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Les modules multipuces, aussi appelés MCM (Multichip Modules) sont
généralement développés dans le but d'accroitre la densité des systémes
électroniques. Cette densité, couplée a la bonne précision des procédés qui
permettent de les fabriquer, permet aux MCM de fonctionner a des fréquences
élevées. Cela exige cependant plus qu‘une bonne technologie. En effet, il est
nécessaire de suivre un ensemble de régles de conception. Le but de ce
mémoire est de développer des régles de conception utiles pour concevoir des
technologies et des composants MCM opérant dans la gamme de fréquences
allant de 1 GHz a 5 GHz. Une des principales difficultés pour y arriver était de
considérer simultanément plusieurs contraintes coﬁtradictoires. Nos résultats
assistent le concepteur dans les choix qu'il doit faire parmi ces contraintes.

Le mémoire développe un ensemble de régles et de relations intuitivement
compréhensibles pour interpréter rapidement, et sans calcul élaboré, des
résultats obtenus par simulation ou par mesures expérimentales. Acquérir
cette intuition est trés important pour le concepteur, afin de développer une
bonne compréhension des réalités physiques qui se cachent souvent derriére
des relations analytiques complexes, souvent dérivées de fagon empirique ou
expérimentale. Ce travail est fondé d'abord sur une étude détaillée de la
bibliographie pertinente. De plus, I'étude a été faite de fagon rigoureuse, en

comparant les résultats obtenus par des simulations avec plusieurs outils
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(MDS, MOMENTUM, LINECALC), avec des mesures expérimentales. Pour
gagner encore plus de confiance dans ces résultats, différentes techniques de

mesure et de calibration ont été évaluées et comparées.



vii

Multichip Module (MCM) technology are generally developed as a mean
to increase packaging densities. However, density, coupled with the good
accuracy with which they can be fabricated, allow MCM to operate at high
frequencies provided that they follow a set of well defined electrical design
rules. The goal of this thesis is to develop such a set of design rules to support
operation in the 1 GHz to 5§ GHz bandwidth. The main difficulties in the
development of such rules is to come up with coherent rules that
simultaneously consider multiple contradictory constraints. Our analysis and
the resulting rules and guidelines assist the designer in his choices between
these constraints. Emphasis was put on intuitively understandable rules that do
not rely on heavy calculation or computer analysis. We cover issues ranging
from technology design to MCM design and testing. Intuitively rules are very
important to the designers, who need to perform tradeoffs between complex
interrelated phenomenons, often described by empirical relationships based
on experimental results. The study was performed rigorously, comparing
results found in the literature with those obtained using several simulators
(MDS, MOMENTUM, LINECALC), with network analyser measurements results
for validating the proposed rules. To raise confidence in our resuits, different

calibration and mesurement techniques were also compared and evaluated.
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Les technologies hybrides "couche mince® et "couche épaisse®, connues
et utilisées depuis longtemps, constituent le point de départ pour les
technologies MCM (Multichip Modules). Essentiellement, les MCM peuvent
étre considérés comme étant une nouvelle génération de circuits hybrides
caractérisée par une performance électrique supérieure (au moins un ordre de
grandeur) et par une réduction considérable en volume et poids par rapport
aux microcircuits hybrides classiques. La plupart des techniques de fabrication
et d'assemblage utilisées pour les MCM sont identiques a celles utilisées pour
les hybrides. Ces techniques de fabrication ont été perfectionnées pour
qu'elles puissent générer des lignes trés minces (largeur d'un millieme de
pouce, 1 mil) et des espacements trés étroits (3 mil), ce qui correspond a un
pas de 100 pm.

Il y a deux raisons principales qui ont mené a l'utilisation des MCM:
la performance électrique supérieure, pour étre compatible avec celle des
circuits intégrés haute vitesse, et la miniaturisation. La performance électrique
supérieure (haute vitesse de propagation du signal, faibles atténuations, pas
de changements de la forme d'onde du signal) est due a lutilisation des

substrats appropriés aux fréquences micro-ondes et & des régles de design



appropriées pour les masques. Ces regles ont pour but de créer un
environnement caractérisé par une impédance caractéristique la plus
constante possible. Elles cherchent aussi a minimiser les réflexions causées
par les discontinuités et les couplages parasites entre les lignes paralléles. ||
est aussi important de réaliser une bonne adaptation entre les puces et les
différents composants du circuit, et en général il est préférable de garder les
chemins critiques aussi courts que possible. La miniaturisation (utile pour la
fabrication de toutes sortes d'appareils, portatifs ou non) est due a la grande
densité du circuit qu'on peut obtenir grace aux lignes trés minces, aux
espacements entre les lignes trés étroits et a l'utilisation des puces sans
boitier.

L'obtention d'une performance électrique supérieure, donc le choix des
caractéristiques du substrat et des régles de design pour la conception de la
topogramme (/ayout), constitue le sujet de ce mémoire.

Le IPC (Institute for Interconnecting and Packaging Electronic Circuits) a
classifié¢ les MCM (IPC-D-330) dans trois catégories conformément aux
matériaux et aux méthodes utilisées pour la fabrication des substrats
d'interconnexion. Les trois catégories sont:

MCM-D (deposited)

MCM-C (ceramic)

MCM-L (laminated)

Les MCM-D sont construits en utilisant la technologie "couche mince"

pour déposer les métallisations et les diélectriques inter-couches. Des



processus photolithographiques, utilisés couramment dans lindustrie des
semi-conducteurs, sont utilisés pour appliquer et graver les couches. Le
diélectrique le plus souvent utilisé est le polymide a cause de sa constante
diélectrique assez basse. Cette faible constante diélectrique réduit les
capacités parasites. Les circuits sont déposés sur des substrats
dimensioneliement stables, par exemple sur l'alumine.

Les MCM-C sont des substrats céramiques (le céramique est utilisée
pour le diélectrique intercouche ainsi que pour la base). Cette catégorie est
encore subdivisée entre la technologie HTCC (high temperature cofired
ceramic) et la technologie LTCC (low temperature cofired ceramic). La HTCC
n'est pas utilisable pour les MCM a haute fréquence, puisque la trés grande
température demandée par ces céramiques lors du processus de fabrication
(1200-1500°C) est incompatible avec les matériaux de haute conductivité
(cuivre, or, argent) nécessaires a ces fréquences. Les MCM-C sont moins
dispendieux que les MCM-D, élément qui a convaincu beaucoup de
compagnies d'utiliser les MCM-C et méme les MCM-L, en dépit d'une
performance moindre. Réduire les colts en préservant une performance
comparable est un défi. Honeywell, par exemple, aprés avoir construit son
ASCM (Advanced Spacebome Computer Module) dans la technologie MCM-D
(cuivre et polyimide) a décidé de le fabriquer avec une technologie céramique.
Dans cette conversion, le pas a sauté de 4mil a 12mil, les couches ont été plus
nombreuses, les dimensions du module sont plus grandes, mais la compagnie

a jugé les performances, méme plus faibles, comme étant acceptables. Le colit



a donc imposé le choix de la technologie. La constante diélectrique e, des
matériaux utilisés dans la technologie MCM-C varie généralement entre 5 et
10, mais on peut trouver certaines céramiques LTCC caractérisées par un g,
autour de 4.

Les MCM-L sont produits par des méthodes conventionnelles de
production de PCB (printed circuit board), sauf que les largeurs des lignes et
les espacements entre les lignes doivent étre moindres pour obtenir un circuit
le plus dense possible. Le choix des diélectriques est trés vaste. Parmi les plus
utilisés, on rencontre les résines, renforcées ou pas, les polyimides ou les
cyanate esters. Le cuivre est gravé pour obtenir le dessin des lignes de
transmission; les vias sont percés et puis electrodéposés. Les couches sont
fabriquées individuellement, empilées et laminées sous pression et a
température élevée afin d'obtenir une structure monolithique multicouche. Le
prix des MCM-L est le plus bas parmi les trois technologies MCM, élément qui
impose généralement !'utilisation des MCM-L pour les applications ou le codt
est primordial.

Le but de ce mémoire est d'établir les régles de design pour la
conception des masques et le choix du substrat pour une technologie MCM-L

utilisable dans la gamme de fréquence 1 GHz - 5 GHz.



Le choix d'un substrat, donc le choix du diélectrique et de son
épaisseur, représente un facteur essentiel qui va influencer les performances
d'un MCM. L'étude des facteurs qui conduisent a ce choix représente le but de
ce chapitre.

Les matériaux utilisés pour fabriquer les substrats d'interconnexion
haute-densité peuvent étre inclus dans trois catégories: les céramiques, les
métaux et les plastiques. Souvent, puisque des matériaux appartenant aux
trois catégories sont utilisés simultanément lors de la fabrication d'un MCM, le
choix doit étre fait soigneusement en tenant compte de la nécessité d'assurer
une bonne compatibilité mécanique, thermique, électrique et chimique.

Avant de nous lancer dans toute considération d'ordre technique, il faut
observer que seulement certaines constantes diélectriques et certaines
épaisseurs de substrat sont disponibles et que, donc, notre choix est limité.
Pareillement, un manufacturier qui va fabriquer des MCM n'offre généralement
qu'une variété limité de substrats. Une étape importante a franchir dans le
processus de conception d'un MCM est de s'informer des substrats
disponibles auprés du manufacturier. Plus précisément, il s'agit d'obtenir, pour
le substrat souhaité, disponible et utilisable dans la plage d'opération

considérée, les caractéristiques suivantes:



a. la constante diélectrique €,

b. le facteur de dissipation tand
c. I'épaisseur h
d. le coefficient d'expansion thermique dans le pian x-y: CTExy le

coefficient d'expansion thermique le long de l'axe zCTE;

-6
Ces quantités s'expriment généralement en pp "%C (p P %C =10 A C).

e. la conductivité thermique (W/m-K)

f. la température de transition ("glass transition température”)  Tq

g. la rigidité diélectrique (%il)
h. 'absorption d'humidité
i. fa dimension maximale du substrat que le manufacturier peut réaliser.
Par exemple, si on pense choisir un substrat trés mince (moins de 10 mil),
avant de prendre la décision finale, le manufacturier devrait confirmer s'il est
possible d'utiliser un "via" pour connecter deux couches de métal séparées par
un diélectrique si mince. Les manufacturiers de MCM-L peuvent souvent
réaliser des couches de diélectrique caractérisées par une épaisseur de 4 - §
mil, alors que la technologie d'interconnexion entre les couches peut étre
moins évoluée (10 mil par exemple).

Les sections suivantes visent a analyser I'impact des valeurs souhaitées

pour les 9 caractéristiques du substrat listées précédemment.



1.1 La constante diélectrique €,

La constante diélectrique €, revét une importance capitale, car elle
influence sérieusement les plus importantes caractéristiques des lignes de
transmission sur un MCM. Plus précisément, £, influence:

_ la vitesse de propagation des signaux électriques;

_ l'atténuation des signaux;

_ le couplage parasite entre les lignes adjacentes;

_ les impédances caractéristiques des lignes de transmission;
_ la consommation de puissance;

_ la densité d'intégration du circuit électronique.

Cette section discute les relations entre £, et tous ces paramétres, afin de

déduire le €, qui assure une performance optimale du MCM.

Premiérement, avant de clarifier quelle valeur nous souhaitons pour &,,
il faut bien comprendre que la constante diélectrique n'est pas véritablement
une constante. La grandeur de &, dépend de la quantité de charges
électriques a l'intérieur du diélectrique et de leur mobilité. Donc &, depend de
la température, la fréquence et la teneur en eau. A la section 1.3, nous allons

discuter la dépendance de Egff SUT la fréquence, ou & off est la permittivité

électrique effective, c'est-a-dire la pemmittivité électrique d'un diélectrique



imaginaire,uniforme et infini (au-dessous et au-dessus de la trace microruban),
qui générerait les mémes caractéristiques électriques (Z, longueur d'onde,
vitesse de propagation) que la trace classique microruban (pemmittivité e , au-

dessous de la trace, et 1 au-dessus). La valeur de Eoff est obtenue en

calculant la capacité par unité de longueur des deux structures.

En ce qui conceme la dépendance avec la température et I'absorption
d'humidité, le concepteur doit porter son choix sur des matériaux possédant un
faible coefficient de dépendance avec la température et une faible absorption
d'eau. Les conséquences néfastes induites par un choix erroné sont discutées

a la section 1.8.

L'atténuation des effets négatifs causés par la dépendance de ¢ off avec

la fréquence est discutée a la section 1.3.

Jusqu'a la fin de cette section, nous essayerons de trouver le domaine
de variation de la permittivité du diélectrique qui assure une performance

optimale du MCM, en étudiant l'impact de £, sur le comportement du MCM:

1) Plus le &, baisse, plus Ieseﬁ baissera et plus la vitesse de propagation

V= K/é— augmentera. Donc, pour un circuit haute vitesse, on préfére un
eff

€, bas.



2) Selon la section 1.2 formule (1.3), l'atténuation dont la valeur est

exprimée en dB unité_longueur est plus basse pour les substrats a faible

permittivité. Donc, encore une fois on préfére un €, bas (a la méme tan d).

3) Le couplage parasite (crosstalk) est caractérisé par toutes sortes de
formules dans la littérature (Wadell, 1991). Il est cependant suffisant ici de
demeurer & un niveau intuitif. Si nous considérons le couplage parasite entre
deux lignes adjacentes comme un condensateur imaginaire “horizontal®,

l''mpédance de ce condensateur augmente si €, baisse. Par conséquent, pour

un degré de couplage donné, si €, baisse, nous pouvons nous permettre de
réduire I'espacement (s) entre les lignes. Par conséquent, les dimensions du
circuit diminuent, donc les longueurs moyennes des traces sont réduites.
4) En ce qui concermne l'impédance caractéristique, on trouve un éventail
de formules dans la littérature (Wadell, 1991). Sans effectuer des calcuis
sophistiquées, nous savons que l'impédance caractéristique, dont la valeur est
choisie généralement a 50€2, dépend de la capacité verticale de la ligne par
unité de longueur. Si €, baisse, pour préserver une valeur constante de la
capacité verticale par unité de longueur, qui détermine Z,, il faut augmenter la
largeur de la ligne, w.

Selon les deux derniers points, si £, baisse, I'espacement s peut

baisser, mais la largeur des lignes w doit augmenter. Les deux effets sont donc

contradictoires en ce qui concerne l'aire totale du circuit. Si nous savons quel

facteur prédomine, cela contribue a déterminer quel €, devrait étre choisi pour
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minimiser l'aire d'un circuit. Intuitivement, la réponse dépend de la topologie
du circuit. Aux extrémes, si nous avons un circuit avec un rapport w/s moyen
(par circuit) trés grand, les variations de w imposeront un circuit plus grand
(quand €, baisse). Pareillement, dans un circuit avec un rapport w/s moyen
trés petit, I'effet d'une variation de £, sera moindre quand €, baisse, puisque
l'effet de I'espacement s dominera. Le résultat d'une telle analyse peut
évidemment étre biaisé par des facteurs extemes comme la taille des

composants a relier et la topologie du circuit.

En conclusion, la minimisation de la taille du circuit ne conduit pas

directement a un choix clair pour la constante diélectrique. La régle de design
indiquée par les autres critéres que nous avons survolé est qu'un €, le plus

petit possible est préférable (entre 2.2 et 4), si c'est la haute fréquence ol la
minimisation des délais qui nous intéresse. Si l'objectif n'est pas de maximiser

la fréquence ou de minimiser les délais, nous pouvons utiliser la technologie
MCM-C (la plus utilisée actuellement) caractérisée généralement par un &g,
d'environ 10. Notez que l'atténuation causée par [utilisation d'un matériau
céramique (£,=10), au lieu d'utiliser un diélectrique a faible permittivité
(&,=2,3), serait deux fois plus grande, si on supposait que les autres

parameétres des deux matériaux seraient identiques. Ceci découle directement

de l'équation (1.3) énoncée a ia section suivante.
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atenuation, _iy ’ﬂ —209=2 (1.2)
atenuation, _, ; 23 :

Méme a hautes fréquences, une raison possible pour utiliser un substrat haute

permittivité, par exemple, serait le cas ou seulement une technologie trés peu
colGteuse est disponible ou acceptable dans ['application visée. Nous

reviendrons sur un exemple de ce type a la section 7.1.

Pour le marché MCM-L haut de gamme, les polyimides et les laminés au
fluorocarbure offrent une grande stabilité thermique et de bonnes
performances électriques. Un exemple d'un polymére au fluorocarbone trés
utilisé a hautes fréquences est le Téflon (PTFE=polytetrafluoroethylene), a

cause de sa constante diélectrique trés basse (2,0) et 2 cause de ses pertes

réduites (tand = max 0,0004), dans une large gamme de température et de
fréquence. La compagnie Rogers est un chef de file dans la fabrication des
polyméres aux fluorocarbones pour des circuits imprimés. Arthur (Arthur,1992)
fournit un éventail de données techniques concemant les diélectriques Rogers
utilisables a hautes fréquences (incluses a i'annexe B).

Les diélectriques utilisés d'habitude pour la fabrication des -circuits
numériques haute fréquence sont des résines caractérisées par de faibles
permittivités électriques (voir la figure 1.1) renforcées avec de la fibre de verre

Ou avec un autre matériau.
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Figure 1.1

Constante diélectrique pour des résines pures (pas renforcés) utilisées dans

les circuits rapides

Les permittivités électriques des résines renforcées sont plus grandes que
celles des résines pures, & cause du contenu de verre, mais l'ordre de
grandeur et la qualité relative des matériaux reste ila méme (fig 1.2). Le duroid
produit par la compagnie Rogers, trés utilisé a haute - fréquence, est en fait du

Téflon (PTFE) renforcé avec de la fibre de verre.
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Figure 1.2

Constante diélectrique pour des résines renforcées de fibre de verre

1.3 Le facteur de dissipation tand

La deuxiéme caractéristique du substrat dont nous voulons établir
valeur souhaitée est le facteur de dissipation tand.
ign n

La section transversale d'une ligne ruban est donnée a la fig. 1.3.
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Figure 1.3

Structure d'une ligne ruban

Selon la norme (IPC-D-316, 1995), l'atténuation causée par le diélectrique

dans une ligne ruban est donnée par :

27,3x\/'e_xtan8 dB
= ;Lor /Jnité _longueur (1.3)

ou A est la longueur d'onde en espace libre.

Notez que, si ﬂ.gest la longueur d'onde dans la ligne ruban, en substituant

( /18 = %E;). la formule (1.3) devient:

o =27,3tans 4B/ (1.4)
8

L , I

La structure classique d'une ligne microruban est donnée a la fig. 1.4.

——

Structure d'une ligne microruban
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Selon la méme norme, l'atténuation causée par le diélectrique dans une ligne
microruban est:

_27,3x€ xX(g,5 —1)Xtand dB
Cp = \/Z‘; (€, —1)X Ag Anite’_ longueur

(1.5)

A :
De la méme fagon, lorsque lg = /\/— , (1.5) devient :
Eeﬂr

o = 27,3x €, X (€, —1)x tand d% 1.6)
Eq X (g, -1) g

Le fait que le facteur de dissipation tan & doit toujours étre le plus bas

possible est évident. Au chapitre 2 nous allons comparer les atténuations

causees par le diélectrique avec les atténuations causées par le métal.
1.4 L'épaisseur h du substrat

Le choix de |'épaisseur h doit étre corrélé avec le domaine de fréquence
d'intérét. Si le circuit doit fonctionner & plusieurs gigahertz, nous allons montrer
que plus la fréquence augmente, plus les substrats doivent étre minces.

Le coeur du probléme pour une ligne microruban est la dépendance de
la constante diélectrique effective avec la fréquence (/). Nous étudierons
d'abord cette dépendance analytiquement, puis intuitivement.

Kirschning (Kirschning, 1982) et Kobayashi (Kobayashi, 1988) ont étudié ce
probléme et ont obtenu des résultats comparables en utilisant des simulations

numeériques:
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er_eeﬁ'o
E = —— 1.7
g ()= -~ (1.7)
P=PR.-P,-{(0,1844 + B,- P,)-10f-h}""" (1.8)

R, =0,27488 +(w/h)-|0,6315+{0,525/(1+0,157- £-n)* }| -
—0,065683 - exp(—8,7513- w/h) (1.9)

P, =0,33622{1-exp(-0,03442 - ¢, )} (1.10)
B = 0,0363-exp(—4,6w/h)-[1-exp{-( fh/3,87)“'9’}] (1.11)

P, =1 +2,751-[1—exp{—(e,/15,916)8}] (1.12)

ou f est la fréquence (en GHz), £, est £, a basse fréquence (calculé

comme au chapitre 3), w est la largeur de la trace et h est I'épaisseur du
diélectrique (tous deux en cm, voir la fig. 1.4). Le tableau 1.1 contient la

permittivité effective en fonction de la fréquence pour trois lignes microruban

caractérisées par le méme rapport w/h, mais dont les substrats ont été
agrandis a l'échelle de fagon que les rapports w/h soient constants:
8,52mil/4mil =117,22/55 =213,13/100 Notez que cette mise a I'échelle
donne des impédances caractéristiques constantes de 50 £2. Pour cet

exemple, nous avons pris un €, de 3,8.
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Tableau 1.1
Conséquences bénéfiques d'une réduction de I' échelle sur l'uniformité spectrale de Seﬂp
Eer
"Fréquence (GHz) h=4 mil h=55 mil h=100 mil

0.0 2.948 2.948 2.948
2.0 2.948 2.973 3.003

4.0 2.949 3.010 3.082
6.0 2.951 3.053 3.166

8.0 2.952 3.098 3.246
10.0 2.954 3.145 3.316
12.0 2.956 3.191 3.377
14.0 2.958 3.234 3.428
16.0 2.960 3.275 3.472
18.0 2.962 3.313 3.508
20.0 2.9647 3.348 3.539
22.0 2.966 3.380 3.566
24.0 2.969 3.409 3.588
26.0 2.971 3.435 3.608
28.0 2.974 3.460 3.624
30.0 2.976 3.482 3.639
32.0 2.979 3.502 3.652
34.0 2.981 3.520 3.663
36.0 2.984 3.536 3.673
38.0 2.987 3.552 3.682
40.0 2.989 3.566 3.690

Les résuitats du tableau 1.1 sont présentés graphiquement a la figure
1.5. Jusqu'a maintenant, nous savions que, pour une ligne microruban, il y a
un certain pourcentage du champ électromagnétique qui se propage dans l'air

et le reste dans le diélectrique. Intuitivement, & basses fréquences, la

permittivité équivalente d'un medium uniforme et infini €,4( devrait étre entre
E air =1 © & gictectrique =3,8. La valeur effective est fonction du

pourcentage de champ dans chaque milieu. Les formules de Pozar
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(Pozar,1990) ont donné €,z = 2,9484, ce qui correspond aux résultats de la

ligne 1 du tableau 1.1. Pareillement, nous aurions pu anticiper que quand la
fréquence augmente, a cause notamment de l'effet de peau, discuté au

chapitre Il, une proportion croissante du champ sera concentré a l'intérieur du

diélectrique. Donc, plus la fréquence est élevée, plus Eor s'approche de

€, = 3,8. Nous supposons que w >>t>> 3 ol test I'épaisseur de la trace et

& la profondeur de peau.
A la figure 1.5, on observe l'effet de la concentration du champ
électromagnétique dans le diélectrique et la progression du phénoméne avec

la fréquence. Cette progression dépend clairement de I'échelle du systéme.

Un systeme de petite dimension préservera la valeur de E. jusqua des

fréquences beaucoup plus hautes qu'un systéme de grande taille.

—&— eps_off_pour_h=4mil
—8 —eaps_eoff_pour_h=55mil
— © —ops_eff_pour_h=100mil
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Conséquences bénéfiques de la petite taille d'un systéme sur l'uniformité spectrale de Seﬁr
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En conclusion, un substrat mince est moins “dispersif* qu'un substrat épais. Un
environnement dispersif est un environnement ou les signaux ayant des
fréquences différentes se propagent a des vitesses de propagation différentes.
Pius précisément, un environnement dispersif est un environnement ou Eq ot
Z, varient avec la fréquence.

Pour étre en mesure d'estimer ces effets négatifs, nous pouvons penser, par
exemple, a un signal numérique décomposable en série de Fourier. Ce signal
comporte des composantes spectrales dispersées sur une grande bande de
fréquences. Si chaque composante spectrale est associée a un &, propre, elle

aura sa propre vitesse de propagation donnée par la formule:

vcomposante_specrrale_de_ frequence_f — 7 € . ( f) (1.13)
€

Par conséquent, les composantes haute - fréquence arriveront a la sortie aprés
les composantes basse - fréquence, donc l'allure des signaux va changer et
finalement cela dégradera la capacité des signaux a faire commuter le circuit
suivant. En dehors d'amincir le diélectrique, une autre solution serait
d'augmenter la puissance des signaux incidents. Par contre, cela conduira
évidemment a une plus grande consommation de puissance du circuit.

A Ia figure 1.6, la transmission ISZII' qui sera définie au chapitre 3, est simulé
pour les premiéres deux lignes (h=4mil et h=55 mil). Notez la grande variation

du |521| aux composantes spectrales haute fréquence pour la structure de

grande dimension. La grande fluctuation refldte le fait que l'impédance
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Figure 1.6

, donc les caractéristiques électriques (impédance caractéristique,

S,

permittivité effective) d'une structure a petite échelle (a) sont beaucoup pius

constantes en fréquence que celles d'une structure a grande échelle (b)
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caractéristique s'est éloigné sensiblement de 502, tandis que la petite
structure garde son comportement en fréquence. Des formules pour la
dépendance de Z, avec la fréquence sont données par Chang (Chang,1994).

En ce qui concerne les lignes ruban, cette théorie n'est pas applicable,
puisque, tout simplement, le champ électromagnétique est entiérement
contenu dans le diélectrique (&,). La variation de la fréquence ne change
donc pas le pourcentage (100%) du champ contenu dans le diélectrique, donc
la constante diélectrique vue par le champ est constante (€, ). Pourtant, il est
utile de demander au manufacturier un substrat trés mince (3 mil - 10 mil) car,
pour la méme impédance caractéristique, les largeurs des traces seront
moindres. Par conséquent, les longueurs des traces seront moindres, donc les
signaux seront moins atténués.

Les simulations par MDS - HP (Microwave Design System) que nous
avons effectuées ont indiqué une autre raison pour choisir un diélectrique le
plus mince possible. Pour les deux configurations possibles (microruban et
ruban), nous avons constaté que le couplage parasite entre deux lignes
adjacentes d'épaisseur constante augmente si la distance jusqu'a la masse
augmente (notée h pour la ligne microruban). Une explication intuitive serait
que si la masse s'approche, les lignes de champ sont de plus en plus
concentrées au dessous des traces et elles n'arrivent pas a s'approcher des

lignes de champ d'une ligne voisine (voir figure 1.7)
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Figure 1.7

Le couplage parasite est moindre pour un substrat mince (a) en comparaison

d'un substrat plus épais (b)

Pour conclure, la régle de design qui émerge de cette section est qu'une trés
petite épaisseur du substrat a des conséquences bénéfiques pour les
caractéristiques électriques d'un MCM, puisque le substrat sera caractérisé par
des paramétres électriques plus stables lorsque la fréquence augmente. De
plus, les couplages parasites seront réduits.

La régle de design associée a la section 1.1 était que ¢, doit &tre petit (2,2 - 4).
L'application simultanée de ces deux régles de design n'aura pas des
conséquences défavorabies concernant l'impédance caractéristique qu'on
veut garder constante puisque:

_ Si g, baisse, la capacité par unité de longueur de la ligne baisse, donc Z,
baisse

_ si h baisse, la capacité par unité de longueur augmente, donc Z, augmente.
Par conséquent, le concepteur qui choisit une permittivité électrique réduite

peut aussi choisir une petite épaisseur de substrat. En procédant ainsi, le
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design sera caractérisé par une grande densité de traces sans augmentation

du couplage parasite.

1.5 Les coefficients d'expansion thermique CTExy et CTE;

La connaissance des coefficients d'expansion thermique CTExy (plan
x-y) et CTEz (axe z) est trés importante, & cause des pannes prématurées qui
peuvent apparaitre si deux matériaux collés ont des CTE différents. Chaque
fois que la température change, les surfaces connectées ayant des CTE
différentes vont se dilater ou se contracter différemment, et leur interaction
résultera en un stress a leur interface qui peut générer un bris. S'il s'agit de
grandes et rapides variations thermiques (comme celles qui apparaissent
pendant la fabrication), ¢ca peut générer des bris instantanés, comme des

traces fissurées ou un décollage a l'interface conducteur - diélectrique.
L'unité de mesure du CTE est en partie par million par °C ( ppm/°C).
Par exemple, avec un CTE de 100 ppm/ °c , la longueur d'un diélectrique de

10 mm augmente de 0,1 mm si [a température augmente de 100°C. Notez que
le CTE peut lui méme étre fortement influencé par la température. Doane
(Doane, 1993) foumit les CTE de plusieurs matériaux, mais le manufacturier
devrait probablement mieux connaitre ses matériaux.

Evidemment, on ne pourra jamais utiliser des puces, des substrats, des

traces de métal, des vias, possédant exactement tous le méme CTE. Aprés
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avoir porté notre choix sur des matériaux avec des CTE les plus proches
possible, si l'incompatibilité qui reste met en danger le rendement ou la fiabilité
du MCM, nous pouvons utiliser certaines techniques pour minimiser 'usure
thermique de notre circuit. Par exemple il est possible:

1) D'utiliser des métaux capables de se déformer de fagon plastique avant de
se briser. Le cuivre, par exemple, posséde cette propriété.

2) D'utiliser des alliages de soudure avec les mémes qualités.

3) Dans le cas ou la différence de CTE entre la puce et le substrat est grande,
réaliser les connexions avec des fils de liaison ("wire bond")

4) Si le CTEz est loin du CTE du matériel des vias, ne pas utiliser des trous
plaqués (PTH = plated through hole) ou des vias aveugles (blind vias), mais
seulement des vias enterrés (buried vias), car les derniers sont les plus courts,

ce qui réduit d'autant I'impact de l'incompatibilité des CTE.

A titre d'exemple, l'expansion thermique du cuivre est =18 ppm/°C entre
0°C -125°C, valeur tres proche de celle qui caractérise les laminés typiques

basés sur de la fibre de verre (=13—18 ppm/°C) dans le plan x-y.
Néanmoins, le CTEz peut étre de 3 & 5 fois plus grand. Par conséquent, les

vias enterrés sont préférables.
Le probléme des CTE peut étre résolu en utilisant des couches tampon.
Par exemple, la compagnie Martin Marietta a trouvé la solution suivante pour

annuler les effets négatifs causés par une incompatibilité de CTE (Licari, 1995).

lis ont interposé entre une puce GaAs (5,8ppm/°C) et le substrat AIN
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(4,170pm/° C) une lamelle de cuivre/molybdéne/cuivre collée au substrat

avec de la résine. Les dimensions de la lamelle et de la couche de résine étant

optimisées pour minimiser la contrainte entre la puce GaAs et le substrat AIN,
la fiabilité de la méthode a été validée par des cycles de température (-75 °C a

250°C) qui n'ont généré aucune panne sur un ensemble de 90 MMIC

(Monolitic Microwave Integrated Circuit).

1.6 _La conductivité thermique

La longévité des composants électroniques est directement affectée par
leur température d'opération. Par conséquent, choisir un diélectrique bon
conducteur de chaleur serait préférable. D'aprés la norme IPC-MC-790 (IPC,
1992), malheureusement, toutes les résines recommandables a haute
fréquence (section 1.2 figure 1.1) sont caractérisées par une faible conductivité
thermique (0,16-0,35 W/m-K). L.e renforcement avec de la fibre de verre de ces
résines, a cause de la conductivité thermique faible du verre, n‘améliore pas la
situation. Par conséquent, si la dissipation de chaleur s'avére étre un vrai
probléme, le concepteur peut décider d'accorder une priorité plus grande a la
conductivité thermique qu'au €,. |l peut utiliser dans cette situation des
céramiques comme l'oxyde de beryllium (BeO) ou le nitrure d'aluminium (AIN).
Le BeO est caractérisé par une grande conductivité thermique (250-260 W/m-

K), des pertes réduites ({and=0.0004), mais un €, de 6,5 et un grand CTE
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(9ppm/° C). Sa manipulation est trés dangereuse a cause de sa toxicité (la
poussiére et les particules sont cancérigénes). Si on veut éviter le BeO, un
matériel trés intéressant du point de vue de la conductivité thermique est le AIN
(nitrure d'aluminium). Il est parmi les matériaux trés peu nombreux qui sont
caractérisés simultanément par une conductivité thermique (260 W/m-K)
comparable avec celle des métaux (Cuivre 400 W/m-K, Or 318 W/m-K) et par
des propriétés d'isolation caractéristiques aux autres céramiques.

Simultanément le CTE du AIN est trés proche de celui des puces de silicium
(4,1-4,4 vis-a-vis de 3,5 ppm/°C). Malheureusement sa constante

diélectrique est autour de 9.
Un compromis utilisé souvent dans lindustrie des circuits micro-ondes
(et au laboratoire Polygrames de I'Ecole Polytechnique) est I'alumine AlO,

(99,5%). Elle a une bonne conductivité thermique (20-35W/m-K), c'est a dire
~100 fois celle des résines caractérises par un petit €, (fig. 1.4) et ~0,1 de
celle de AIN ou BeO, un CTE acceptable (7,6 ppm/°C), un €, typique aux

céramiques (9,9) et des pertes trés faibles (tand = 0,0007). Ce matériau est

cependant trés codteux.

1.7 Latempérature de transition T

La température de transition vitreuse, T, (glass transition température),
est un critére pour estimer 'impact de la chaleur sur un diélectrique. Quand la

température s'approche de T, , les résines quittent leur état vitreux (*glassy") et
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leurs propriétés commencent a changer rapidement. La T, n'est pas le point de
fusion du matériel, mais le point ou les liens moléculaires commencent a
s'affaiblir suffisamment pour causer des changements de certaines propriétés
physiques. Par exemple le CTE (la pente des traces a la fig. 1.8) augmente

brusquement autour de T,,.

5‘lLllljx‘l‘LllilA‘LllllALtltj_A‘L

LU SN S (R A B

Changement épaisseur (%)

Tg résine A Tg résine B
Eigure 1.8
Signification de T, (°C)

La valeur de T, n'est pas un critére suffisant pour comparer deux matériaux si
accidentellement ou volontairement, la température du circuit dépasse T, Des
matériaux avec un T, respectable (résine B, fig 1.8) peuvent changer
dramatiquement de propriétés autour de T,. Chang (Chang,1994) suggére

qu'un manufacturier (ex. Rogers Corporation) devrait foumir pour son substrat
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(ex. duroid 5880,5870,6006,6010) I'évolution des paramétres (ex. CTE) sur
une grande plage de températures.

Le T, des polyimides est parmi les plus élevés de tous les plastiques
(plus grand que 220°C). Les polyimides sont donc capables de résister
longtemps a de hautes températures sans changer leurs propriétés,
particularité compatible avec leur utilisation dans des applications haute-
fiabilité. Par contre, les laminés polyimide sont plus chers et plus difficiles a
manufacturer que les laminés epoxy.

Un T, réduit peut poser des problémes lors de ia soudure des fils (wire
bonding). Par exemple, pour le FR4 (T, entre 125°C et 140°C), l'utilisation des
fils d'Aluminium et de la méthode de soudure ultrasonique est trés
recommandable, puisqu'une température ambiante de 25°C est suffisante. En
ce qui concerne les fils d'or, leur soudure demande une température d'environ
150°C, donc s'il s'agit de souder plusieurs fils, le substrat pourrait étre
maintenu a une température supérieure & T, pendant peut étre plusieurs
minutes. Par conséquent, la qualité de la soudure sera dégradée, puisque le
substrat deviendra mou, une partie de la pression de collage sera perdue a
cause de la déformation du substrat et l'adhésion du plot de soudure au

diélectrique MCM-L pourrait étre compromise.
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1.8 La rigidité diélectrique

La rigidité diélectrique (dielectric strength) est la capacité d'un
diélectrique de supporter sans décharge disruptive une certaine tension pour
une épaisseur donnée du diélectrique. Probablement que cette caractéristique
du substrat ne représentera pas une contrainte sérieuse pour le concepteur,

puisque la rigidité diélectrique du FR4, une des plus petites parmi les
matériaux considérés, est de 500%”, valeur qui semble largement

suffisante pour la plupart des applications.

19 Lal tion d'humidits

Certains polyimides sont de bons exemples de matériaux affectés
serieusement par I'absorption d‘humidité. Bien qu'ils sont des matériaux d‘une
grande valeur pour l'industrie électronique, certaines polyimides souffrent d'un
sérieux inconvénient. Plus précisément, la permittivité électrique peut varier de
30% sur la gamme entiére d'humidité. Les conséquences néfastes d'un tel
comportement, s'il s'agit d'un circuit @ impédance contrélée, sont facilement
imaginables, compte tenu de I'absorption importante du rayonnement
électromagnsétique par l'eau dans certaines bandes de fréquence. Des
polyimides qui absorbent moins I'humidité et qui ont un CTE moindre ont été

rapportés (Merriman,1989).
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Un matériau qui est caractérisé par un plus faible coefficient
d'absorption d'humidité que d'autres matériaux assure un environnement plus
stable, avec des variations de capacité par unité de longueur moindres, donc
avec une impédance caractéristique plus constante. Pami les autres
avantages, on peut compter une fabrication plus facile, un risque moins élevée

de délamination pendant les opérations d'assemblage a haute température et

une corrosion moins probable des conducteurs.

Les propriétés désirables pour les diélectriques MCM sont les suivantes:
_ Une permittivité électrique €, petite (2,2 ... 4)

_ Un facteur de dissipation {and petit (plus petit que 0,0020)

— Un substrat le plus mince possible (h autour de 3 mil ... 10 mil)

_ Une faible absorption d'humidité

_ Une grande stabilité thermique

_ Une rigidité diélectrique suffisante pour la structure choisie et les tensions
envisagées.

_. Une grande conductivité thermique

_ Un petit pourcentage de contraction ou d'expansion pendant les traitements
thermiques

— Un CTE compatible avec le matériel utilisé dans les composants

microélectroniques
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_UnT, plus grand que la température maximale de fonctionnement
_ Une bonne adhésion aux matériaux utilisés pour les métallisations

Le concepteur doit aussi tenir compte de certains éléments comme:
_ le colt du diélectrique,
_le coit de la fabrication,
_ la dimension maximale du circuit réalisable par le manufacturier avec le
substrat choisi,
_ la rugosité de la surface.

Le concepteur doit s'assurer que:
_ le manufacturier disposera du diélectrique choisi quand le design sera prét a
étre fabrique,
_ le manufacturier peut réaliser des interconnections en utilisant des vias entre
deux couches de métal séparées par le diélectrique choisi (il pourrait étre en
mesure de réaliser une épaisseur de diélectrique h trés petite, sans pour

autant étre en mesure d'interconnecter ces deux couches avec des vias).

1.11_Impact des applications sur le choix des matériaux

Notons que les propriétés des matériaux ne sont pas indépendantes et
que l'application visée influence les choix des matériaux. Chaque application
requiert un ensemble de valeurs compatibles avec celles énoncées a la
section 1.10, pour chaque caractéristique de chaque élément composant le

substrat. Evidemment, le concepteur a trés peu de chance de trouver
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I'ensemble de paramétres idéaux dans un ensemble de matériaux qui auraient
des caractéristiques parfaitement compatibles entre elles et idéales pour
I'application visée. Licari (Licari,1995) affime, par exemple, qu'un matériel
caractérisé par une grande résistivité électrique, une grande conductivité
thermique, une petite permittivité électrique et facile a manufacturer n'existe
pas. Des contradictions peuvent résulter & cause de la considération
simultanée des contraintes imposées par l'application visée. Le concepteur
devra donc établir des priorités pour résoudre les conflits, et choisir les
matériaux qui satisferont les plus importantes contraintes de son design, bien

que d'autres, moins importantes, pourraient étre non satisfaites.

1.12 Références pour les propriétés des matériaux

Le concepteur peut trouver des tableaux utiles pour obtenir les
propriétés des matériaux dans les références suivantes:
Doane, (1993) pages 42, 182-183, 228, 236, 238, 320, 402,
la norme IPC-MC-790 pages 7, 26,
la norme IPC-D-316 pages 6
Laverghetta, (1984) au complet
Ishii, (1995) vol.2, chapitre 19
Licari, (1995) pages 138
Coombs, (1996) pages 9.14, 9.15,

Une partie de ces données sont a I'annexe B.
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2.1 Exigences pour les conducteurs M.C.M.

Aprés avoir choisi le diélectrique, le probléme suivant qu'il faut résoudre
dans la conception d'une technologie MCM est le choix des conducteurs.
Choisir un conducteur pour un MCM signifie d'abord choisir le métal qu‘on va
utiliser pour fabriquer les traces et ensuite choisir les dimensions
géométriques de ces traces. Ces choix peuvent affecter sérieusement les
performances du MCM, surtout s'il s'agit d'un module destiné a transporter un
signal avec des composantes spectrales haute fréquence.

Les exigences pour un matériel conducteur sont les suivantes:

_ une basse résistance

_ des variations minimes de la résistance aux variations de la température

_ une bonne adhésion au substrat

_ une compatibilité avec la méthode de gravure utilisée pour définir la structure
(photolithographie)

Il'y a plusieurs matériaux qu'on peut utiliser comme conducteurs pour
des applications MCM. Le cuivre (Cu) et I'aluminium (Al) sont utilisés pour des
applications MCM-L, MCM-D, MCM-D/C et MCM-Si. Le cuivre est préféré a

cause de sa basse résistivité. L'or est occasionnellement utilisé pour des
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applications MCM-D et MCM-D/C, mais son coit élevé empéche son
- utilisation dans des applications commerciales. L'utilisation des matériaux
réfractaires comme le tungsténe (W), le molybdéne (Mo) et le manganése (Mn)
est raisonnable seulement s'il’ s'agit d'une technologie céramique a haute

température (HTCC = High Temperature Cofired Ceramic). Ces métaux sont

utiles principalement a cause de leur point de fusion trés haut (".5000). En effet,
des températures élevées sont parfois nécessaires pour coller ensemble les
couches céramiques pour former un substrat MCM-C monolithique
multicouche. A cause de leur résistance électrique sensiblement plus grande
que celle du cuivre, les matériaux réfractaires sont moins désirables pour les
applications haute-fréquence. Les matériaux les plus recommandables sont Al
(aluminium), Au (or), Cu (cuivre).

L'aluminium a été largement utilisé puisque le processus de déposition
est trés bien maitrisé. L'industrie a abondamment utilisé ['aluminium (ou
l'alliage Al-4%Cu) pour les interconnexions des circuits intégrés. Un autre
avantage de Al est qu'il adhére trés bien aux polyméres. Donc le processus de

fabrication est simplifié, puisqu'on n'a pas besoin de couche d'adhésion. Le
. . . - . 6S .
point faible de l'aluminium est sa conductivité (0.377x10 Am)' environ

60% de la conductivité du cuivre, fait qui limite sa performance haute
fréquence. Pour résumer, Al doit étre utilisé pour des applications ou le colt

est un facteur essentiel, mais il est moins bon & hautes fréquences.
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L'or a une conductivité plus élevée (0.452><IO6 S/cm)' la meilleure

résistance & la corrosion, et une bonne compatibilité avec le processus
d'assemblage (wire bonding). i requiert des métaux d'adhésion pour étre
utilisé sur un substrat polymére. Pour résumer, bien que coliteux, l'or peut étre
utilisé si la fiabilité revét une importance capitale.

Le cuivre est caractérisé par la meilleure conductivité
(0.596 x 108 %m)' et une grande conductivité thermique (400W/m-k), c'est a

dire presque deux fois celle de I'aluminium (IPC-MC-790, page 7).

A cause de sa conductivité élevée, le cuivre est le pius recommandable s'il
s'agit des applications haute fréquence. Malheureusement, le cuivre est
caractérisé par une faible adhérence a certains diélectriques (polyméres). De
plus, il interagit avec certains précurseurs des polyimides (acide polyamique)
et peut former des précipités qui peuvent migrer de quelques microns dans le
polymeére pendant le traitement (Kim, 1988). Pour annuler ces effets nocifs, on
utilise généralement une combinaison de métaux pour créer les traces et aussi

le plan de masse. La technique est décrite a la figure 2.1.
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Aluminium, or
ou cuivre

Substrat
diélectrique

Métal
d'interface

Alum‘[\iurn, or
ou cuivre

Figure 2.1

Utilisation des métaux d'interface

Premiérement, un matériel conducteur qui adhére trés bien au substrat
est déposé. Typiquement, pour cette couche "d'interface®, on utilise du chrome
ou du tantale. Les deux ont une faible conductivité. Les buts de cette couche
sont de créer une bonne adhésion entre le conducteur principal et le substrat
et d'assurer une barriére entre les deux pour prévenir des réactions chimiques
indésirables. On peut aussi utiliser du Ti (titane), un alliage 10% Ti/90% W
(tungsténe), du Ni (nickel), ou du Mo (molybdéne). Ensuite, une couche d'un
matériel @ haute conductivité, soit aluminium, or ou cuivre, est déposée sur la
couche d'interface. (Doane,1993) mentionne que si nous décidons d'utiliser le
polyimide comme diélectrique, I'adhérence chrome - polyimide est si bonne
que, méme aprés la gravure, des résidus de chrome peuvent rester sur le

diélectrique. Evidemment, une gravure correcte doit éliminer tout résidu.
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Pour minimiser les pertes causées par le conducteur, I'épaisseur de la
couche d'interface (faible conductivité) doit étre beaucoup plus petite que la
profondeur de pénétration associée a l'effet de peau (Jg), et I'épaisseur de la
couche conductrice principale doit étre beaucoup plus grande que ds. La
raison d'étre de cette recommandation deviendra plus cilaire aprés la

discussion de I'effet de peau a la section suivante.

2.2 Les pertes

221 L'effet de peau

Un courant continu, ou a basse fréquence, est distribué uniformément
dans la section du conducteur dans lequel il circule. Cependant, quand la
fréquence augmente, le courant commence a se concentrer dans la surface du
conducteur et du plan de masse (figure 2.2). Ce phénoméne s'appelle effet de

peau (skin effect).
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W
< >

I Section utilisée par le courant

2277

Plan de masse ;

Figure 2.2
Effet de peau

L'épaisseur de la section effective utilisée par le courant est donné par

Oc = __p__' Par exemple, pour le cuivre . =1,68><10_SQm, a
S ﬂﬂf P pou (pcmvre )

4 H
f=1GHz, it = ltg =47 x107" —, la profondeur de peau est 85 = 2um.
m

Une expression approximative pour l'atténuation causée par le métal a été
dérivée par (Janssen, 1977): o, =8,686 % Z, [dB/m] ou Z, est

l'impédance caractéristique de la ligne. Notez que l'atténuation est directement
proportionnelle & la résistance par unité de longueur. Néanmoins I'estimation
de cette résistance est généralement trés compliquée a haute fréquence a

cause de plusieurs raisons:
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- les sections réellement parcourues par le courant dans le conducteur et dans

le plan de masse n'ont pas les allures idéales présentées a la figure 2.2, mais

des allures plus difficiles & modéliser et a estimer, comme celles a la fig. 2.3.

N

Figure 2.3

Distribution réelle de courant dans le conducteur et dans le plan de masse

- en ce qui concerne le conducteur, nous ne savons méme pas si le courant
circule seulement du cété le plus proche du plan de masse, ou des deux cétés.
Etant donné qu'on retrouve dans la littérature les deux situations, nous
supposons, intuitivement, que c'est le rapport w/h qui détermine la distribution
du courant. Si le rapport w/h est trés petit (fig. 2.4a) la distance entre la
périphérie du conducteur et le plan de masse est presque constante (similaire
a une ligne coaxiale). Par conséquent, le courant serait distribué sur toute la
périphérie du conducteur. Pour un rapport w/h trés grand le courant serait

distribué comme a la figure 2.4b.
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a) b)

Figure 2.4

Distribution de courant dans un conducteur caractérisé par w/h presque zéro

(a), ou par w/ trés grand (b)

On peut conclure que l'estimation des sections du conducteur (aller), et du
plan de masse (retour), réellement parcourues par le courant est une tache
difficile. Par conséquent, l'utilisation des formules qui nécessitent la
connaissance de la résistance haute fréquence par unité de longueur est a
éviter. Edwards (Edwards, 1992) utilise pour le calcul des pertes causées par
le conducteur (lignes microruban) la formule:

kp
= 8,685
e Zt. w

o'eq

[dB/m] @2.1)

. z 0.7
on: k= exp(-—1,2 x( %779) ) w = largeur de la ligne, Z, = impédance

caractéristique de la ligne, p = la résistivité, t,, = 'épaisseur équivalente de la

{8 si <t

] ou & est la profondeur de
tsid>t

ligne, définie conformément a: t, =

peau.
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En utilisant cette formule pour le calcul des atténuations causées par le métal
dans un module que nous avons congu, réalisé et mesuré et pour lequel les

résultats expérimentaux sont rapportés au chapitre VIl de ce mémoire
(Z,=50Q;cuivre; w=8,7 mil; f=1GHz) nous obtenons a, = 4,9d3/m.
En utilisant la formule (1.5) pour le méme module (g, =10,2; g, =6,5;

tand = 0,0028; f=1GHz) nous obtenons o, =O,6d%. On peut observer que

les pertes causées par le conducteur sont beaucoup pius grandes que celles
causées par le diélectrique, observation qui a été valide pour toutes les
structures que nous avons examinées.

En conclusion, nous prévoyons que le moduie discuté plus loin est

caractérisé par des pertes totales de:
Cgigpat = X + 04 = 5,5 d% (2.2)

Mentionnons qu'il s'agit d'une méthode perturbatrice, c'est a dire que le
résultat n'est pas obtenu en considérant simultanément les deux mécanismes

de perte, mais plutdt les deux mécanismes a tour de rdle.

Par exemple, 2 cm imposeront une atténuation o = 5.5 5OdB = 0,11 dB

Puisque o(dB)=20log nous obtenons |[S,|=0,987. Donc, les
Sz 2

discontinuités et les couplages parasites mis a parnt, 1,3% du signal n'arrivera
pas a la sortie, seulement a cause des pertes dans une interconnexion de 2
cm, & 1 GHz. Notons que I'épaisseur de peau décroit avec la fréquence et

donc que les pertes sont fonction de la fréquence. Par exemple a 5 GHz on
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devrait plutét s'attendre a des pertes de l'ordre de 3,2%. Evidemment, une telle
variation des pertes avec la fréquence influence grandement la fidélité d'un
signal transmis, si ce signal comporte un contenu harmonique significatif dans
cette bande de fréquence.

Si nous revenons un peu en arriére, a la section 2.1, un probléme qui
pourrait se poser est le cas ou le métal dinterface (Ti) pourrait influencer

sérieusement ['atténuation. Une mince couche de Ti, caractérisé par une
grande résistivité (p; =55x10°Qcm) est entierement parcourue par courant
électrique, puisque son épaisseur typiquement (0,02 a 0,2 um) est plus petite
que la profondeur de peau associée (11um). En ce qui concerne le cuivre
(pey =1.67x10°Qcm ), une couche épaisse de 2um est parcourue par le
courant. Donc, dans le pire des cas, nous avons affaire a une couche de
0,2um de titane (p,, =55x10°Qcm ), en paralléle avec une couche de cuivre
de 1,8 pm d'épaisseur (p., =1,67x10°Qcm). En conclusion, négliger I'effet
de la couche d'interface, serait équivalent a négliger une résistance de 550 en

paralléle avec une résistance de 1,67Q. En général, on néglige la couche

d'interface.

2.2.2 Larugosité

Intuitivement, une rugosité de 2um (caractéristique de certains

substrats) devrait influencer sérieusement l'atténuation d'un signal qui traverse
q
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une couche conductrice d'une épaisseur de 63 =2um déposée sur ce
substrat. Hammerstad (1985) a donné la formule suivante pour corriger
l'atténuation dans ce cas:
2
2 _ A
ac'zac 1+—tan 1 1,4(-6—

g S (2.3)

ou A est la rugosité de surface r.m.s.

a,' est l'atténuation ¢, corrigée qui tient compte de la rugosité.

Par exemple, pour A =0g =2Uum, nous obtenons a,.'=1,6,, donc les
atténuations réelles seront 60% plus grandes que celles calculées en
négligeant la rugosité (au paragraphe précédent). Pour I'Alumine, le substrat
utilisé au laboratoire Polygrames pour fabriquer des circuits MHMIC, Edwards
(Edwards, 1992) dit que la rugosité peut dépasser 10um. On voit donc que si
la valeur précise de ['atténuation est importante, I'impact de la rugosité ne peut

pas étre négligé.

Avant l'application de toute formule pour le calcul des lignes ruban

(chapitre 3), le concepteur doit connaitre la section minimale que ces lignes
doivent avoir pour pouvoir transporter le signal sans subir un réchauffement

excessif. La largeur minimale (wy,;,) multipliée par I'épaisseur minimale des
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traces (Hp;,) ne doit pas dépasser les limites indiquées a la figure 2.5a pour
les couches internes (des lignes ruban), et celles indiquées a la figure 2.5b
pour les couches externes (des lignes microruban). Ces graphiques ont été
tirées de la norme IPC-MC-790. lis sont valables pour des conducteurs de

cuivre et pour un polymére comme diélectrique.

1"':0"’
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}3
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°o 1 510 2030 50 70 100 150 200 250 300 400 S00 600 700

Section conducteur (mils carrés)
Eigure 2.5a

Courant maximum en fonction de la section du conducteur et de

I'échauffement de la ligne (indice sur les courbes) - traces externes
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175
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Courant maximum (A)
°

01 S 10 2030 SO 70 100 150 200 250 300 400 S00 600 700
Section conducteur (mils carrées)

Eigure 2.5b
Courant maximum en fonction de la section du conducteur et de l'échauffement de la ligne
(indice sur les courbes) - traces intemes

Evidemment, les graphiques sont valables si la seule source de chaleur est le
conducteur lui méme. Ceci suppose donc que dans la proximité, il n'y a pas de
composants qui émet de la chaleur et que les traces adjacentes ne sont pas
"couplées thermiquement® avec la trace d'intérét.

Si plusieurs traces émettrices de chaleur étaient situées tres proches l'une de
l'autre, donc couplées thermiquement, nous pourrions définir une section
équivalente et un courant équivalent. La section équivalente serait la somme
des sections des conducteurs et le courant équivalent serait la somme des
courants portés.

Pour utiliser ces graphiques a haute fréquence, le concepteur doit utiliser
I'approximation de la fig. 2.2, ou celles des figures 2.4a ou b, pour estimer ies

sections utiles (section réellement parcourue par le courant). La section
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efficace est alors de w x&;. On peut ainsi déduire I'échauffement de ia trace

quand elle porte une puissance a une certaine fréquence.

24 Types de cuivre

Etant donné que I'épaisseur (t) des conducteurs a peu d'influence sur
I'impédance caractéristique d'une ligne, tel que discuté au chapitre lll, aprés
avoir établi la section minimale pour nos conducteurs, nous pouvons
déterminer ['épaisseur. Les types de cuivre sont spécifiés selon leurs poids par
unité de surface (02/Pi). Le tableau 2.1 donne la correspondance entre les

épaisseurs qu‘on peut choisir et les poids.

Tableau 2.1

Correspondance épaisseur t - poids pour une feuille de cuivre

Poids de la feuille

(oz/P) 1/2 1 2 3 4 6

Epaisseur ¢ (in) 0,0007| 0,0014 10,0027 | 0,004 | 0,0055| 0,008

" Epaisseur t (microns) | 17,78 | 34,29 | 68,58 | 101,6 | 137,2 | 203,2

Notez que si I'épaisseur du métal augmente, le temps de gravure augmente, et
donc la différence entre les largeurs effectives et les largeurs dessinées
augmente elle aussi. Une possibilité pour limiter la variation latérale des

dimensions des conducteurs consiste a choisir la couche de métal la plus
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mince possible, tout en respectant les contraintes d'échauffement établies plus

tot.

25 Conception des traces

Une fois le type de cuivre choisi, h étant donc établi, le rapport % peut

étre calculé en fonction des paramétres électriques souhaités de la ligne (par
exemple Z, =50Q). A cet effet, on peut utiliser les formules de synthése
présentées au chapitre 7, ou le logiciel LINECALC. Concemant le logiciel
LINECALC, nous avons constaté que les résultats qu'il fournit peuvent étre
complétement faux dans certaines conditions. Plus précisément, bien qu'il
fournit généralement de bons résultats, il y a des situations ou la valeur initiale
spécifiée pour certaines variables conduit a des résultats aberrants.
Heureusement, dans un tel cas, le résultat que le simulateur foumit est treés
éloigné du résultat valide désiré et, par inspection, le concepteur pourrait
réaliser qu'une grosse erreur est survenue. L'utilisation en paralléle du logiciel
LINECALC et de formules élémentaires (par exemple 7.1; 7.2; 7.3; 7.4) pour
valider les résultats obtenus, minimise les risques de choisir une mauvaise

valeur pour w.
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Pour que le produit final ait exactement les performances désirées,
certaines compensations doivent étre appliquées lors de la conception des
masques. La norme IPC-MC-790 indique quelles valeurs doivent étre ajoutées
ou soustraites a la largeur des lignes pour que les erreurs introduites par le
processus de fabrication soient annulées par cette compensation. Ces facteurs
de correction dépendent de ['épaisseur des couches de métal utilisées. lis
dépendent aussi de la profondeur de gravure utilisée. Le tableau foumi a la
page 45 de cette norme couvre différents procédés de fabrication, le cuivre 0,5
0z/Pi, 1 0z/Pi et 2 02/P?, et les méthodes de gravure soustractive et additive.

Il apparait pertinent de valider auprés du manufacturier si son procédé de

fabrication est conforme aux valeurs fournies par cette norme.

2.7 Eléments 3 demander au manufacturier du MCM

En résumé, si on veut étre en mesure de concevoir un module multipuce
dont les caractéristiques électriques sont prévisibles, il faut connaitre:
- Les caractéristiques électriques des conducteurs
- Les caractéristiques électriques et géométriques des couches d'interface
- La largeur de surdéveloppement
- La rugosité du substrat (elle pourrait influencer sérieusement I'atténuation

causée par les conducteurs)
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Sur la base des informations fournies par le manufacturier, le
concepteur peut trouver des tableaux avec les propriétés importantes des
métaux fréquemment utilisés dans la référence suivante:

Licari (1995) pages 138, 196.



50

CONSIDERATIONS CONCERNANT L'ANALYSE DES CIRCUITS
DANS LE DOMAINE DES FREQUENCES

Aprés avoir choisi le diélectrique et le métal que nous allons utiliser pour
tabriquer un MCM, avant de commencer la conception des masques (chapitre
7) et le développement des regles de design (chapitre 8), le lecteur doit
acquérir une bonne compréhension en ce qui conceme linterprétation des
résultats (simulations ou mesures expérimentales) obtenus dans le domaine

fréquence (chapitre 3), et des résultats obtenus dans le domaine temps

(chapitre 4).

Un premier probléme qui pourrait se poser est le choix des paramétres
qu'on utilisera pour caractériser e MCM a haute fréquence. Les réseaux
électriques peuvent en général étre caractérisés par les paramétres
*h*(hybride), *2*(impédance), *y*(admittance), *ABCD"(chain), ou
*S"(scattering). Pour un deux-ports (fig. 3.1), les définitions pour les quatre
premiers types de parametres sont les suivantes:

{Vl =hyi, +hy,v, {Vl =zyi; +2p20
i; =hyi, +hyv, Va =Zyil; +Zpl,
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{i1 =YuVit¥nVa {v‘ =éﬁv2 —If'iz
- 1, = -
1, =YV +¥nV, A
il iZ
— e
v + O—  —
, 5
Figure 3.1

Deux ports pour la définition des paramétres h, z, y, ABCD

La définition des paramétres S introduit le concept d'onde incidente et
d'onde réfléchie. Pour le deux-ports suivant (fig. 3.2) les ondes incidentes sont

ay, ap, et les ondes réfléchies sont b4, bz, aux ports 1, 2 respectivement.

»
N

— -
o—— b——oO
Port 1 Pat 2
O- O
- —»>
bi b!
Eigure 3.2

Deux ports pour la définition des paramétres S

Les paramétres S se définissent comme suit:

{bl =854, 5,4, 3.1)
b, = 8,4, +5pa,
Par exemple, pour s»; (que nous utiliserons beaucoup pour la

caractérisation des M.C.M.):
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== (3.2)

ou a=0 signifie que nous n'avons pas d'onde incidente au port 2. Pour obtenir

cela, nous devons connecter l'impédance caractéristique au port 2.

Du point de vue intuitif, |S21 |2 représente la fraction de la puissance qui arrive
au port 2, quand la seule source de puissance est au port 1, et que la charge
au port 2 ne réfléchit aucune puissance. C'est pour cela que 5,; est appelé
"coefficient de transmission®. Pareillement, le s;; et le s, sont appelés
“coefficients de réflexion® aux ports 1 et 2 respectivement.

Aux fréquences micro-ondes, les paramétres "h", "2*, "y", "ABCD" sont
trés difficilement mesurables. Par exemple, pour obtenir les paramétres hq¢ et
hia! By =L hy, =— (3:3)

h v, =0 Va i =0
nous devons établir des courts circuits et des circuits ouverts aux bornes de
notre deux-ports. Cela est trés difficile aux fréquences micro-ondes, a cause
des inductances des fils et des capacités parasites. En outre, la précision de
nos mesures peut étre sérieusement affectée, a cause de la distance entre le
point réel de mesure (A) et le point ou nous voudrions mesurer les parameétres

(B) (fig-3.3).
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Z
} Pour S

A B IC_DA2o
MCM }Pour h,zy,
ABCD

Eigure 3.3

Charges a connecter, en fonction du paramétre a mesurer

Par exemple, pour le schéma de mesure de la fig. 3.3, limpédance qu'on voit
au point C est différente de l'impédance Z=oo quand le point D est laissé
ouvert. En effet, le fil CD se comporte comme une ligne de transmission au
long de laquelle l'impédance change (on toume sur la circonférence du
diagramme de Smith). La méme chose se passe pour le fil AB.

Pour éviter ces problémes, nous utiliserons les paramétres S, qui sont
liés a la puissance incidente et réfléchie qui ne varient pas au long d'une ligne
de transmission sans pertes. Par conséquent, nous pourrons mesurer diverses
structures sur un MCM a une certaine distance, sans introduire de grandes
erreurs.

Dans la littérature, on peut trouver d'autres raisons pour utiliser les
paramétres S. Par exemple, pour les dispositifs actifs, les conditions circuit-
ouvert ou court-circuit peuvent souvent générer des oscillations. Les
paramétres S étant mesurés sous des conditions adaptées, les oscillations

dues aux instabilités sont minimisées.
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Pour un ingénieur de test (concepteur des circuits), lors des simulations
ou mesures électriques, il est trés important de développer une capacité de
tirer rapidement des conclusions qualitatives, en inspectant les résultats
(parameétres S) obtenus. Le but des prochaines sections est de développer
une aptitude a tirer rapidement des conclusions intuitives en utilisant certaines
caractéristiques des formes d'onde (amplitude, enveloppe supérieure,

enveloppe inférieure, fréquence).

Dans un systéme parfaitement adapté, par exemple a 502, l'impédance

de la source, de la charge et I'impédance caractéristique de la ligne (Z,) sont
toutes égales a 502. Le diagramme de Smith donc est nomé a Z,=50L2. La

charge étant de 50%, |S,,|=0 & basses fréquences, donc |S,,|=1. Lorsque la

fréquence augmente, conformément a la théorie du diagramme de Smith,
l'impédance a I'entrée de la ligne tournera sur un cercle de rayon zéro, centré
au centre du diagramme de Smith (correspond au cas sur la fig. 3.4, ou les

points A, B ainsi que le centre du diagramme coincident). Par conséquent,

|S,,|=0 et donc |S,,]=1 & toutes les fréquences (fig. 3.5a)
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Impédance
qu'on voita
I'entrée, pour
une ligne */4.

impédance de charge ou Z =oo

impédance al'entrée
pourune fréquence égale
a zero (Z,=50 Q) Z.=53 2

Eigure 3.4

Gamme de variation de I'impédance a l'entrée, fonction de fréquence

Si le systéme n'est pas parfaitement adapté, c'est a dire que {'analyseur
de réseau (la source et la charge) a toujours 50€2, mais la ligne n'a plus 50Q2
(par exemple a cause d'une erreur de design ou de fabrication), le centre du
diagramme correspondra a cette impédance caractéristique. Si, par exemple,
Z,=602, I'impédance de charge (50£2) est localisé au point A (fig. 3.4), point
qui correspond aussi a l'impédance qu'on voit a I'entrée a la fréquence zéro.
Lorsque la fréquence augmente, I'impédance qu'on voit a I'entrée commence

se déplacer sur un cercle concentrique dans le diagramme. L'impédance

pergue s'éloigne donc de 50L2. Dépendant de la longueur de la ligne utilisée,

l'impédance pergue arrive au point B quand la fréquence a augmenté
suffisamment pour que la longueur de la ligne devienne A/4. A cette

fréquence I'impédance qu'on voit a I'entrée est la plus éloignée de 50L2. Si la

fréquence continue a augmenter, I'impédance a l'entrée se déplace sur le

méme cercle en se rapprochant a nouveau de 50€2. On concldt que
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lorsqu'on augmente la fréquence a partir de zéro, le |S,,| est d'abord zéro a
fréquence z2éro, puis il augmente jusqu'a une valeur maximale (correspondant
au point B - ligne A/4), ensuite il redescend jusqu'a zéro (ligne A/2) et ainsi
de suite. Pareillement, aux figures 3.5a, b, ¢ et d |S,,| démarre a 1, descend
jusqu'a une valeur minimale (ligne A/4), remonte a 1 (ligne A/2) et ainsi de

suite.

Lorsqu'on mesure des lignes ayant des impédances caractéristiques de
plus en plus éloignées de 50£2 , le diagramme de Smith (fig. 3.4) sera normé
4 une impédance de plus en plus éloignée de 50(2. L'impédance au point B
sera donc de plus en plus éloignée de 502 et les amplitudes des oscillations

des paramétres |S,,| et |S,,| (fig.3.5a, b, c, d) augmenteront.

En conclusion, 'amplitude des oscillations des paramétres |S,,| et |S,,]

est directement proportionnelle avec la non-adaptation. Pour une ligne

parfaitement adaptée il n'y a pas d'oscillations.

Pour une ligne parfaitement adaptée et sans pertes |S,,| est égal a
l'unité a toutes les fréquences. Si la ligne a des pertes et qu'elles sont

proportionnelles avec ia fréquence, |S,,| baissera avec la fréquence
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Lorsqu on mesure des lignes ayant des impedances caracteristiques de plus
en plus elaignees de 50 ohm (50 ohm - fig. 3.3a; 44 ohm - fig. 3.3b;

60 ohm - fig. 3.5c; 32 ohm - fig. 3.5d), les amplitudes des oscillations
du {S21] augmentent. Le marqueur Ml est a 2 GHz.

57



58

conformément a une certaine régle (fig. 3.6a). Si, par la suite, la méme ligne

(avec les mémes pertes) n'‘est plus adaptée (Z, n'est plus 50Q), les
oscillations apparaitront (fig. 3.6b), et elles feront baisser |SZ,| partout, a
I'exception des fréquences ou la ligne a une longueur égale a K X % A ces
fréquences (marqueurs M2, M3, M4 - sur I'enveloppe supérieure) ISz,I est le
méme (fig 3.6 a et b) pour le cas ou la ligne est adaptée ou non-adaptée.

En conclusion, [‘enveloppe supérieure du ISZ,,I, pour une ligne

quelcongue (non adaptée), est en fait le |SZ,| de la méme ligne dans le cas ou

elle était adaptée. Par conséquent, I'enveloppe supérieure est une source

importante d'informations concernant les pertes.

Nous considérons dans ce qui suit la "fréquence des oscillations® dans

la relation |Sz,| en fonction de £ Il ne s'agit pas strictement d'une fréquence,

mais plutét de la fréquence apparente des oscillations dans la relation |Sz,| en
fonction de f. Pour clarifier l'impact de la longueur de la ligne sur la fréquence
apparente des oscillations de |Sz,|, prenons par exemple une ligne de

longueur "b* et une autre ligne de longueur double ("2 fois b"). Les deux lignes

sont étudiées dans les mémes conditions, c'est & dire qu'elles ont la méme
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|S21| paur une ligne adaptee (seulement
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|S21]| paur la meme ligne, mais non-adaptee
(il y a des gscillations), avec les memes
pertes (la meme enveloppe superieure)
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impédance caractéristique Zg (différente de 50 €2 pour obtenir une certaine
non-adaptation), la méme charge (502), et elles sont excitées par le méme
générateur (Zs=50€2) de fréquence graduellement croissante a compter de 0.

Intuitivement, si la fréquence augmente, le A baisse, et ia ligne plus

longue (2b) arrive a une longueur de A/2 avant la plus courte. LA ou le
coefficient de réflexion de la ligne de longueur 2b a parcouru un tour complet

sur le diagramme de Smith (longueur de A /2), celui de la ligne de longueur b

a parcouru seulement un demi tour (A/4) a cette fréquence. On peut donc
conclure que lorsque la fréquence augmente, le fréquence apparente des
oscillations de |Sz,| est proportionnelle & la longueur de la ligne. En
conclusion, la longueur de la ligne est directement proportionnelle avec la
fréquence apparente des oscillations du Sz;.

Cette conclusion, qui est d'une utilité limité quand les longueurs de
lignes sont connues, est utile pour éliminer certaines erreurs de mesure
générées par ['utilisation d'appareils limités en fréquence. Par exemple, avec

un analyseur limité a 3 GHz, si on mesure une structure microruban de
longueur 9mm (€,=3,8; h=4 mil; w=7 mil) qui posséde la caractéristique de la
figure 3.6b, on obtient le |S,,| illustré 4 la figure 3.7a. On pourrait ainsi tirer la
conclusion que la charge est parfaitement adaptée avec la structure (pas
d'oscillations), et que la structure a beaucoup de pertes (|S,,| descend assez

vite). Evidemment les deux conclusions sont fausses car la structure est loin

d'étre adaptée et les pertes sont modérées (une partie de l'enveloppe
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supérieure, jusqu'a 3GHz, est montrée a la fig.3.7b).

Donc, pour éviter ce genre de fausses conclusions, it faut toujours
mesurer les structures jusqu'a une fréquence égale ou supérieure a la
fréquence ol la ligne est égale 4 A/ 2. Si on n'a pas les moyens nécessaires
pour effectuer cette mesure, on peut mesurer une ligne plus longue, réalisée
selon les mémes paramétres, afin d'augmenter la fréquence apparente des
oscillations du |S,,|.

Nous avons limité ia discussion précédente a IS,l. Cela suffit pour
déterminer les propriétés d'une ligne, car 1S;4! est le complément du 1S241, et le

systéme est passif, par conséquent les parameétres S, et S,y sont identiques.

3.5 Applications des sections 3.2-3.3

Au chapitre |, en utilisant les simulations a la fig. 1.6, nous avons affirmé

(sans prouver) que Z, pour un substrat mince (fig. 1.6a) est plus stable en

fréquence que Z, pour un substrat épais (fig. 1.6b). Aprés avoir compris que
I'amplitude des oscillations des paramétres S augmente avec la non-
adaptation (section 3.2), le lecteur sera d'accord que l'‘adaptation pour un
substrat épais (fig. 1.6b) se dégrade plus vite que pour un substrat mince (fig.
1.6a), donc, les terminaisons étant constantes (50%2), limpédance
caractéristique d'un substrat épais s'éloigne plus vite de 502 que celle d'un
substrat mince. En utilisant l'interprétation de rl'enveloppe supérieure (section

3.3) le lecteur comprendra tout de suite que les simulations & la figure 1.6 a et
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b ont été faites en négligeant les pertes. Nous avons choisi de négliger les

pertes pour pouvoir isoler les effets de la non-adaptation.
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Aprés avoir développé une certaine habileté dans linterprétation des
résultats (mesures ou simulations) dans le domaine des fréquences, le lecteur
gagnera une compréhension plus profonde du comportement d'un circuit
haute-fréquence s'il peut développer la méme aptitude dans le domaine du
temps.

La méthode TDR (time domain reflectometry) est en mesure de
distinguer entre les réponses des différentes discontinuités. Le principe de
cette méthode est d'envoyer un signal "échelon® (step), ou une impulsion, et de
mesurer le signal incident et le signal réfléchi & un certain point sur la ligne.
Lors des mesures expérimentales, nous avons envoyé un signal "échelon®,
puisque nous trouvons que les résultats sont plus facilement interprétables
que pour le signal impulsion.

Cette technique fournit simultanément I'impédance caractéristique de la
ligne, la position et la nature (resistive, inductive ou capacitive) des
discontinuités. Toute cette information est immédiatement disponible en
examinant l'affichage de l'oscilloscope. Pour nos mesures nous n‘avons pas
utilisé un réflectométre dans le domaine temps, mais plutét I'analyseur de

réseau HP8510. Bien que les analyseurs de réseaux ne mesurent que dans le
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domaine des fréquences, l'analyseur de réseau 8510 (avec l'option 010) est
capable d'effectuer la transformée de Fourier inverse en utilisant son
ordinateur intégré. Il permet aussi d'obtenir la réponse dans le domaine du
temps. Cette technique est si efficace, que ['utilisateur peut facilement oublier
qu'il utilise un appareil qui n'envoie pas réellement un signal "échelon® dans le
domaine temps.

Le principe de I'analyse TDR est illustré a la fig. 4.1a. Le générateur de

signal rectangulaire génére le signal "échelon® représenté a la fig, 4.1b.

[}

:

]

A — ' - ]

Osdilloscope mmm ¢ "
Discontnuités B Z '

! ]

0 s

Generateur ! Systéme a tester :
rectangulaire S '

b) | c)

Figure 4.1
a) Principe TDR, b) signal incident, c) signal résultant mesuré par l'oscilloscope

L'échelonnement des événements est clairement expliqué a la fig. 4.1c (on a

supposé que les discontinuités entre les points A et B, a la figure 4.1a,
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n‘existent pas). Le générateur du signal rectangulaire génére le front positif (E)
au moment t,. Ce front est lu par l'oscilloscope a t, (moment d'arrivée au point
A). Pendant l'intervalle t, - t,, le signal E, se propage jusqu'a Z_ et le signal
réfléchi E; revient au point de mesure A Si la charge est adaptée (Z,=50Q),
elle ne réfléchira aucun signal, donc Eg=0. Si elle n'est pas parfaitement

adaptée, le coefficient de réflexion sera:

E Z -2
r=—=—"+—2° 4.1
E, Z +2, (4.1)

Quelques situations particuliéres sont illustrés a la fig. 4.2.

E E/3 -Ef3
I
E E, E, E, 1
a) Z, = oo b) Z, =0 0) Z, =27, d) zL=%zo
Figure 4.2

Exemples de réponses TDR pour différentes charges

Toujours en référence a la figure 4.1, si la connexion entre le point A
(l'oscilloscope) et le point B (Z) contient des discontinuités, leur effet sera
visible avant que l'onde réfléchie par Z, ne revienne a l'oscilloscope. Nous
pouvons calculer exactement la position de ces discontinuités, puisque nous

connaissons leur position temporelle et la vitesse de propagation des ondes
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dans le substrat ( y —), et nous savons que le signal fait un aller - retour.
eaﬂ

Ainsi, la distance entre A et B est donnée par:

S, = M)_X_C_ (4.6)

2\ew
Un probléme important est ia résolution de deux discontinuités rapprochées.
Le probléme se pose si le temps de montée (t;) n'est pas nul. En effet, pour
distinguer deux discontinuités, t; devrait étre égal ou moindre que le temps de
propagation aller retour entre les deux discontinuités. Par exemple, les
discontinuités C et D sont localisées & une distance de t,/2 (voir fig. 4.3).
Cela correspond a la situation limite, puisque, au moment illustré, la
discontinuité C vient de finir d'émettre le signal réfléchi, et, au méme point C,
au méme moment, le signal réfiéchi par la deuxiéme discontinuité commence

a apparaitre.

tr (comespond a 2 fois dyy,)

Figure 4.3
Résolution TDR
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. €
Par conséquent, t, <2Xxty, =2xd,, X Q donc
C

C t
d=d, = x -2
;;eeﬂ 2

Si la distance est moindre que d,,, les deux réflexions se mélangeront et la

(4.7)

mesure ne foumira pas qu‘une information globale concernant les deux
discontinuités.

Si l'ingénieur de test veut caractériser un circuit parcouru par un signal
numeérique, c'est utile de connaitre le temps de montée de ce signal. Si, lors
des mesures, le réflectométre (TDR) émet un signal caractérisé par le méme
temps de montée, la caractérisation TDR du circuit sera réaliste, puisque le
circuit sera parcouru par le méme spectre lors des mesures ou lors de son
fonctionnement normal.

En ce qui concerne l'analyseur de réseau utilisé dans nos travaux, nous
n‘avons pas eu la possibilité de varier le temps de montée puisque, tout
simplement, il mesure dans le domaine des fréquences. Cependant, un usager
avisé sait que l'analyseur peut simuler un temps de montée inversement
proportionnel avec I'écart de fréquence (frequency span) qu'il a utilisé pour
faire la calibration (Hewlett Packard, 1986):

1,0 pour fenétre minimale
0,45 4.8
temps de montée = oy —— x 42,2 pour fenétre normale (4.8)
fequen 3,3 pour fenétre maximale

L'ingénieur doit donc estimer les deux discontinuités les plus proches

qu'il veut caractériser, déduire le temps de montée avec l'‘équation (4.7), et
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finalement déduire 'écart de fréquence (équation 4.8) qu'il doit utiliser pour
faire la calibration initiale de I'analyseur (Hewlett Packard, 1991).

Lors des premiers essais pour analyser nos structures, nous avons
connecté l'analyseur de réseau aux points A et B (fig. 4.1a). Le port 1 de
I'analyseur jouait le réle de générateur de signal et d'oscilloscope et le port 2
était la charge adaptée (50€2). Ces essais ont donné de bons résultats, mais la
mesure des différentes structures était assez embétante, puisqu'il fallait
calculer chaque fois, avec une certaine imprécision, ou est la fin de ia ligne sur
l'affichage de l'analyseur, pour ne pas confondre les réflexions causées par
nos lignes avec les réflexions causées par toutes sortes de connecteurs
ajoutés au montage (autour du point B, fig. 4.1a). Une fagon trés commode de

faire les tests est de le terminer avec un circuit ouvert (fig. 4.4):

]

]

]

[}

Oscilloscope ' '
Di scont inui s |

: ;

: :

Generateuf- i Systéme a tester :
rectangulaire e mcccbcmmeccae—————-——— '

Figure 4.4

Schéma de mesure améliorée

En procédant ainsi, lorsque le signal incident E, arrive aux discontinuités,
l'information utile est réfléchie vers le port 1 de I'analyseur, et lorsque E, arrive

au circuit ouvert , le signal est fortement réfléchi (& 100%), donc sur l'affichage
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de l'analyseur, ce point (moment) sera trés clairement identifiable. L'utilisateur
saura donc précisément a combien de nanosecondes correspond la fin de la
ligne. Toutes les formes d'onde TDR présentées au chapitre 8 sont obtenues

conformément a ce schéma.

Une autre procédure que nous avons utilisée pour isoler les
caractéristiques d'un certain morceau de ligne a été le fenétrage temporel
(gating). Conformément a cette procédure, le 8510 analyse notre circuit dans
le domaine des fréquences, fait la conversion dans le domaine du temps
(Fourier inverse), et nous donne la possibilité de définir une porte temporelle
(gate), pour enlever toutes les réflexions a part celle qui nous intéresse.
Finalement, le 8510 retourne dans le domaine des fréquences (Fourier) pour

fournir les paramétres S seulement pour le morceau de circuit qui était

parcouru pendant la fenétre temporelle que nous avions définie.

En terminant, nous voudrions souligner que 'analyse TDR foumit la
réponse moyenne du circuit pour toute ia plage de fréquences a l'intérieur de
I'écart de fréquences qu'on a établi lors de la calibration. Donc, un signal
réfléchi fournit par TDR englobera I'ensembie de tous les [S,,| qu'on aurait
obtenu pour chaque fréquence individuelle, lors d'une analyse dans le

domaine des fréquences.
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L'analyse des circuits dans le domaine des fréquences (chapitre 3) et
les simulations effectuées tout au long du mémoire, ainsi que les mesures
expérimentales effectuées au chapitre 8 sont toutes faites conformément a une
méthode d'analyse analogique des circuits électriques. Cependant, l'utilisation

de signaux numériques pose centaines problémes dont la solution est le but de

ce chapitre.

Un premier probléme a résoudre, si on veut transporter un signal
numérique, est de déterminer la gamme de fréquence nécessaire pour
propager les signaux. Pius précisément, si le signal numérique a transporter
est caractérisé par un certain temps de montée t; (rise time), cela détermine la
fréquence maximale du spectre du signal. C'est t; qui détermine le spectre du
signal numérique, et non la fréquence de I'horioge. Evidemment, la fréquence
de I'horloge est un parametre dépendant, puisque si t; baisse, on pourra

commuter plus vite le circuit suivant.
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Une approche possible pour évaluer le contenu fréquentiel d'un signal
numérique consiste a calculer les coefficients d'expansion en série de Fourier
pour un train d'ondes carrées. Cela permet d'estimer comment I'addition d‘une
nouvelle harmonique influence le temps de montée t,. A la figure 5.1, Fraser
(Fraser, 1991) fournit le temps de montée t; (de 10% a 90%) pour un signai
numérique a 100 MHz qu'on approxime successivement par la premiére
harmonique (la fondamentale), les premiéres trois, les premiéres cing, les

premiéres neut et les premiéres quinze harmoniques.

1.2
1.1

‘ -
0.9
0.8
0.7
0.8t
05k

T

10 nS

J

2.2n8

0.4 t1nS
0.3 0.78 nS
0.2 0.45 nS
0.1 0.28 n8
(o]
~0.1
-0.2 ‘UJIUHIlllIl'l‘nrl=ll~lll~lu‘u'u_:%;uuunuu:n-:1-;;11::~u|-1;uun=iu:l-nuguuu;n
o 0.8 1.0 1.8 z.‘e 2.5
temps (ns)

Eigure 5.1

Temps de montée t; en fonction du nombre d’hamoniques pour un signal a 100 MHz

Dans la méme référence, la société Cascade offre la généralisation de la
dépendance du temps de montée en fonction du nombre d’harmoniques, pour

‘ des fréquences du signal rectangulaire entre 10 MHz et 10 GHz (fig. 5.2). Par
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exemple, & la figure 5.2, pour une fréquence du signal rectangulaire (la
fréquence fondamentale) de 100 MHz, on retrouve les valeurs du temps de
montée incluses dans le tableau inséré dans la figure 5.1 (fonction du nombre

d'harmoniques prises en considération).

}m/“{jm T
, L\

0.1 undamental to] /.
° Oth Harmonic

g

0.014 -l':‘i‘.':‘ ll-l:":::li':‘/

o.oo‘l Al L T T 1T 17T 37Y T ] LB L LR T T T LI L

10 100 1000 10000
la fréquence du signal rectangulaire (fondamentale) (MHz)

temps de montée tg (ns)
100

Fundasenial h‘
Sth Harmonic | .

"\

Figure 5.2 - temps de montée fonction de la fréquence

Le produit f,,.. Xt; ne dépend pas de la fréquence fondamentale, mais
seulement de n, le nombre d'harmoniques prises en considération. Par

conséquent le produit BW, xt, =nxf, ... Xt , dont l'estimation est notre

but, dépend seulement de n.
Etant donné que le graphique de la figure 5.2 ne peut pas étre lu avec une

grande précision, nous pouvons choisir une fréquence fondamentale de 0,1
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GHz afin d'utiliser le tableau inclus dans la figure 5.1. Le produit BW, xt, ne

sera pas influencé par ce choix:

- Si on approxime le signal rectangulaire par 15 harmoniques =

n=15=t, =0,28 ns =1, xt, =0,028=BW,; xt, =0,42

-sin=9=t, =0,45 ns = f,, xl, =0,045=BW, xt, =0,405
-sin=5=t, =0,75 ns = f{,,, xt, =0,075 =BW, xt, =0,375
-sin=3=t, =1,1ns =f .. xt, =0,11=BW, xt, =0,33
-sin=1=t, =2,2 ns =1, xt, =0,22=BW, xt, =0,22

(5.1)
Ces résultats confirment approximativement la seule formule que nous avons

pu trouver dans la littérature. Cette formule relie BW et t; comme suit:

0,35 équivalente a BW = 0,35
ta(ns) ts

BW(GHz) = (5.2)

Ca veut dire que, a haute fréquence, un signal rectangulaire est généralement

approximé par ses premiéres quatre harmoniques.

5.2 Temps de mont r différent milles loqgi S

IPC-D-330 (IPC, 1992) et Coombs (Coombs, 1996) fournissent les

temps de montée (10%-90%) typiques pour différentes familles logiques:
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Tableau 5.1
Temps de montée pour différentes familles logiques
Famille logique Temps de montée (ns)
TTL 6,0-9,0
SCHOTTKY TTL 2,0-30
FTTL 1,2
HCTTL 1,5
10KECL 2,5
10KHECL 0,6-0,7
BICMOS 0,7
—GaAs 0,05-0,2

Lors de la mesure du temps de montée, pour une erreur de 5%, Hewlett

Packard (Hewlett Packard, 1992) recommande que la constante de temps
combiné des sondes et de l'oscilloscope soit égal ou inférieur a 1/3 du temps
de montée du signal & mesurer. Pour une erreur de 1%, la constante de temps
(RC) combiné doit étre 1/7 du t; du signal & mesurer.

Le temps de montée combiné t, _ est lié aux temps de montée individuels

des composantes du systéme tR' par la relation donnée par Hewlett Packard

(Hewlett Packard, 1992):

o, =t 1,2+t 2 + ) (5.3)

Par exemple, si on veut mesurer un t; de 1ns avec 5% d'erreur, le temps de

croissance combiné des sondes et de l'oscilloscope doit étre 1ns/3 = 333 ps.
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A basse fréquence, une trace sur un PCB (printed circuit board) peut
étre vue comme une capacité en paralléle avec une résistance. Cependant,
lorsque la fréquence augmente, les traces doivent étre traités comme des
lignes de transmission. Dans la littérature, on peut trouver deux fagons
d'aborder ce probléeme: dans le domaine des fréquences et dans le domaine
du temps. Pour les deux méthodes, le point critique n'est pas la fréquence de
I'norloge mais le temps de montée t..

Si on choisit d'estimer dans le domaine des fréquences le point ou un
conducteur transportant un signal numérique devient une ligne de
transmission, la formule (5.2) nous donne la fréquence maximale du spectre
du signal en fonction du temps de montée t,. Cette fréquence (BW) peut étre
utilisée pour calculer la longueur d'onde du signal qui parcourt une trace:

v c

A= =
BW  BW. e,

(5.4)

D'aprés IPC (IPC, 1992), pour les circuits numériques, si la longueur du circuit
est plus grande que 1/7A, il doit étre considéré comme une ligne de

transmission.

Pour les circuits analogiques (moins tolérants au bruit), si la fongueur du circuit
est plus grande que 1/15A, il doit étre considéré comme une ligne de

transmission.
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Si on choisit d'estimer les propriétés d'un conducteur dans le domaine
du temps, il faut estimer le point ot un conducteur transportant un signal
numérique devient une ligne de transmission. Appelons longueur de montée,

Sk , la distance parcourue par le signal pendant le temps de montée t.

(5.5)

SR=tR—J:=
eff

La norme IPC-D-317A considére S% comme la frontiére au-dela de laquelle

un circuit, plus long, doit étre considéré une ligne de transmission. La plus

"indulgente” contrainte que nous avons trouvé dans la littérature impose S%
comme frontiére. La contrainte la plus serrée (Cascade, 1992) est S% .

En ce qui conceme la limite S% , une considération pratique serait que

pour des longueurs de trace plus grandes, des réflexions causées par un
manque d‘'adaptation retourneraient a la source aprés que l'impulsion ait
atteint sa valeur maximale. Par conséquent, ces impulsions réfiéchies,
additionnées a la valeur maximale du signal, pourraient générer des
oscillations (ringing) capables de déclencher des dispositifs commandés par

cette ligne.

Si la longueur du circuit baisse au dessous de S% , les impulsions

réfléchies retourneront a la source pendant que la source émet son front

ascendant. Par conséquent, le signal ne subira pas de déformations



78

importantes, et la probabilité de déclencher accidentellement un dispositif sera

beaucoup moindre.

Par exemple, pour le substrat qu'on utilisera aux chapitres 7 et 8 afin de
réaliser le module de test (€_,=65), si on veut propager des signaux
rectangulaires 2 1GHz en incluant les 10 premiéres harmoniques, le spectre
s'étendra jusqu'a 10 GHz, et dans ce cas:

a) selon la méthode basée sur les fréquences on a

. c 3x10°
BW.[e,, 10x10°x+/6,5

A =11,76 mm

donc les interconnexions plus longues que A/7 =1,7 mm devront étre

considérées comme des lignes de transmission.
b) seilon I'analyse temporelle, on a plutét

0,35 _ 0,35

C
= = =0,035 ns donc S, =t,——= 4,17 mm,
*~BW, 10 GHz one Sn =ty

e

donc les interconnexions plus longues que S,/2 = 2 mm risqueront de

ts

générer des oscillations. S,/3 = 1,4 mm serait le seuil d'aprés la norme

IPC-D-317A pour les traiter comme des lignes de transmission.

Si, pour le méme substrat, on veut propager un signai rectangulaire a
1GHz, mais en ne préservant que les 5 premiéres harmoniques (BW =5 GHz):

a) 'analyse dans le domaine des fréquences donne
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_ ¢ _ 3x10°
BW.e, 5x10°x+6,5

A =23,5 mm

donc les interconnexions plus longues que A/7 =3,4 mm devront étre

considérées comme des lignes de transmission.

b) la méthode temporelle donne

_0,375 _ 0,375
" BW, 5 GHz

c
Ve

par conséquent, les circuits plus longs que S,/2 = 4,4 mm risqueront de

=0,075 ns,donc S, =1, = 8,8 mm

ta

générer des oscillations. S,/3 = 2,9 mm serait le seuil d'aprés la norme

IPC-D-317A.

Pour mesurer correctement des MCM destinés a transporter un signal

numérique haute - fréquence, un principe fondamental est d'assurer une
distance minimale entre le plan de masse (le via a la masse) et le plot de
connexion pour la masse de la sonde (fig. 5.3 tiré de (Cascade, 1992)). Le but

de cette section est d'établir le seuil au déia duquel cette connexion a la

masse générera une inductance (L,,,,,,) avec des conséquences nocives lors

des mesures électriques.
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Le phénomeéne a éviter est la résonance du circuit constitué par la
capacité de la sonde (Cmm), la capacité de sortie de l'amplificateur qui
commande la ligne (C,,;), et l'nductance de la trace a la masse (L,,,,). Une

premiére approximation pour cette fréquence est:

f, = 1/21: JiE (5.6)
ou: [, estla fréquence de résonance, L est linductance (L_,,,) et C est la
capacité totale (C, ., ,+Cpur)-

Pour le substrat qu'on utilisera au chapitres 7 et 8 afin de fabriquer un
module de test (€,=10,2; w=8,7 mil; h=10 mil) nous avons trouvé pour nos

traces (formules données a la section 7.3):

- inductance de la trace par unité de longueur L, 4 oovesr = 0,45 "%m

- capacité de la trace par unité de longueur C_,, .. onuer = 0,18 p %m
- capacité plots (8 mil x8 mil) C,,, = 0,035 pF

- capacité de Ia ligne a mesurer (longueur 500 mil) C,_. = 2,3 pF
En utilisant ces valeurs, pour une sonde placée a 2 mm du via, donc pour

|

=0,45%x2 =0,9 nH, la connexion de la sonde sur ses plots produira
une résonance a f, = 3,5 GHz (valeur approximative).

Une méthode plus précise pour déterminer l'impact de la connexion des
sondes, sur un signal numérique, est de simuler le schéma a la figure 5.3, ou

la séparation sonde - via est clairement représentée. La figure 5.4a présente la



.”\

[
B3 . £
. | @'
< . P
lf \ | &4
f i
ll ;
, ] /)
[— K |7 H—
s \ LA
[ i \_4‘\\
| = U B et L D20 R
! '.'l ‘k Vi =0 '.;Fh g
! & {5 v/
[ 2 1]
It 1 o t~—_]
U —
, .\-\
I
(¥ \"“\
= 1~
- l
. | —
;‘ LI pz Fe0.0 ped
\ ndepllemps Woscil, 20
'7 Frogure 5,43
e 3]
e ! |
=4 AN L
T i ‘\\ i ,.j
s A, !
ol ! LAY
R I A L all
_ T X !
= ] \5\,\\'\ ! i
o LRI =
Bl AN, T
V F
§ \‘\\' //'~; T — T ——
£ o 4.
- Nt \\\ "‘-\
P ~— \-'\._
v \‘\
7 T
$0C.¢ ps 700.0 ped
indep(temps _voscrt,2)
Figure Z.4b

82

Eigure 5.4a

Signal numérique caractérisé par
une bande BW=10 GHz et un
temps de montée de 0,035 ns.

Distance de 0 mm. génére des
oscillations 0%

Distance de 1,5 mm. géneére des
oscillations 10%

Distance de 2 mm. génére des
oscillations 14%

Distance de 2,5 mm. génére des
oscillations 50%

Eigure 5.4b
Signal numérique caractérisé par

une bande BW=5 GHz et un
temps de montée de 0,075 ns.

Distance de 0 mm. géneére des
oscillations 0%
Distance de 2 mm. génére des

oscillations 0%

Distance de 3 mm. génére des
oscillations 4%

Distance de 4 mm. génére des
oscillations 13%

Distance de 5 mm. génére des
oscillations 29%
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simulation d'un signal numérique (BW=10 GHz, donc temps de montée
0,035ns) mesuré avec une sonde placée a 0 mm; 1,5 mm; 2 mm; 2,5 mm du
via connecté a la masse. Si on accepte des oscillations atteignant 10% de
'amplitude du signal, la régle de design qui en résulte consiste a placer la
sonde a moins de 1,5 mm de la pointe "masse” de la sonde (fig.5.4a). Cette
régle est valide pour un signal dont le spectre va jusqu'a 10 GHz.

La figure 5.4b présente le résultat d'une simulation pour un signal numérique

(BW=5 GHz, donc t,=0,075ns) mesuré avec une sonde placée & 0 mm; 2 mm;

3 mm; 4 mm; 5 mm du via connecté a la masse.
Si on déclare admissibles les oscillations atteignant 10% de I'amplitude du
signal, la régle de design qui en résulte consiste & placer la sonde a moins de
3,5 mm du plan de masse.

En conclusion, un concepteur qui veut que ses signaux numériques ne
soient pas perturbés lors de mesures électriques doit limiter la distance entre

le plot de masse de la sonde et le plan de masse réel (1,5 mm pour un temps

de montée f, correspondant & un spectre s'étendant jusqu'a 10 GHz, ou 3,5

mm pour un temps de montée f, correspondant & un spectre de 5 GHz2). Si le
concepteur ne peut pas ou ne veut pas, a cause de contraintes liées au cout
de fabrication par exemple, utiliser un via & la masse trés proche de chaque
plot destiné aux sondes, une solution alternative serait de réaliser les
connexions a la masse en utilisant des traces trés larges (limitées par des

contraintes d'espace disponible). En procédant ainsi, l'inductance des
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connexions a la masse baissera, donc la sonde et la connexion a la masse

résonneront a une fréquence plus élevée que le spectre du signal a mesurer.

La regle de design choisie pour notre module de test (congu au chapitre 7), est

de choisir simultanément:

- 1,5 mm entre la pointe (de masse) de la sonde et le via & la masse

- connexions plus larges qu'une trace de 50%2.
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Avant de commencer la conception des masques (chapitre 7) et le
développement des régles de design (chapitre 8), le lecteur doit avoir une
bonne compréhension en ce qui conceme les techniques de calibration et leur
impact sur les résultats des mesures expérimentales effectuées avec un
analyseur de réseau (nous avons utilisé le HP8510 et le HP8753). Certaines
techniques, comme l‘analyse dans le domaine du temps ou la calibration TRL
(thru refiect line), peuvent ne pas étre disponibles sur certains analyseurs de
réseau. Néanmoins, en ce qui concerme la calibration TRL, méme les
analyseurs moins dispendieux (8753) disposent de solutions de
remplacement, comme la technique TRL*, décrite dans la note d'application

PN 8720-2 de Hewlett Packard.

6.1 Les méthodes de calibration

Trois méthodes principales ont été développées pour calibrer un
analyseur de réseau. Il s'agit des méthodes:

- OSLT (Open, Short, Load, Thru)
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- TRL (Thru, Reflect, Line) appelée aussi LRL (Line, Reflect, Line) si la
longueur du Thru n‘est pas considérée négligeable.

- LRM (Line, Reflect, Match), méthode que nous n'avons pas utilisée pour nos
mesures.

Les autres méthodes identifiées dans la littérature sont des extensions de ces
trois méthodes. Les étalons de calibration (calibration standards) sont les
circuits ouverts (opens), les courts-circuits (shorts), les charges adaptées
(matched loads), et les connexions directes (thru). Ces quatre types d'étalons
ont des caractéristiques électriques trés différentes, donc chacune influence
sérieusement la calibration (les coefficients de calibration que l'analyseur de

réseau meémorise).

6.2 La calibration SOLT

Pour utiliser la méthode de calibration SOLT, ii faut connecter aux deux
ports trois étalons (un court-circuit (shorf), un circuit ouvert (open) et une
charge adaptée (/oad)) et de plus il faut connecter les deux ports via une
connexion directe (thru).

Pendant la procédure de calibration, le circuit ouvert (open) est
généralement offert a 'analyseur de réseau par une des méthodes suivantes:
1- la sonde que l'on relie au substrat de calibration est élevée a une hauteur
de plusieurs pas (la distance entre deux pointes de la sonds - piich); 2- la

sonde est en contact avec le substrat découvert; 3- la sonde est en contact
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avec des structures "circuit ouvert® spéciales. Bien que les premiéres deux
méthodes ont l'avantage de la simplicité, certains auteurs affirment que la
troisitme méthode est meilleure, puisque les champs électriques de
dispersion aux bouts des sondes auraient la méme allure lors de la mesure du
circuit ouvert que lors de la mesure des autres standards. En ce qui nous
concerne, nos mesures n'ont pas indiqué de différence significative entre les
trois méthodes. Par conséquent, nous avons utilisé la premiére méthode,
Iégérement améliorée conformément a la note de produit PN 8510-6 (Hewilett
Packard, 1986). Conformément a cette note, lorsque la sonde descend et
contacte les structures @ mesurer sur le substrat, la capacité entre ses pointes
augmente. Par conséquent, pour compenser cette variation de la capacité
entre la calibration et les mesures, une valeur négative (entre -10 et -30 fF,
pour les sondes Cascade Microtech) peut étre introduite dans la définition du
*circuit ouvert®, de I'ensemble d'étalons de calibration.

Le court-circuit (short) est caractérisé par une inductance, qui dépend de
la longueur du chemin parcourue par le courant électrique. Par conséquent,
cette inductance dépend du pas des sondes et elle doit étre spécifiée dans la
documentation des sondes. Ainsi, elle peut étre incluse dans la définition de
I'ensemble d'étalons de calibration.

La charge adaptée (load) est assez difficilement réalisable a haute
fréquence. L'élément résistif doit étre trés mince (plus mince que l'épaisseur
de peau a la fréquence maximale) pour que sa résistance soit constante en

fréquence. Des techniques spéciales doivent étre utilisées pour que le contact
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électrique entre le métal et la couche résistive ne soit pas caractérisé par des
effets "ligne de transmission” résistance - capacité.
Le design d'une connexion directe (thru) ne pose pas trop de

problémes. Il doit étre trés court (= 200um), et la longueur du "thru® en arriére
de chaque sonde ne doit pas dépasser =25um. Donc le signal aurait a
parcourir (200-2x25 =150um). Ce trongon (=25um) serait un
résonateur A/4 caractérisé par une fréquence de résonance trés éievée

(= 1400 GHZz), donc son seul effet serait d'introduire une certaine capacité
qu'on peut inclure dans les caractéristiques des sondes. A cet égard, pour
mesurer n'importe quel circuit ou structure de calibration, il est pertinent de
viser a positionner les sondes de fagon a chevaucher a peu prés la méme

longueur de ligne.

6.3 La calibration TR
6.3.1 Les avantages de la calibration THL

Pour utiliser la méthode de calibration TRL, il faut connecter aux deux
ports un circuit ouvert (reflect) et il faut interconnecter les deux ports avec un
<<thru>> et avec une ligne de transmission. Les avantages de l'utilisation des
lignes de transmission comme étalons sont les suivantes:

- les plans de calibration peuvent étre positionnés exactement aux extrémités

du circuit & mesurer. Ainsi toutes les discontinuités (les contacts des sondes,
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les connecteurs, etc.) ne seront pas incluses dans la caractérisation du circuit a
mesurer.
- les lignes de transmission sont parmi les éléments les plus simples qu'on
peut réaliser dans un environnement non - coaxial
- limpédance d'une ligne de transmission peut étre déterminée avec une
assez bonne exactitude en utilisant ses caractéristiques géométriques et celles
du substrat (section 7.1).
- les lignes de transmission sont trés bien connues.

De plus, l'analyseur de réseau HP8510 dispose de certaines options qui
conférent une flexibilité intéressante aux procédures de calibration TRL.:
- on peut utiliser aussi bien un thru de longueur zéro (TRL), ou un thru d'une
longueur non - zéro (LRL - /ine reflect line).
- pour réaliser I'étalon "reflect®, on peut utiliser n'importe quelle terminaison
hautement réfléchissante (circuit ouvert, court-circuit, court-circuit décalé
(offset), etc.), méme imparfaite. La seule condition imposée est qu'elle doit étre
identique pour les deux ports.
- plusieurs lignes peuvent étre utilisées pour couvrir une bande de fréquence
plus grande que (8:1)
- les plans de référence peuvent étre établis relativement au <<thru>> ou
relativement au <<reflect>>.
- les mesures peuvent étre faites dans un environnement caractérisé par

n'importe quelle impédance caractéristique.
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- des charges adaptées (si disponibles) peuvent étre utilisées a la place des
lignes de transmission. Cette technique (calibration TRM - thru reflect match ou
LRM - line reflect match) est recommandable si on veut utiliser une calibration
dans la famille TRL a assez basse fréquence (en bas de 2-3 GHz). Par contre,
a ces fréquences, les longueurs des lignes TRL peuvent devenir excessives
(équation 6.1).

- pour la méme raison, (lignes trop longues a basse fréquence) la calibration
TRL ( > 2-3 GHz) peut étre combinée avec une calibration classique SOLT
effectuée pour les basses fréquences ( < 2-3 GHZ).

- 'analyseur 8510 peut tenir compte des variations de l'impédance en fonction

de la fréquence, causées par l'effet de peau, pour les lignes de transmission

coaxiales.

Aprés avoir choisi un <<reflect>> arbitraire (voir chapitre 7) et un
<<thru>> égal a deux fois la longueur du <<reflect>> (c'est a dire <<reflect>>
port 1 + <<reflect>> port 2) pour positionner les plans de calibration aux
extrémités de chaque <<reflect>> et au milieu du <<thru>>, le probléme qui se
pose est de choisir la longueur du troisieme standard, la ligne (Z,=50Q).
D'aprés la note de produit HP 8510-8A (Hewlett Packard, 1987), la longueur
électrique d'une ligne de transmission & utiliser comme étalon TRL, pour la

gamme de fréquence (f, f,), ou f, < 8f,, est:
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_ 15
lu(em) = (GHz) + t, (GHz) (6-1)

Il faut préciser que, bien que d'habitude la définition de la longueur électrique
est Bl (un angle), la définition "Hewlett Packard" pour la longueur électrique

d'une ligne semble étre:

ly = IWeu (6.2)
ou | est la longueur physique de la ligne.
Si nous décidons de ne pas utiliser un thru de longueur nuile, I'équation (6.1)
donne la différence entre la longueur de la ligne et la longueur du thru.
Si nous voulons utiliser une gamme de fréquence(f,, f,) plus large que (8:1), la

gamme de fréquence doit étre partitionée en deux intervalles se rejoignant a la
moyenne géométrique 1/fl xf, . Dans un tel cas, on utilise donc deux lignes,

une pour la gamme (f;, y/f, £, ), et l'autre pour (f, xf, , f,).

Les structures de calibration pour notre module seront congues au chapitre 7.

Pour se calibrer correctement, un analyseur de réseau veut mesurer,
lors de la procédure de calibration, une ligne A/4 (90 degrés) a la fréquence
centrale f, =(f, +f,)/2 (il s'agit de la différence entre la ligne réelle et le thru, si
le thru n'est pas nul). A toute fréquence a lintérieur de la gamme (f, f,),
Hewlett Packard demande que la différence de phase introduite par la ligne,

doit étre entre 20 et 160 degrés, puisque autour de 0 ou 180 degrés, la mesure
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de la ligne n'apporterait pas assez d‘information pour le calcul des coefficients
de calibration. Pour estimer les conséquences de ces conditions, il faut
d'abord calculer la différence de phase 6 entre les extrémités d'une ligne:

1,

1
8=p1l= —l(radlans) 360 x — (degrés)
A A =0= 360f“ —360f—' (6.3)

mms)\.- —fw/—

ou B est la constante de propagation, | la longueur de la ligne et 1, la

c

longueur électrique au sens "Hewlett Packard" de la ligne (6.2).
La condition 8 =90° & f, =(f, +f,)/2 génére:

15
f,(GHz)+f,(GHz)

I, =— donc ly(cm) = (6.4)

En ce qui concerne la gamme de fréquence ou cette ligne (longueur électrique

l, = 4‘; = établie, donc constante) peut étre utilisée comme standard, il faut

(4

varier la fréquence pour estimer a quelle fréquence cette ligne introduit
respectivement un décalage de phase de 20° (fréquence f,), respectivement un

décalage de phase de 160° (fréquence f,):

20 = 360f, L2 20 = 360f, 2 —go & _2f,
' J c f. 17 9
T = L6t (6.5)
160 = 360f, L 4°f £, = T
¢ 160 = 360f, —= = 90?




93

Voila donc pourquoi Hewlett Packard affirme qu'une structure de calibration
est valide seulement pour une bande de fréquence plus petite que (8:1).

Puisque f, = 8f,.

6.4 Sources d'erreurs lors de la calibration

- Le couplage parasite entre différentes structures de calibration,
supposées isolées peut étre une source d'erreurs. Par exemple, lors de la
mesure d'une structure, une autre structure proche pourrait résonner, en
introduisant des anomalies dans la calibration. L'espacement entre les
structures congues au chapitre VIl excéde 10 fois I'épaisseur h du substrat,
puisque les simulations effectuées ont indiqué un couplage négligeable
(<0,1%) pour cet espacement.

- La planéité de la sonde est une source d'erreurs potentielles trés
importante. Une possibilité pour évaluer le parallélisme entre la sonde et le
substrat est d'analyser les sillons produits par le contact des sondes. Par
exemple, a la figure 6.1, seulement le 4-iéme contact est correct (la couleur
des sillons, pour les quatre essais (1, 2, 3, 4) représente la profondeur du

sillon).
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Eigure 6.1

Planéité des sondes

Une premiére démarche vers la vérification de la planéité des sondes est de
mesurer la résistance que I'analyseur voit, lorsque la sonde est connectée sur
une charge adaptée (50Q2). Si I'analyseur voit 1009, ¢'est qu‘'un contact latéral
n'est pas fait, et I'analyseur, au lieu de voir deux résistances de 100Q en
paralléle, en voit seulement une. Evidemment, la calibration sera compromise.

- Une autre source d'erreurs serait d'utiliser pour la calibration un
ensembie d'étalons de calibration coplanaire, quand on envisage faire des
mesures dans un environnement micro-ruban. Les effets de la transition de
I'environnement coplanaire a l'environnement micro-ruban seront incluses

dans les caractéristiques du dispositif a mesurer.
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6.5 La verification de la calibration

Aprés avoir calibré l'analyseur de réseau, mesurer encore une fois les
structures de calibration ne fournit pas d'informations concernant l'exactitude
de la calibration. Cependant, cette procédure est trés utile puisque:

- elle constitue un test de répétabilité. Plus précisément, cela permet de
déterminer que la manipulation des sondes et de l'analyseur a été faite
correctement si la mesure de la méme structure génére les mémes résultats.

- s'il s'agit d'une calibration TRL, cette procédure permet aussi de veérifier
I'exactitude de la conception des structures. A cet effet, le S,, pour la ligne de
I'ensemble TRL (en fait pour la différence entre la ligne réelle et le thru) est une
trés bonne source d'information. Par exemple, en référence a la figure 6.2, en
mesurant S, nous pouvons estimer si linsertion de phase reste entre les
limites (20° - 160°% pour toute la gamme de fréquence. Nous pouvons aussi
voir si la ligne avait des pertes (|S,,|# 1). A la figure 6.2, les pertes semblent
négligeables, la phase 2 9 GHz est correcte, mais la phase & 1 GHz est plus
petite que 20°. Cette violation de la limite de validité s'explique ici par le fait
que la calibration a été effectuée pour une bande excédant le rapport limite de

8aticar9GHz/1GHz>8.
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TRL CALIBRATION
821 of Calidbration Line

i

¥ —1GHz

16(?"/ TS0

Figure 6.2

Test d'une calibration TRL

Pour considérer une calibration correcte, en plus de confirmer la valeur
des étalons de calibration, on peut mesurer d'autres structures connues. Par
exemple, sur le ISS (Impédance Standard Substrate) de Cascade Microtech,

une grande variété d'atténuateurs (10 dB, 20 dB) sont disponibles.

6.6 Stabilité de la calibration

L'exactitude de la calibration s'érode avec le temps, a cause des
variations inévitables dans I'environnement de test. Méme les paramétres de

Fanalyseur de réseau changeront, surtout pendant la premiere heure de



97

fonctionnement. Il est donc recommandable de réaliser la calibration aprés
plus qu'une heure de fonctionnement, quand l'analyseur est arrivé a des
paramétres électriques stables. Nous avons aussi constaté que de changer
juste la courbure des céables flexibles qui relient les sondes a I'analyseur, peut
changer les résultats des mesures électriques, donc I'exactitude d'une
calibration. Pour contrer ['effet d'une variation de la température des cables (ou
de l'environnement de test), certains fournisseurs, comme GGB Industries,
fournissent des cables caractérisés par un faible coefficient d'expansion

thermique, pour minimiser les erreurs de phase (la dérive des plans de

calibration).

Les sondes pour les tests sous pointe sont extrémement délicates et leur
utilisation doit étre faite avec beaucoup de précautions lors de la calibration et
des mesures.

- La surcourse (overtravel) est le déplacement vertical en bas de la
sonde aprés avoir obtenu le contact physique des pointes (fig. 6.3). La
surcourse est difficle a mesurer au microscope, mais le déplacement

horizontal qui résulte, le dérapage (skating), est facilement mesurable.
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Surcourse (overtravel): |4 mils . .
Dérapage (skating):

0,8 mil

Figure 6.3

Exemple ou le rapport surcourse/dérapage est de 5

Pour les sondes Cascade Microtech que nous avons utilisées, le rapport
surcourse/dérapage est de 5. Par exemple, a la figure 6.3, si on veut obtenir
une surcourse de 4 mils, il faut observer au microscope un dérapage de 0,8
mils. La surcourse a obtenir, fonction du nombre de pointes par sonde, est

donnée au tableau 6.1:

Tableau 6.1

Surcourse a obtenir en fonction du nombre de pointes par sonde

Pointes par sonde Surcourse (mils) force per contact
grammes

Cascade Microtech recommande de ne pas dépasser une surcourse de 10 mil.
Une sonde pourrait étre brisée si la surcourse dépasse 20 mils.
La réalisation d'un test sous pointe est sujet 2 un ensemble de

considérations pratiques:
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- Une précaution a prendre est d'examiner attentivement le dérapage
lorsqu'on mesure un thru SOLT (c'est a dire trés court). Dans ce cas, la
structure & mesurer est trés courte. Les sondes doivent étre positionnées face
a face pour mesurer une structure dont la longueur totale peut atteindre 3-4
mil. Il est donc possible d'aboutir & une collision causée par le dérapage et
ceci pourrait facilement briser les sondes.

- Aprés avoir effectué une mesure et avant d'évaluer le résultat obtenu, il
faut relever les sondes, sinon elles pourraient étre endommagées si on tente
de les déplacer.

- Il faut s'assurer de ne pas injecter un courant excessif car les sondes
se transformeront en fusibles si elles sont parcourues par un courant plus
grand que 500 mA (Cascade Microtech, 1991).

- Il faut s'assurer de ne pas appliquer plus de 3 volts a une charge

adaptée sur le substrat autrement cette charge surchauffe et sa valeur pourrait

étre changée de fagon irréversible.
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7.1 Choix de la structure du M.C.M.

Une fois le diélectrique choisi (chapitre I), a cause de l'ensemble des
raisons présentées au méme chapitre, nous devons choisir le substrat le plus
mince disponible. L'épaisseur (h) du substrat étant ainsi choisie, le probléme
suivant qui se pose est de calculer la largeur des traces (W), choix qui est trés
critique, puisqu'il imposera l'impédance caractéristique Zp.

La création de traces microruban avec une impédance caractéristique Zg la

plus proche possible de 50 {2 est essentielle pour obtenir de bonnes
adaptations lorsqu‘on mesure les structures avec un analyseur de réseau.
L'adaptation est essentielle puisque, parmi plusieurs autres sources de
dégradation du signal (atténuation causée par les pertes, couplages parasites
entre lignes, discontinuités des lignes, manque de précision dans la
fabrication, etc. ), elle est capable a elle seule de détruire une grande partie du
signal utile.

Pour une certaine impédance caracteéristique (Z,), si on désire utiliser un
certain substrat (e;), d'une certaine épaisseur (h), la largeur de la trace

microruban (w), est donnée par les formules empiriques (Pozar, 1990):
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geh
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pour %4 <2 (7.1)
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T 27,4,

Etant donné que le processus de fabrication est limité & une certaine
précision, le manufacturier impose assez souvent au concepteur certains
ajustements pour la largeur de ligne "w" qu'il avait choisi avec les équations
(7.1) et (7.2). Evidemment, pour la nouvelle largeur de la trace w, l'impédance
caractéristique Z, ne sera plus 50. Les conséquences de cet ajustement

sont évaluables avec les formules compiémentaires (Pozar, 1990):

(60 . (8h w
ks O our %4 <1 7.3
Eetr n(w 4h) P /h (7.3)
Z, = .
0 =9 120w _ pour % o1
«/e_eff—[%+1.393+0.6671n(F+1.444):|
L
e+l &e-1 1
Sl * (7.4)

2 2 J1+12h/w

ou avec le logiciel LINECALC. L'utilisation de ces formules en paralléle avec
le logiciel LINECALC est recommandable, puisque LINECALC peut foumir,
dans certaines situations, de mauvais résultats (voir section 2.3). Le fait qu‘on

utilise des formules si simples, donc approximatives (la fréquence n'apparait
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méme pas), ne nous rend pas vulnérables aux erreurs auxquelles LINECALC
est sujet puisque:
- on a choisi un diélectrique trés mince (ceci tend a stabiliser les paramétres
en fréquence) -voir fig. 1.6
- l'imprécision de ces formules a été négligeable (<1%) pour le substrat que
nous avons choisi.

Pour réaliser un module de test nous avons choisi, le plus mince

substrat disponible (h=10 mil) au laboratoire Polygrames. Les choix
disponibles pour g, étaient 2,33 ou 10,2. Conformément a tout ce qu'on a

affirmé au chapitre |, nous aurions di choisir le substrat caractérisé par €,

=2,33. Le probléeme est que les formules (7.1) et (7.2) conduisait & une largeur

Y

de trace trés grande, w=30 mil. On cherche généralement & réaliser des

circuits d'une grande densité pour lesquels cette dimension est inacceptabie.
Puisque pour un Z, constant (50%2), les équations (7.1) et (7.2) imposent un
certain rapport W/h, la meilleure solution serait d'amincir le substrat (baisser
h). Par contre, une technologie peu colteuse ne le permet pas.

En conclusion les paramétres que nous ne pouvons pas varier sont Z, et h.
Nous voulons donc que nos traces soient caractérisées par la méme capacité

par unité de longueur (méme Z,), tout en amincissant la largeur des traces

(w). Cela n'est possible qu'en augmentant la permittivité €, .
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En conclusion, lutilisation d'une technologie bon-marché peut imposer au
concepteur de choisir un €, grand, en dépit de tout ce qu'on a conclu au
chapitre I. Les conséquences de ce choix seront présentés au chapitre 8.

La structure choisie est caractérisée par les parameétres suivants: h=10 mil;
g€,=10,2; t=0,7 mil (épaisseur du métal); tand=0,0028; w=8,7 mil (relativement
acceptable). En utilisant I'équation (7.4), nous obtenons ia permittivité effective
e = 6,5. Nous allons estimer les conséquences de ce choix au chapitre VIIL.
Etant donné que le surdeveloppement, dont on a parlé a la section 2.4, est de
0,7 mil de chaque cété, la largeur des traces dessinées sur les masques doit
étre w,,,=8,7+0,7+0,7= 10,1 mil.

Le dessin des masques peut étre réalisé beaucoup plus facilement, en
ignorant le surdeveloppement. Une fois le masque fini, une commande du
genre PERFORM/RE-SIZE/PROCESS OFFSET/0,7 mil sur le logiciel d'analyse
MDS, permet d'ajuster les dimensions des structures conformément au

surdeveloppement choisi (0,7 mil).

7.2 Etude des modes de propagation d'ordre supérieur

Une fois la structure du MCM définie, un probléme se pose consiste a
déterminer si les traces de la structure choisie seront parcourues par ie mode
fondamental seulement. Dans certains cas d'autres modes de propagation
d'ordre supérieur peuvent se propager. Quand la fréquence du signal dépasse

la fréquence de coupure du premier mode d'ordre supérieur, deux modes
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peuvent se propager simultanément avec des vitesses différentes. Le signal
qui arrive a la sortie est donc la superposition des deux modes et il est en
général perturbé puisque les deux composantes ne sont typiquement pas en
phase. Pour éviter cette situation, la fréquence d'excitation a l'entrée doit étre
moindre que la fréquence de coupure du premier mode d'ordre supérieur.

Une approche simpliste serait de choisir une épaisseur du diélectrique (h) plus
petite que un quart de longueur d'onde, a la fréquence maximale d'intérét,
pour éviter les modes guide d'onde. Supposant qu'il s'agit d'un diélectrique
non - magnétique:

A c

he—™ = —— 7.5
4 T4k 75)
donc: f_<f =_°_ (7.6)

Une approche moins intuitive mais probablement pius exacte est fournie par

(Vendelin, 1970):

<f ¢

Fnac < Lopors = Ve, (2w +0,8h) (7.7)

Pour les dimensions choisies pour notre module de test, la fréquence de
coupure conformément & I'équation (7.6) est 92GHZ, et conformément a
I'équation (7.7) est £, = 145GHZz.

Etant donné que les fréquences d'intérét n'excédent pas 10 GHz, nous

pouvons conclure que seulement le mode fondamentali TEM se propagera au

long des traces de notre module de test.
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7.3 La conception des structures de test

Le module expérimental congu dans le cadre de nos travaux comporte 7

structures de test. Ces structures sont illustrées aux figures 7.1 2 7.7.

Structure 1. Eléments de calibration TRL (0,3 4 20 GH2)

La structure 1 (figure 7.1) contient les éléments requis pour effectuer une
calibration TRL. Le thru a une longueur arbitraire de 72 mil (valeur qui n‘est
pas trés importante pour la calibration tant qu'elle est stable et précise d'un
élément a l'autre). Concermnant les lignes, notre objectif est de pouvoir réaliser
cette calibration dans une bande d'intérét qui s'étend de 300MHz a 20GHz.
Comme une calibration TRL n'est valide que dans une bande de 3 octaves il
faut séparer la bande de fréquences d'intérét en plusieurs tranches. Comme la
partition de la bande d'intérét en sous-bandes est relativement arbitraire et
qu'on est intéressé a effectuer des mesures couvrant toute Ia‘ bande d'intérét, il
est avantageux de couvrir cette derniére en recouvrant plusieurs sous-bandes,
chacune n'excédant pas 3 octaves. Les sous-bandes choisies sont 0,3 - 2,4
GHz; 1 - 8 GHz et 2,5 - 20 GHz. L'analyseur de réseau permet cette
décomposition en bandes d'intérét. Une telle décomposition est
particuliérement utile si nous voulons combiner la calibration SOLT (a basses
fréequences, ou les lignes TRL devient trop longues, par exemple au-dessous

de 2 - 3 GHz) avec une calibration TRL (au dessus du seuil choisi pour SOLT).
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Plot connecté 2 1a masse (avec un via)

- %Cmmm GSG (ground - signal -
A \ ground) pour les sondes.

ligne 1 (0,3 - 2,4 GHz)

Plans de calibration

ligne 2 (1 - 8 GHz)

/Via
ligne 3 (2,5 - 20 GHz)

AR Reflect pour port 2
Reflect pour port 1

Thru

L, Figure 7.1

Structure 1

YE__
Eléments de calibration

TRL (0,3-20GH2)
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En utilisant les formules (6.1) et (6.2), nous obtenons les longueurs des
lignes correspondant aux bandes d'intérét:

- ligne 1 (gamme de fréquence 0,3 - 2,4 GHz):

15 L, .
L, =——=5,5 L =—=2==2,18 = 859 mil 7.8
e 03424 X m=hT s o 7:8)
- ligne 2 (gamme de fréquence 1 - 8 GHz) :

L
=13 1 67ecm=L, =—22 0,655 cm = 258 mil (7.9)
:leea

 1+8

- ligne 3 (gamme de fréquence 2,5 -20 GHz):

M  25+20

L
0,67 cm=>L,=33&=0,26 cm = 103 mil (7.10)
Eur

Evidemment, L,, L,, L, sont les longueurs entre les plans de référence (plans
de calibration), c'est a dire la différence entre les longueurs réelles des lignes
et la longueur du thru. A la figure 7.1, les plans de référence sont indiqués
avec une ligne pointillée.

La longueur du circuit ouvert (reflec) est de 36 mil (une demi de la
longueur du thru).

Les plots a la fin de chaque ligne sont connectés a la masse avec un via
a moins de 1,5 mm des points ou la sonde GSG (ground - signal ground)
contactera la structure (distance choisie conformément a la regle de design
justifiée a la section 5.4).

Notez que les structures sont séparées par une distance qui excéde 10
fois I'épaisseur h du substrat (voir la premiére source d'erreurs lors de la

calibration - section 6.4).
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Structure 2 - Etude des coudes

La structure 2 est congue pour I'étude des coudes. Chaque plot (percé
par un via) assure la connexion a la masse pour deux ou trois lignes
adjacentes, afin de minimiser le nombre de vias. Toutes les lignes ont la méme
longueur (137 mil), afin de pouvoir comparer la différence d'atténuation
causée par les réflexions induites par les coudes. Les coudes ronds ont des
rayons de R,=w=8,7 mil; R,=4w=34,8 mil; R;=7w=60,9; R,=10w=87 mil. Les
coudes chanfreinés ont des chanfreins de M=0; 0,5; 0,72; 0,85. La section 8.2
discute le choix d'un chanfrein optimum, chanfrein qui est spécifié par le
paramétre M. Conformément a la section (8.2), le chanfrein optimal devrait étre

M=0,72.

Structure 3 - Etude des couplages

La structure 3 a été congue pour étudier le couplage parasite entre des
lignes paralléles. La méthode proposée pour caractériser le couplage consiste
a mesurer le S,, d'une ligne, lorsque l'autre est adaptée aux deux bouts (des
résistances de 50Q seront soudées partout ou la ligne est interrompue). Pour

des lignes de 500 mil, les espacements choisies sont s=8 mil; 12 mil; 100 mil.
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< Plots de connexion
a la masse

Coudes chanfreinés

Coudes ronds

Ligne droite
(longueur égale avec
les autres structures)

Figure 72
Structure 2

Etude des coudes
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Plot A la masse

Espacement pour connecter
une resistance de 50€2

Ligne couplée 3 s=10w=100 mil
(non-mesurée)

— Ligne O (pas couplée)

/ Espacement 12 mil (ligne 2)

Espacement 8 mil (ligne 1)

Figure 7.3

Structure 3

-.— Etude des couplages
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Structure 4:

La structure 4 a été congue pour étudier la fagon dont les trous dans le
plan de masse, peuvent affecter localement I'impédance caractéristique des
traces sur un autre couche. Le méme probléme se pose s'il s'agit d'une ligne
microruban trés proche d'une extrémité du MCM. Dans les deux situations, la
masse est moins bonne et a la limite elle n'existe pas, proche de la trace
d'intérét.

La structure proposée est constituée par une couche comportant des
lignes nominalement identiques (figure 7.4a) et le plan de masse (figure 7.4b).
Ces deux couches sont collées ensemble avec le diélectrique qu'on utilise
pour tout le module (voir la section 7.1). Les lignes 1,2,3,4 de la fig. 7.4a sont
identiques (longueur 2000 mil), mais la largeur du plan de masse au dessous
de chacune est respectivement de w, 2w, 3w, 4w (fig. 7.4b). Pareillement, les
lignes 5,6,7,8 sont identiques. Dans ce cas, la largeur du plan de masse est
encore respectivement w, 2w, 3w, 4w, mais la longueur de la discontinuité
n'est plus 2000 mil (lignes 1,2,3,4), mais seulement de 80 mil. Ce module sera
caractérisé avec TDR (time domain reflectometry), aprés une calibration
jusqu'a 20 GHz. Rappelons que cette méthode ne peut pas trouver la bonne

impédance caractéristique pour des discontinuités plus courtes que d_., mg

(équations (4.7) et (4.8)). Par conséquent:

1=22,5 ps (fenétre minimale)
x{2,2=49,5 ps (fenére normale) = dg, 1pe =7:::—xt?"= 3 mm
3,3 = 74,25 ps (fenétre maximale) « 4,4 mm

0.45

tg = ——— 120 mil
R~ 20 GHz

1,3 mm 52 mil
176 mil

(7.11)
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& §
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ligne:

Figure 7.4 a

Structure 4 - Impact des discontinuités et du recouvrement limité entre une
ligne et le plan de masse

(cette couche réalise les lignes, la figure 7.4b donne la couche plan de masse)
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1’1"1 |

Trous dans le Largeurdela Largeur dc la T
plandemasse p,aqce w masse 2w Plan de masse
(pour hligne2  (pourlaligne3
ah fig 7.4a) alafig. 7.4a)

Eigure 7.4 b

Structure 4 - Impact des discontinuités et du recouvrement limité entre une
ligne et le plan de masse (cette couche réalise la partie plan de masse

incomplet; voir figure 7.4a pour les lignes correspondantes)
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Nous avons utilisé une fenétre normale, donc d_, ps =120 mil. Nous pouvons
conclure que la mesure des longues discontinuités (2000 mil, plus longues
que d_, ) Nous foumira les impédances caractéristiques correctes et le
signal réfléchi par ces impédances. Par contre la mesure des discontinuités
courtes (80 mil) nous fournira seulement le signal réfléchi par les ouvertures
de petite taille dont les dimensions se comparent a celles qu'on pourrait
rencontrer dans la pratique.

La ligne 9 de la figure 7.4 est une ligne microruban identique aux autres,
mais sans discontinuités dans ie plan de masse. L'analyse TDR devrait fournir
dans ce cas une impédance Z, = 50Q et un signal réfléchi négligeable.

Les lignes 10 et 11 (fig. 7.4a) sont congues pour étudier la minimisations
des réflexions causées par un fil de connexion (wire bond). Généralement, le
circuit équivalent d'une ligne idéale de transmission est une chaine de cellules
(inductance série, capacité paralléle) infiniment petites, ou Z, = 50Q =ﬁ,/_C .
Un fil de connexion introduit entre deux lignes de transmission introduit
brusquement une grande inductance série. Si on pouvait augmenter la
capacité par unité de longueur du fil de connexion, les réflexions baisseraient,
puisque impédance caractéristique du fil s'approcherait de 50Q.
Malheureusement ¢a c'est impossible, mais ce qu'on pourrait faire c'est de

connecter deux capacités aux extrémités du fil de connexion (voir fig. 7.5a).



115

Ligne de Ly Ligne de » Ly
UADSIISSIOn o~~~ _'imnsmxssxon — f L~
\ “\/’

CT T6& Ligne de Plots qui Ligne de
transmission substituent les transmission
\V} \V capacités C, et C,
Figure7.5a Eigure 7.5b

Minimisation des réflexions causées par un fil de connexion

Les résultats au chapitre VIll confirmeront que la valeur optimale de ces

capacités (C,=C,=C) est:

L L L
7 =50Q = == d C= 7.12
0 \fc, +C, \/?.c one =327 (7.12)

Pour le fil choisi (rayon r=0,5 mil; longueur 1,=100 mil; hauteur (plan de masse

- fil) h=20 mil), en utilisant la formule pour l'inductance d'un fil au dessus du

plan de masse (Walker, 1990), nous obtenons:

L _ 2h\uH _ -10
E——O,OOﬁn(T) /indonc L=21,9%xI10"H (7.13)

La formule (7.12) génére C =0,44 pF. Les simulations MDS effectuées pour
cette structure (fig. 7.5a) a 1 GHz, ont généré |S,,|=0,9999 pour C =0,44 pF et
[S,:] = 0,99 pour C =0 (sans condensateurs - ligne 10 fig. 7.4a). Il s'agit donc
d'une économie de 1% du signal utile si on utilise certains condensateurs aux
extrémités du fil de connexion. Pour calculer les dimensions des plots (fig.
7.5b) qui ont la capacité C = 0,44 pF, nous avons utilisé la formule qui donne

la capacité par unité de longueur d'une trace microruban caractérisée par
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largeur w, épaisseur du substrat h, longueur |, permittivité du diélectrique e,,

(Walker, 1990):

C _ w)\ pF
£ =0,225¢, K, (F) ok, (7.14)

A\

13

N\

-~

Le fucteur de dispension Kel
(-]
N

t|¥s

Figure 7.6

Le facteur de dispersion K. pour une ligne microruban

En procédant ainsi, on trouve que un plot 41,8 milx41,8 mil génére une
capacité C = 0,49 pF, donc trés proche de la valeur cible C = 0,44 pF.

Bien que le facteur de dispersion est donné a la fig. 7.6 pour un substrat
caractérisé par e, = 4,5, les simulations MDS et les mesures expérimentales

au chapitre VIl ont indiqué que le plot choisi (41,8 milx41,8 mil - ligne 11,

figure 7.4a) donne des résultats optimaux.
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Structure 5:

La structure 5, représentée a la fig. 7.7, a été congue pour étudier la
perte de signal a cause des plots trés proches de la trace qui transporte le
signal utile. Le signal couplé parasitement dans un de ces plots (pas
connectés a la masse) ne sera pas réfléchi puisqu'ili entrera dans un
environnement adapté (il parcourra une résistance de 50Q connectée avec un
via a la masse). Les espacements (plots - trace) sont w/2=4,53 mil pour les
plots classe 1, w=8,7 mil pour les plots classe 2, 3w/2=13,05 mil pour les plots
classe 3, et 2w pour les dernieéres structures que nous n'avons pas utilisées.

La longueur de la trace est 420 mil.
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Plots de couplage
(disconnectés)

N\

-

®- 7

[Plots classe 2|

Elots classe l|

@
-

Eigure 7.7

Structure 5
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Un concepteur de circuits électriques haute - fréquence doit respecter
des régles de conception appartenant a deux classes: les régles de
conception du manufacturier et les régles de conception électriques. Le
manufacturier impose les régles de la premiére classe a cause des limitations
inhérentes au procédé de fabrication. La source des régles de la deuxieme
classe est l'ensemble des contraintes électriques (pertes admissibles,
couplage parasite admissible, réflexions admissibles, etc.) qui générent des
contraintes physiques (espacement minimal, allure d'un coude, dimensions
d'un plot, etc.). L'établissement de ces contraintes, qu'on appelle régles de
conception électriques, est le but de ce chapitre.

Evidemment, pour une certaine variable, comme un espacement donné, le
concepteur doit respecter la plus sévére régle appartenant a l'une ou l‘autre

des deux classes.

8.1 Régles de conception du manufacturier

Avant de commencer la conception de tout circuit, le concepteur doit

s'assurer de connaitre les régles de conception du manufacturier pour la
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structure choisie. Les éléments suivants devraient étre inclus dans la liste
fournie par le manufacturier:

a) la largeur minimale de la trace

b) I'espacement minimal entre 2 traces

c) le surdéveloppement du métal, qui dépend du matériau choisi et de
I'épaisseur choisie pour les traces. Le surdéveioppement qui peut apparaitre
secondaire devient déterminant quand les traces sont trés fines et que la
précision de leurs caractéristique électrique importe.

d) 'espacement minimal entre deux connecteurs

e) le diamétre minimal d'un via

f) le diamétre minimal des plots métalliques autour des vias

g) 'espacement minimal entre les plots DC

h) l'allure et les dimensions des lignes de coupe (Les lignes de coupe
permettent de séparer plusieurs modules réalisés sur un méme substrat)

i) l'allure et les dimensions des structures d'alignement

8.2 Optimisation des coudes

N'importe quel coude, comme n'importe quelle discontinuité, perturbe
l'onde qui se propage le long d'une ligne de transmission, en causant des
réflexions. Le but de cette section est d'établir des régles de conception pour
minimiser ces réflexions, en choisissant correctement le type de coude

approprié (rond, droit, chanfreiné) et ses dimensions géométriques (fig. 8.1)
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ol e

Eigure 8.1

Coudes

Pour caractériser le coude chanfreiné, nous définissons le chanfrein
(miter): M = IOOX(%).

Pour simuler la performance de ces coudes, nous avons utilisé le logiciel
*M.D.S." (Microwave Design System) et Ie logiciel de simulation
électromagnétique "Momentum® de Hewiett Packard. Les résultats obtenus ont

été comparés avec d'autres résultats publiés dans la littérature.
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8.2.1 Les coudes des traces microruban

8.2.1.1. Les coudes microruban 90° chantreinés

Les simulations effectuées pour des coudes microruban (voir fig. 1.4 -

page 14) indiquent que le chanfrein optimum (celui qui assure une
transmission ISZI| maximale) dépend du rapport % ou w est la largeur de la

ligne et h est I'épaisseur du substrat. Toutes les simulations rapportées au
Tableau 8.1 ont été réalisées a 20 GHz. Nous justifierons plus loin le choix de

cette fréquence.
En conséquence, pour chaque configuration (%), nous avons varié le

chanfrein en cherchant & maximiser le signal a la sortie du coude.

Nos résultats sont présentés au tableau 8.1. Ce tableau fournit le chanfrein

optimum (Mgy) et la transmission (|521|x1000) maximale associée au

chanfrein optimum, pour plusieurs rapports % Ces résultats ont été obtenus

par trois méthodes:
1) Optimisation Momentum, 2) Optimisation M.D.S., 3) La formule déduite

expérimentalement par Douville (Douville, 1978):

M =52 +65exp(—1,35%4,)

pour h=5,08 mm; €, €[2,6; 10,8]; 0,2 GHz <f < 3GHz, et W/, > 0,25.
r h
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Les paramétres utilisés dans les simulations Momentum et M.D.S. étaient:
substrat microruban avec: £€,=10,2; tan 6=0,0028.

_ chaque coude était intercalé entre deux lignes adjacentes microruban de
longueur 100 mil chacune.

lignes: largeur w=10 mil; épaisseur t=0,7 mil; cuivre (conductivité
0=5,85e+7); rugosité de surface négligeable (A=0um).
_ fréquence 20 GHz (nous étudierons plus tard la dépendance avec la

fréquence de ces résultats dans la gamme 1GHz - 40 GHz).

Tableau 8.1

Chanfrein optimum pour des coudes 90° microruban

Alosfos| 1 [15] 2 25| a | 4 | 10
(=)

MOM- TMqpt [95.5% | 81% | 65% | 57% | 53% | 50% | 50% | 50% | 49%
EN- 1000x

| S I 931,70 | 976,65 | 982,31 | 981,69 | 980,41 | 978,96 | 977,38 | 974,04 | 953,65
T | 1921]
M. |Mopt | Ef | 79% | 64,6% |55,3% | 50% |48,1% | 40,7% | 38,4% | 38,3%
D. 1000x -
S. |S2ll 976,16 | 981,45 | 979,88 } 979,25 | 978,49 | 976,29 | 973,31 | 953,55

Dou - Mogt. 95,4% | 85,1% | 68,9% | 60,6% | 56,4% | 54,2% | 53,1% [ 52,3% | 52%

(1978) ISZII 938,18 | 976,85 | 982,10 { 981,07 | 980,11 | 978,78 | 977,17 | 973,76 | 952,00

Nous rapportons tous les résultats concernant |S,,| avec 5 chiffres significatifs.

Les différences entre les valeurs de |S,,| pour les diverses méthodes indiquant

clairement que les résultats n'ont pas une telle précision. Cependant, dans la
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suite nous ferons une analyse ou nous évaluons des expressions de la forme

S, —[Sal,>- La résolution a 5 chiffres significatifs est alors souvent nécessaire

pour évaluer les tendances de fagon intelligible.
La premiére colonne dans le cas de M.D.S. contient le symbole "Er* (erreur),
puisque M.D.S. se comporte de fagon bizarre quand on est simultanément

proche de ses limites : M=0.9 (90%) et %=0'3' Les valeurs a la derniére ligne

du tableau 8.1 sont obtenus par simulation avec le logiciel Momentum pour le
chanfrein proposé par la relation de Douville.

Une premiére conclusion utile qu'on peut tirer de ces résultats est que le signal

utile (transmis) est maximal pour la ligne avec %:1. L'optimum global est

donc obtenu pour %=1' ce qui assure |521|=0,98231. Nous considérons les

résultats produits par Momentum comme étant les plus précis.
Pour avoir une idée de I'ordre de grandeur de la perte minimale induite par un

coude optimal, nous avons simulé seulement les deux lignes microruban
co-linéaires, sans aucun coude. Elles ont généré |521|=0.984OO. L'optimum

global impose donc une perte de puissance de:
0,984” —0,98231% = 0,0033 donc 0,33% (%} =1 et M = M ym,m). Par
conséquent, nimporte quelle coude 90°, méme optimal, introduira une perte

d'au moins 0,33% de la puissance transmise. Nous discuterons plus loin de la

variation de ces pertes avec la fréquence.
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8.2.1.2. Les coudes microruban 90°droits

Un autre type de coude trés utilisé dans les circuits électroniques est le

coude droit. Les simulations, effectuées avec Momentum et MDS pour un
coude microruban 90° droit intercalé entre les mémes deux lignes microruban

adjacentes de 100 mil chacune, ont généré les |521| du tableau 8.2.

Tableay 8.2

21| pour les coudes microruban 90° droites

% 0,5 1 1,5 2,5

MOMENTUM 1000x S21| 961,50 975,20 976,35 974,80

MDS woox]Sy;| | 96092 | 974,32 | 974,39 | 974,28

En comparant les tableaux 8.1 et 8.2, nous pouvons tirer [a conclusion que le
coude droit est largement inférieur au coude chanfreiné optimal. La perte
supplémentaire du signal due a I'utilisation du coude droit & la place du coude

chanfreiné optimal est (pour les valeurs MOMENTUM):

0,97665> —0,9615” = 0,029 donc 2,9% pour %/, =0,5
0,98231% —0,97520% = 0,014 donc 1,4% pour %:1

0,98169% —0,97635% = 0,01 donc 1% pour %:1,5
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0,97896> —0,9748> = 0,008 donc 0,8% pour W}, =2,5

Par exemple, pour %:1, la perte de 0,33% pour un coude chanfreiné optimal

se transforme en 0,33+1,4 = 1,73% pour un coude droit.

8.2.1.3. Les coudes microruban 90° ronds

Pour caractériser correctement les coudes ronds avec différents rayons,
il faut que la longueur totale (ligne adjacente - coude - ligne adjacente) soit
constante (indépendante du rayon). [l faut donc, pour chaque rayon, ajuster les
longueurs *I" des deux lignes adjacentes microruban, pour que la longueur

totale soit constante.
Le |Sn|x1000, fonction de % et du rayon R (défini & la figure 8.1), est

rapporté au tableau 8.3.
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|S,1] pour les coudes microruban 90° ronds, obtenu avec Momentum

% 05| 1 | 15| 25| 4
S, [ 1000 pour R=0 et =100 mil 966,02 | 979,21 | 979,06 | 977,24 | 972,88
521 X 1000 pour R=w=10 mil et I=92,15 568,67 | 980,82 | 979,98 | 977.67 | 973,09
SZI x 1000 pour R=2w=20 et =84,29 973,25 | 981,56 | 980,79 | 978,21 973,61
S2l % 1000 pour R=3w=30 et I=76,43 975,38 | 982,10 | 981,31 | 978,54 | 973,73
S21 x 1000 pour R=4w=40 et |=68,58 977,46 | 982,35 | 981,71 | 978,75 | 973,74
S21 % 1000 pour R=5w=50 et 60,73 978,95 | 982,39 | 981,86 | 978,82 | 973,82
SZI X 1000 pour R=6w=60 et I=52,87 980,03 | 982,41 | 982,01 | 978,81 973,81
SZI % 1000 pour R=7w=70 et =45 981,12 | 982,45 | 982,09 | 978,82 | 973,79
S21 X 1000 pour R=8w=80 et =37,17 981,73 | 982,63 | 982,11 | 978,81 973,78
SZI X 1000 pour R=9w=90 et |=29,31 982,26 | 982,73 | 982,16 | 978,80 | 973,74
SZl X 1000 pour R=10w=100 et I=21 46 982,64 | 982,91 | 982,27 | 978,82 | 973,70
SZI x 1000 pour Rmax=127'321 4 et =0 983,98 | 983,32 | 982,49 | 978,92 | 973,67
I Coude chanfreiné optimal (tableau 8.1) 976,65 | 982,31 | 981,69 | 978,96 | 974,04
' Sans coude (seulement les lignes adjacentes) 985,00 | 984,00 | 982,62 | 979,20 | 974,13

La derniére partie du tableau 8.3 contient :

_le |S21| pour le coude chanfreiné optimal (tiré du tableau 8.1 - MOMENTUM)

_le ISZII pour les lignes adjacentes seules (sans aucun coude)
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Réales de desian:

Pour ‘y <2 le coude rond est meilleur que le coude chanfreiné optimal si R 2 4w
h = | le coude chanfreiné optimal est meilleur que le coude rond si R < 3w

Pour % 22, le coude chanfreiné optimal semble toujours meilleur que le

coude rond. Rappelons cependant que rien ne garantit une précision a 5
chiffres significatifs dans les résultats qui sont trés similaires pour les grands

rapports w/h.

8.2.1.4. Les coudes chanfreinés microruban 60°,90°,120°,140°,150°

Assez souvent les interconnexions de circuits électroniques demandent
des coudes autres que 90°. Le chanfrein optimal dans cette situation n'est pas

le méme que pour les coudes 90°.
Si o est l'angle intérieur du coude, Anders (Anders, 1980) a déduit

expérimentalement la liste des chanfreins optimaux au tableau 8.4:

Tableau 8.4

Chanfrein optimal

%:o,s Wh=1

@ 160° [ 90° | 120°] 140°]150°] 60° | 90° | 120° ] 140° | 150°

Mopt { 98% | 75% | 45% | 24% | 12% | 92% | 63% | 41% | 25% | 19%
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Il est trés intéressant d'observer que pour %:0.5 et a=90°, les valeurs

(79%-M.D.S. et 81%-Momentum, au tableau 8.1) sont centrées entre le 75%
de Anders (tableau 8.4) et le 85,1% de Douville (tableau 8.1). Pareillement,

pour %:1, le chanfrein optimal 65% obtenu avec Momentum, est entre le

63% de Anders et le 68,9% de Douville. Ceci constitue une confirmation

additionnelle de nos résultats de simulation.

8.2.1.5. Considérations concernant la fréquence

Tous les résultats jusqu'a maintenant sont valables a 20GHz. Nous
allons étudier dans ce paragraphe limpact de la fréquence sur le chanfrein
optimal. Nous étudierons aussi comment, en fonction de la fréquence, un
chanfrein différent du chanfrein optimal peut compromettre le signal utile. Nous

etablirons quelle fréquence il faut utiliser pour déduire les régles de design.
Pour un coude chanfreiné microruban 90%avec W %,=1. en fonction du

chanfrein, nous listons au tableau 8.5 pour plusieurs fréquences, la valeur de
|Sn|x1000. Les valeurs en caractéres foncés correspondent aux optimums
obtenus. Nous donnons aussi la valeur de [S,,| quand le chanfrein effectif

s'éloigne de I'optimum par 3, 10 et 20%.
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JTableau 8.5
Impact de la fréquence sur le chanfrein optimum et d'un chanfrein non -

optimal sur le signal utile

1GHz 5GHz 1o’qHz 20GHz | 30GHz 40GHz
S. S. S. S. S
w Bl (Bl [Bal] w [l Sl o |5

14% | 997.93§ 30% | 993.93 | 35% | 989.63 | 45% | 980,15 | 46% | 969.26 | 45% | 957.82

24% | 9794 [ 40% | 994.00 | 45% | 98990 | 55% | 98183 | 56% | 973.29 | 55% | 965.01

31% | 99794 | 47% | 994.04 | 52% | 990.03 | 62% | 98227 | 63% | 974.70 | 62% | 967.36

34% | 99795 | 50% | 99405 | 55% | 99043 | 65% | 95231 | 66% | 97499 | 65% | 967,70

37% | 99794 | 53% | 994.04 | 58% | 99002 | 68% | 98221 | 69% | 974.89 | 68% | 967.18

44% | 99794 | 60% | 99397 | 65% | 98988 | 75% | 981.56 | 76% | 973.08 | 75% | 964.06

54% | 99791 | 70% | 993.75| 75% | 989.19 | 85% | 978.20 [ 86% | 963.76 | 85% | 949.05

65% | 99783 | 65% | 993.38 | 65% | 989.88 | 65% [ 98231 | 65% [ 974.95f 65% | 967.70

Un balayage horizontal du contenu du tableau 8.5 révéle la
dépendance du chanfrein optimal avec la fréquence. Le chanfrein optimal est
assez bas a basses fréquences. Il augmente avec la fréquence jusqu'a un
plafond d'environ 65%, plafond qui l'on atteint vers 20GHz. Cela motive
l'utilisation de cette fréquence pour la détermination d'une régle de design
relative au chanfrein. Un deuxiéme motif est que dans la bande allant de 1GHz
a 5GHz, un chanfrein non-optimal a des conséquences beaucoup moins
désastreuses qu'a 20GHz ou plus. Ceci apparait clairement en examinant la
sensibilité verticale des résuitats du tableau 8.5.

L'étude verticale du tableau 8.5 révéle combien un chanfrein éloigné de

20% du chanfrein optimal va atténuer le signal utile. Les pertes maximales

(voir tableau 8.6) sont calculables avec la formule:
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]

2 2
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21 Moy -20% 21M g 2 g +20%

i

Tableau 8.6

Pertes maximales causées par un chanfrein éloigné de 20% de I'optimum

perte,o, = max{[

opt

~ Fréquence pertesy,

Z€ro ou petite Le chanfrein ne oompte;as, donc perte= 0%
1GHz 0,99795% —0,997912 = 0,008%
5GHz 0,99405% —0,99375% = 0,06%

10 GHz 0,99003% —0,98919* = 0,2%
20 GHz 0,98231* —0,97820% = 0,8%
30 GHz 0,97499% —0,96376 =2,2%
40 GHz 0,96770% —0,94905° = 3,6%

Par conséquent, un étude rigoureuse du chanfrein optimal exacte n'est pas
trés utile en bas de S GHz. Vers 10 GHz le Mgpt n'est pas encore plafonné
(étude horizontale du tableau 8.5), d'ou le choix de 20 GHz comme fréquence
préférée pour déduire les régles de design.

Si on choisit comme régle de design d'utiliser, a toutes les fréquences, le
chanfrein optimal pour 20 GHz (M=65% - fin du tableau 8.5), la puissance du
signal perdu a cause de cette régle de design sera

2 2

perte

regle_design — SZlMopt(ﬁ'éqm_téelle) 21 M gex (20GHz)
On constate qu'en général, les pertes excédentaires sont essentiellement

négligeables (voir tableau 8.7).
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Plus précisément, les valeurs au tableau 8.7 sont la différence entre les
carrées des valeurs a la demniére ligne et celle de la quatriéme ligne (caractére

gros) du tableau 8.5.
Tableau 8.7

Pertes additionnelles causées par I'utilisation du chanfrein optimal a 20 GHz

pour toutes les fréquences

[0GHz | 1GHz | 5GHz [ 10GHz[20GHz] 30GHz | 40GHz
PeT€regle_design 0% | 0,02% | 0,03% | 0,03% | 0% |oo008%| 0%

8.2.2 Les discontinuités des lignes ruban (stripline)

Un autre cas important a considérer est celui des lignes ruban. Nous
avons refait toutes les simulations avec les mémes paramétres (diélectrique,
métal, dimension des coudes et des lignes adjacentes, fréquence), mais

seulement avec une autre configuration - des lignes ruban.

8.2.2.1. Les coudes ruban 90° chanfreinés

Nous avons caractérisé les coudes ruban 90° chanfreinés en utilisant
quatre méthodes: 1) Optimisation Momentum, 2) Optimisation M.D.S., 3) Les
formules données par Hewlett Packard (Hewlett Packard, 1994), 4) Les

formules données par Howe (Howe, 1974). Le chanfrein optimum a 20 GHz, et
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la transmission associée sont présentés au tableau 8.8. (wet B ont étés définis

a la figure 1.3):

Jableau 8.8

Chanfrein optimum pour des lignes ruban

%o,s os5| 1 |1s5] 2 |2s| 3 | 4 | 10
(o)

Mopt | 58% | 53% | 50% | 47% | 44% | 43% | 43% | 43% | 43%

'MOM

EN 7000x

W |321| 980,81 | 978,81 | 972,99 | 966,91 | 960,95 | 954,62 | 948,06 | 935,55 | 870,55
M

D

S

Mopt | 67% | 62% | 50% | 47% | 45% | 44% | 43% | 43% | 43%
1000x

| S I 976,89 | 977,72 | 972,99 { 966,91 | 960,94 | 954,61 | 948,06 | 935,55 | 870,55
21

Hewlett | Mooy [61.5% | 58,7% ] 53,7% | 50,8% | 49% |47,2% [44,4% | Er Er
Packard 1000x - -
(1994) | 521 I 980,72 | 978,23 | 972,25 | 966,49 | 960,71 | 954,48 | 948,04

Howe |Mgne |61.5% | 58,7%]53,8% | 50,9% | 49% |47.3% | 44,7% Er Er

(1974) [1000x - -
|521 l 980,72 | 978,23 | 972,25 | 966,49 | 960,71 | 954,48 | 948,02

Avec la condition 0,3 < % < 3,1 (Hewlett Packard, 1994) donne la formule:

Af =1,33659 - 0,402324("/p) +0,167509(*/5)* —0,0277579("/5)’
(Howe, 1974) a déduit expérimentalement que:

Ar =1,33068-0,38174("/p) +0,152215("/5)* - 0,024477(W/p)?

Dans les deux cas 1‘%00 = (%) =0,5x /yw

(X,D,A,w définies a la figure 8.2).
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Eigure 8.2
Définition de w, D, X, A

8.2.2.2. Les coudes ruban 90° droits

Comme dans le cas des lignes microruban, les coudes ruban a 90°
droits sont moins capables de transporter la puissance que les coudes ruban
chanfreinés. Le signal perdu a cause de l'utilisation du coude droit & la place
du coude chanfreiné peut étre obtenu en comparant le tableau 8.8 avec le
tableau 8.9.

Tableau 8.9

|S21| pour les coudes ruban 90° droites

% 0.5 1,5 2,5

1000 X[ Sy,| 974,23 964,11 951,91
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8.2.2.3. Les coudes ruban ronds a 90°

En utilisant la méme technique que pour les lignes microruban (c'est a

dire en calibrant la longueur totale de la ligne incluant le coude), ia

performance des coudes ruban ronds a 90° peut étre caractérisée et les
résultats sont rapportés au tableau 8.10

JTableau 8.10

|S;1| pour les coudes ruban ronds a 90°

w

% 0.5 1,5 2,5
S»1|% 1000 pour R=0 et =100 mil 976,77 966,32 954.20

Sy | % 1000 pour R=w=10 mil et i=g2,15 | 977:41 ND No
S1|% 1000 pour R=2w=20 et I=84,29 ND 966,60 954.44
S,1|% 1000 pour R=3w=30 et I=76,43 978,41 966,68 954,45
521 x 1000 pour R=4w=40 et |=68,58 978,57 966,75 954,46
S,1|% 1000 pour R=5w=50 et =60,73 978,61 966,68 954,34
S211X% 1000 pour R=6w=60 et =52,87 978,61 966,52 954,22

S51[% 1000 pour R=7w=70 et I=45 978,62 ND ND
S,1|% 1000 pour R=8w=80 et 1=37,17 978,64 966,44 953,93

S51|% 1000 pour R=9w=90 et I=29,31 ND ND ND
S511%X 1000 pour R=10w=100 et I=21,46 978,69 966,41 953.72
|51/ 1000 pour R, =127.3214 et 10 | 978.70 966.39 953,68
Coude chanfreiné optimal (tableau 8.8) 978,81 966,91 954,62
'Sans coude (seulement les lignes cofﬁn—éaires) 978,88 966,94 954,63
‘Différence (coude chanfreiné optimal-sans coude) 0,014% 0,006% 0,002%
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Régle de desian:

Pour des lignes ruban, le coude chanfreiné optimal est toujours meilleur
que le coude rond. On note cependant encore une fois que les résultats pour
les coudes de grand rayon sont trés proches des résultats du coude chanfreiné

optimal, la différence étant probablement moindre que la précision absoiue du

modeéle.

Pour estimer le couplage parasite entre deux lignes adjacentes, nous
avons mesuré les lignes couplées de la figure 7.3 (structure 3), et nous avons
simulé les mémes lignes. De plus, les simulations ont été étendues a une
gamme d'espacements plus large. La longueur des lignes est de 500 mil, et le

substrat a été défini a la section 7.1. Les résultats des simulations (|S,,|) sont

présentés au tableau 8.11:
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Tableau 8.11
|S,,| simulé a différentes fréquences, pour les lignes de la structure 3 (fig. 7.3),

ou les espacements sont variés sur une plage allant de 8 a 1000 mil

3.6 GHz 5 GHz 6 GHz 10 GHz
espacement=8 mil 0,976 0,969 0,951 0,88
espacement=10 mil 0,981 0,973 0,959 0,898
espacement=12 mil 0,984 0,977 0,965 0,913
espacement=15 mil 0,987 0,980 0,971 0,929
espacement=20 mMil 0,991 0,985 0,979 0,949
espacement=25 Mmil 0,993 0,988 0,984 0,962
espacement=30 mil 0,994 0,990 0,987 0,971
espacement=35 Mil 0,995 0,992 0,989 0,977
espacement=40 mil 0.995 0,993 0,991 0,981
espacement=45 mil 0,996 0,994 0,992 0,984
espacement=50 mil 0,996 0,994 0,993 0,986
espacement=100 mil 0.997 0,995 0,994 0,990
espacement=1000 mil 0,997 0,995 0,994 0,991

Les résultats des mesures expérimentales, effectuées aprés une calibration
TRL, sont présentés aux figures 8.3, 8.4 et 8.5. Les mesures faites aprés les
autres types de calibration ont généré des résultats plus éloignés des résuiltats
des cmuiations. Aux figures 8.3, 8.4, 8.5, nous pouvons observer que les
résultats demeurent assez différentes aprés 10 GHz. Il semble que
l'expérience pratique acquise au laboratoire Poly-Grames, ou les modules ont
été réalises, indique que la technique pour réaliser les via donne des résultats
erratiques au-dela de 10 GHz, si les via n'ont pas été soudés. Par conséquent,
nous utiliserons les mesures 2 5 GHz afin de comparer les simulations aux

mesures (marqueur 1).
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Le |S,| perdu a cause du couplage parasite, a 5 GHz, pour la ligne

couplée a 8 mil est: ISZI Idﬁ au couplage avec la ligne 1, 2 8 mil (dB) =

IS (dB) —|SZII (dB) = ISZII - lsll me.- 1, fig. 8.3

2t Iligne 1 couplée A 8 mil marker 1, fig. 8.4

ligne pas couplée

=-0,29~(-0,104) = -0,186 dB

-0,186
— 20 2
donc |Sn|¢mmm“mwm Lagml — 10 =0,979 (mesuré)

Les simulations au tableau 8.6 nous donnent IS,l|=0,969 pour un espacement
de 8 mil, et |S,|=0,995 pour espacement pratiquement infini (1000 mil).
Puisque la différence de résultats expérimentaux en dB correspond a faire le
rapport des modules au carré de [S,,|, le facteur de pertes additionnelles causé

par le couplage (s'il n'y avait pas d'autres pertes) est:

S _ 0,969 |
l 21|imroduitparlaligne 1, couplée 8 mil 0.995 =0,974 (simulé)

donc f'erreur mesures - simulations est (0,979 - 0,974)/0,979 = 0,005 = 0,5%.

Le |S,| perdu & cause du couplage parasite, & 5 GHz, pour la ligne

coupiee a 12 mil est: IS21 ldﬁ au couplage avec la ligne 2, 3 12 mil (dB) -

|Szl Iligne 2 couplée & 12 mil (dB) - ISZI Iliy:e pas couplée (dB) = Is2llm L fig. 8.5 |Sll Im 1, fig. 8.3

=-0,271-(-0,104)= -0,167 dB

-0,167
— 20 p
donc ISZI Idﬁaueouplage avec la ligne 2, & 12 mil 10 =0,981 me
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Les simulations au tableau 8.6 nous donnent |S,,|=0,977 pour espacement
12mil, et |S,,|=0,995 pour espacement pratiquement infini (1000 mil). Par

conséquent, le facteur de pertes additionnelles causé par le couplage est:

0,977

|Szllinnomi!plruliue 2. coupléed 12 mil 0.995
*

=0,982 (simulé)

donc I'erreur mesures - simulations est (0,982 - 0,981)/0,982 = 0,001 = 0,1%.
En utilisant le tableau 8.11, chaque concepteur peut générer ses
propres régles de conception, en imposant ses propres contraintes. Par
exemple si les spécifications d'un projet imposent que les pertes de signal ne
doivent pas excéder —15 dB, en utilisant le tableau a I'annexe A, le concepteur
trouvera que la puissance qu'il peut perdre (relativement a la puissance a

I'entrée) est de 0,0316. La puissance utile a la sortie doit étre :
(1-0,0316=0,968), donc [S,| = /0,968 = 0,984, et I'atténuation
|S,,[(dB) = 20l0g|S,, | = —0,14 dB. En utilisant le tableau 8.9 le concepteur

trouvera qu'il peut obtenir [S,,|= 0,984 s'il utilise:

- un espacement de 12 mil ou plus pour un signal & 3,6 Ghz,

- un espacement de 20 mil ou plus pour un signal a 5 GHz,

- un espacement de 25 mil ou plus pour un signal 4 6 GHz,

- un espacement de 45 mil ou plus pour un signal & 10 GHz.

Evidemment, pour un MCM, un espacement de 20 mil, ou plus, est grand et il
réduit d'autant la densité des interconnexions. Une telle augmentation
systématique des espacements aurait pour effet d'alionger les traces et par

conséquent d'augmenter les pertes dans le métal et dans le diélectrique. Si le
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concepteur n'est pas prét a accepter ces conséquences, on déduit qu'un
espacement de 12 mil et une spécification de *-15dB de signal perdu® limite la
fréquence de fonctionnement a 3,6 GHz. Pour des fréquences plus élevées, le
signal perdu sera plus grand que la contrainte énoncée ( -15 dB de perte
additionnelle).

La définition des pertes adoptée plus haut peut préter a confusion. En
effet, un facteur de perte correspond a une atténuation en dB, que l'on peut
soustraire de l'amplitude originale (en dB). Par exemple, plutét de parler de
-15 dB de signal perduy, il serait plus logique de parler d'une atténuation de
-0,14 dB. Ceci correspond a [S,,|=0,984.

It est important de réaliser que les pertes excédentaires associées au
couplage correspondent aussi au niveau de signal couplé dans la ligne
adjacente. L'analyse précédente permet donc aussi de caractériser I'amplitude

d'un couplage parasite, couplage qui peut affecter la fidélité d'un signal.

8.4 Régie de conception concernant le blindage

Concernant le blindage entre deux traces paralléles, certains auteurs
ont lancé l'idée d'introduire un écran entre deux traces, afin de minimiser le
signal perdu a cause des pertes par couplage parasite. Pour étudier la
faisabilité d'une telle approche, nous avons étudié les structures de la figure

8.6:
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Port 1 Port 2

Port 1 Port 2

2S+w=2S+8,7 mil

Port 3

a) avec ecran Lignes couplées b) sans ecran

Figure 8.6
Structures utilisées pour étudier le signal utile qui arrive au port 2,

si on utilise un écran (a) ou pas (b).

Pour différentes valeurs de S, nous avons simulé le [S,,|, pour trouver quelle
structure [ui assure une valeur maximale. Compte tenu de sa longueur de 468
mil, la structure 8.6a posséde une premiére fréquence de résonance a 4,88
GHz. En tenant compte que a cette fréquence, la puissance d'entrée couplée a
cette ligne résonante sera injectée également sur tous les ports (1,2,3,4) en
parties presque égales, I'étude du |Su| autour de cette fréquence n'est pas
utile. Par conséquent, |‘utilisation d'un écran qui résonne dans la gamme de
frequences d'intérét, est inutile. Par conséquent, nous avons choisi d'étudier le
S.,| @ 3 GHz , c'est a dire & une distance respectable de la fréquence de
résonance de la ligne de blindage. Le tableau 8.12 contient les résultats

obtenus pour cette structure par des simulations MDS:
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JTableau 8.12
S,, pour les structures de la figure 8.3
i} S., (sans écran) S., (avec écran)
S=1 mil 983.50 937.92
S=2 mil 986.78 973.78
S=3 mil 989.08 985.44
S=4 mil 990.75 990.61
S=5 mil 992.01 993.25
S=6 mil 992.98 994.72
_S=7 mil 993.74 995.58
S=8 mil 994.35 996.11
S=9 mil 994.84 996.45
__S=10 mil 995.24 996.68
S=15 mil 996.44 997.16
S=20 mil 996.97 997.31
S=25 mil 997.21 997.38
=30 mil 997.33 997.42
Ces données sont représentées graphiquement a ia figure 8.7.
1000 1 1 1 L 1 I
—— +
990 .
=z 980+ —e—|S21! (sans écran) B
g8 —e—|S21] (avec écran)
ag 9701 =
S~ 9604 _
47}
950- |
940 | —
930 T T T t 1
0 5 10 15 20 25 30
S (mil)

Eigure 8.7
Etude comparative de I'utilité d'un écran pour augmenter le signal utile
a la sortie
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Il est facile d'observer que pour S<4 mil, le signal transmis sans écran est plus
grand, alors que pour S>4 mil, le signal transmis avec écran est plus grand.
Bien que intuitivement, nous pourrions penser qu'un écran est toujours utile,
en fait pour un espacement S trés petit, la capacité par unité de longueur de la
ligne (1-2) augmentera, puisque I'écran (connecté a la masse) est trés proche.
Ainsi, I'impédance caractéristique s'éloigne de 50Q, et au dela d'un certain
seuil (4 mil, donc 0,4h),la ligne source est affectée de fagon significative par le
blindage.

Nous proposons donc comme régle de conception que l'espacement
entre une ligne et un écran doit excéder 0,4h. De plus, il est trés important
d'estimer la fréquence de résonance de l'écran, puisque autour de cette
fréquence, la puissance du signal utile (port 2) sera réduite d'environ 75% (si
on néglige les pertes). Notons qu'on peut augmenter la fréquence de
résonance de I'écran en le connectant périodiquement au plan de masse par
des vias.

Une telle régle serait utile seulement pour des spécifications tres

contraignantes, dans le cas ou le léger gain de S,, qui découle de l'usage de

I'écran (environ 0,2% pour S=7 mil) donne un avantage nécessaire.

Un trou dans le plan de masse, proche d'une ligne a impédance

contrélée, change la capacité par unité de longueur, donc l'impédance
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caractéristique. Le but de cette section est d'estimer I'impédance
caractéristique d'une telle ligne, et les réflexions produites. Les simulateurs
basées sur un netlist ne sont pas utiles, puisqu'ils n‘'ont aucun modéle pour ce
genre de structure. Les simulateurs électromagnétiques ne sont pas utiles non
plus, puisque pour estimer l'impédance caractéristique, nous avons besoin du
premier maximum du coefficient de réflexion, donc l'ordinateur devrait calculer
une vingtaine de points au minimum dans le domaine des fréquences. Les
simulations que nous avons effectuées pour la structure 4 (fig. 7.4) ont
nécessité environ une heure par point. Neuf structures (lignes 1 a 9) avec une
vingtaine de points par structure, nécessiteraient
9 structures x 20 heures par.structure = 180 heures de calcul. Ce n'est pas tant la
durée de ces simulations qui nous a empéché de caractériser ces structures,
mais piutét la constatation que la précision des simulations
électromagnétiques baisse dramatiquement si le temps de simulation
augmente au-dela de quelques heures (& cause d'une raison inconnue, les
nombreuses simulations de 6-7 heures que nous avons effectuées ont
générés des résultats largement différents des mesures que nous avons
effectuées).

En conclusion, les mesures expérimentales de la structure 4 (figure 7.4)
sont la seule méthode disponible pour estimer I'effet des trous dans le plan de
masse. Les mesures dans le domaine du temps et des fréquences ont fourni

les résultats présentés au tableau 8.13.
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Jableau 8.13
Impédance caractéristique des traces de la structure 4
ligne 2 ligne 3_ ligne 4 ligne 5
| Zo (dom. freq.) 63Q 56Q 54.6Q 53Q
Z, (dom. temps) 66Q 58.5Q 52Q 51Q

A la section 7.3, nous avons choisi pour ces lignes les dimensions suivantes:

- ligne 2:
- ligne 3:
- ligne 4:

- ligne 5:

largeur masse/largeur ligne = 1
largeur masse/largeur ligne = 2
largeur masse/largeur ligne = 3

largeur masse/largeur ligne = 4

Les données du tableau 8.13 sont représentées graphiquement a la figure 8.8.

Z0 (domaine fréquence)
Z0 (domaine temps)

Impédance caractéristique des traces a la structure 4

70 —+
—e— 20 (domaine fréquence
65 \\ —s -20 2domaine teergPS)nc ) -
L\
60 \i
55 '\\\1
N\ .
50 \ —
1 2 3 4 2

Largeur masse/Largeur ligne

Eigure 8.8
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Avec ce graphique méme si on ne dispose que d'un simulateur limité, en
remplagant les lignes au dessus d'un plan de masse limité par des segments
de ligne de transmission (Z, fournie par la figure 8.8), le concepteur peut
trouver les réflexions causées par les trous dans son plan de masse. Il peut

ainsi choisir sa propres regle de conception (distance ligne - trou dans le plan

de masse), en fonction des contraintes imposées a son circuit.

Les mesures effectuées pour les lignes entourées par des plots de la
structure 5 (figure 7.7) ont indiqué des pertes négligeables causées par les
plots. Les résultats de ces mesures ont été pratiquement indépendants de
I'espacement plot - ligne, et sont présentées 3 la fig. 8.9. Par exemple, a 5GHz
(puisque pour des fréquences plus élevees, la calibration TRL n'était pas
fiable), |S,|(dB) =-0,05 dB. En fait, cela ne signifie pas qu'il y a une atténuation
de-0,05 dB, puisque la ligne toute seule est caractérisée par la méme
atténuation. En conclusion les plots perpendiculaires ne semblent pas

significatifs.
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Les résultats des mesures expérimentales TDR des lignes WB1 et WB2
de la structure 4, figure 7.4, sont présentés aux figures 8.10 et 8.11. A la figure
8.10, nous apprenons que le fit de connexion (marqueur 1) génére un
coefficient de réflexion 0,251, donc il réfiéchit 25% du signal. La calibration de
'analyseur avait été faite pour la gamme 0,5 - 20 GHz. Si nous nous
souvenons l'observation de la fin du chapitre 4, nous comprenons que cette
valeur (25%) sort si grande puisqu'il refléte une valeur moyenne pour toute la
bande de fréquence d'intérét, donc jusqu'a 20 GHz.

A la figure 8.11, l'effet bénéfique des deux plots que nous avons congu a
la section 7.3, est évident. La réflexion causée par l'inductance parasite du fil
de connexion (marqueur 1), est beaucoup plus petite a cause des deux petites
capacités des plots, dont I'effet est visible & gauche et & droite du marqueur 1.
Le coefficient de réflexion a baissé de 25% a 8% (marqueur 1 aux figures 8.10

et 8.11). Par conséquent, la procédure de conception des plots, a la section

7.3, est validée.

L'optimisation des vias est traitée dans le mémoire de maitrise de Wang
(Wang, 1984), (Wang, 1988) et l'optimisation des TAB (tape automated
bonding) est traitée par (Herrel, 1987) et (Wentworth, 1988).
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Considérons le cas ou on vise une grande fidélité du signal et ol
I'objectif est d'obtenir un rapport signal a bruit de 60dB. Dans ce cas, -60dB de
bruit est équivalent (annexe A) avec 0,000001 puissance couplée dans ia

ligne adjacente (rapporté a la puissance a ['entrée), donc 0,999999 de la
puissance arrivera a la sortie, donc: [S,|=+/0,999999 = 0,9999995, donc -
0,000004 dB (atténuation causée seulement par le couplage parasite).

Les mesures a la section 8.3 (page 138) ont indiqué des atténuations
causées seulement par le couplage parasite de:

- [S,,|=0,979 ( -0,186 dB) pour une ligne coupiée & un espacement de 8 mil
- [S,,|=0.981 ( -0,167 dB) pour une ligne couplée a un espacement de 12 mil

Sur la base des mesures et des simulations effectuées, il nous apparait
qu'un tel objectif est extrémement difficile a réaliser.

En effet, le moindre coude ou voisinage sont susceptibles d'introduire
des distorsions fréquentielles et des couplages parasites qui empéchent
d'atteindre la performance visée. Les lignes ou nous devrions atteindre une
telle spécification de fidélité fréquentielle et de couplage devrait donc étre
congues avec une attention toute particuliere. Les régles élaborées dans ce

mémoire ne permettent pas de rencontrer un te! objectif.
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La technologie des modules multipuces (MCM) offre le potentiel
d'éliminer les boitiers des circuits intégrés et d'augmenter la densité des
interconnexions dans les systémes électroniques, ce qui promet d'en réduire
les dimensions. Simultanément, les MCM offrent d'autres avantages comme
une bonne performance en vitesse (& cause des petits espacements entre les
puces) et des pertes réduites dans les interconnexions. Les MCM promettent
aussi une meilleure fiabilité a cause de la réduction du nombre de connexions
entre le MCM et le PCB (Printed Circuit Board), par rapport au systéme
équivalent réalisé avec des circuits intégrés séparés.

Ce mémoire avait pour but de clarifier les choix qu'un concepteur doit
prendre tout au long du processus de conception d'un MCM.

Nous avons traité du choix du diélectrique. Notamment, nous avons
discuté l'impact de la permittivité électrique, du facteur de dissipation, de
I'absorption d’humidité, de la stabilité thermique, de la rigidité diélectrique, du
coefficient d'expansion thermique, de la température de transition et d'autres
caractéristiques du substrat. Evidemment, les propriétés des matériaux ne sont
pas indépendantes et I'application visée influence les choix des matériaux. Le
concepteur a trées peu de chance de trouver des matériaux qui réunissent
'ensemble des parameétres idéaux. Des contradictions peuvent résuiter a

cause de la considération simultanée des contraintes imposées par
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I'application visée. Le concepteur devra donc établir des priorités pour
résoudre les conflits, et choisir les matériaux qui satisferont les plus
importantes contraintes de son design, bien que d'autres, moins importantes,
pourraient étre non satisfaites. Par exemple, bien que I'utilisation d'un
diélectrique a faible permittivité est toujours recommandable & haute
fréquence, la nécessité d'utiliser une technologie bon-marché pourrait imposer
au concepteur de choisir un diéiectrique a haute pemittivité.

Nous avons ensuite traité les différents aspects liés aux choix des
métaux destinés a transporter le signal électrique. Nous avons notamment
discuté I'effet de peau et son impact sur les atténuations. Ceci nous a amené a
conclure que les pertes causées par le conducteur sont beaucoup plus
grandes que celles causées par le diélectrique. L'effet négatif de la rugosité du
substrat, sur les atténuations causées par le conducteur, c'est avéré étre non -
négligeable. Des régles de conception thermiques ont aussi été présentées.

Le mémoire propose aussi des régles qui permettent d'interpréter et
d'évaluer par inspection la vraisemblance de résultats obtenus par simulation
ou par mesures expérimentales dans le domaine du temps et dans le domaine
des fréquences. Ces régles sont trés importantes pour le concepteur, afin de
développer une bonne compréhension des réalités physiques qui se cachent
souvent derriere des relations analytiques complexes, parfois dérivées de
fagon empirique ou expérimentale.

L'analyse, les simulations et les mesures expérimentales des circuits

dans le domaine des fréquences sont toutes faites conformément a une
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méthode similaire basée sur les paramétres S. Cependant, {'utilisation de
signaux numériques pose certaines problémes dont la solution doit étre
discutée dans le domaine du temps. Le seuil aprés lequel une trace doit étre
considérée comme une ligne de transmission est clairement défini, dans le
domaine temps et dans le domaine des fréquences. De plus, lors de la mesure
d'un signal numérique, pour que la connexion a la masse ne résonne pas, il
faut prendre les précautions exposées a la section 5.5.

Le mémoire clarifie les méthodes de calibration et leur impact sur la
précision des mesures. La supériorité de la méthode TRL est démontrée, en
dépit de la qualité relativement mauvaise des étalons de calibration que nous
avons fait fabriquer. D'autres sources d‘erreurs, comme la planéité des
sondes, le couplage parasite entre différentes structures de calibration, I'effet
d'une transition environnement coplanaire - environnement microruban, sont
mises en relief. L'espérance de vie des sondes peut étre sensiblement
augmentée si les recommandations de la section 6.7 sont respectées.

Nous avons présenté la conception des masques d'un module de
démonstration qui utilise les connaissances acquises. Ce mémoire contient
aussi les mesures expérimentales et les régles de conception qui en résultent.

Le concepteur souhaitant s'embarquer dans la conception d'un MCM
capable de fonctionner aux fréquences micro-ondes, trouvera dans ce
meémoire une grande quantité de conseils pratiques qui lui faciliteront la tache.
Tenant compte que l'esprit de cet ouvrage est de livrer des solutions pratiques,

il est difficile de tirer une conclusion globale concernant la conception des
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modules muitipuces. Pour chaque probleme a résoudre que nous avons
identifié, nous avons proposé des solutions concrétes qui se retrouvent tout au
long du mémoire. Ces solutions permettent d'estimer ce qui est faisable avec

une technologie accessible.
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Assez souvent dans la littérature, une atténuation ou un gain peuvent
étre donnés en décibels (dB) ou en Nepers (Np). Les formules de conversion
sont les suivantes:

(o) o =20 xlog(a) si o est un rapport de tensions
(o) o =10 xlog(c) si & est un rapport de puissances

(o) g = (2%1 o)am = 8,686a,,

Bien que facile a calculer, le tableau suivant est utile pour faciliter la
compréhension de certains résuitats :

Décibels Nepers Rapport tensions | Rapport puissance
-0,01 -0,001 ji 0,99885 0,9977
-0,05 -0,00576 0,9943 0,9886

-0,1 -0,0115 0,9886 0,9772
-0,2 -0,0230 0,9772 0,9550
-0,3 -0,0345 0,9661 0,9333
-0,4 -0,0461 0,9550 0,9120
-0,5 -0,0576 0,9441 0,8913
-0,8 -0,0921 0,9120 0,8317
-1,0 -0,1151 0,8913 0,7943
15 20,1727 0,8414 0,7080
2.0 20,2303 0.7943 0,6310
-3,0 -0,3454 0,7079 0,5012
-5,0 -0.5256 0,5623 0,3162
-8,0 -0,9210 0,3981 0,1584
-10,0 -1,1513 0.31_62 0,1
-15,0 -1,7269 0,1778 (1@316
-20.0 2.3026 0.1 0,01
-30,0 -3,4538 0,0316 0,001
20,0 -4.6051 0.01 0,0001
50,0 5,7564 0,0032 0,00001
-60,0 -6,9077 0,001 0,000001




166

PROPRIETES DES MATERIAUX
| PTFE | Cyanate | Epoxy | Polyimide| FR-4 | Saphir
(teflon) | ester
€ 2,0-2,1| 2.8 3,2 3,3 |3,5-4,7|95116
tand x 10* 1,5-3 1
TD
CT_E,, 88-104 6 3-50 | 15,8 | 5.3-6
CTE, 88-104 6 350 | 15,8 | 5,3-6
- 0.2 02 |0,2-0,3| 0,46
| Résistvité(R-cm)
T FoaR adkcne
dhm‘ (%,
AIN | Alumina | Alumina | Berylia
99,5% 96%
g, 8,5 9,8 9.4 6,3
tand x 10~ 40 1 10 60
TH
CTE, 4,4 6,3 6,4 6,1
CTE, 4,4 6,3 6,4 6,1
e 1,423 0,37 | 037 | 2.1
Résistivité(Q - cm)
T s
dhumidité (%)
Duroid | Duroid | Duroid
5870 | 6006 |6010.5
£, 233 | 6,0 10,5
tans x 10° 12 10 15
Tﬂ
CTE,, 16-100[ 16-100 | 16-100
CTE, 16-100| 16-100 [ 16-100
o e 0,26 0,4
Résistivité(Q - cm)
" vimm) |
Observations PTFE + fibre de verre
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ANNEXE C
LE DIAGRAMME DE SMITH

Le diagramme de Smith est un outil trés utilisé dans le domaine des

micro-ondes. |l est basé sur la formule:

(C.1)

ou I" et Z sont respectivement le coefficient de réflexion et I''mpédance qu'on

voit dans un certain point d'une ligne de transmission si on regarde dans une

certaine direction (par exemple, a la figure C.1,vers la charge, ), et Z est

I'impédance Z normée a l'impédance caractéristique Z,.

yA

I

l

=

Figure C.1

Z et T dans un point d'une ligne de transmission

Si le point "de mesure" se déplace au long de la ligne de transmission

(supposée sans pertes), le coefficient de réflexion

= Tension reflechie i
r /I‘ensi on incidente garde un module constant, mais change

de phase. Par conséquent, dans le plan (u,v), ou u=Re{l'} et v=Im{T},
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I toumnera sur un cercle (fig. C.2).

Eigure C.2
I tourne sur un de ces cercles, lorsque le point d'observation se déplace au

long d'une ligne de transmission

Smith a eu l'idée de superposer ces axes de cordonnés (fig. C.2), avec le

systéme orthogonal d'axes {Re(i), Im(i)} représentes a la figure C.3.
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Figure C.3

Le diagramme de Smith

Ces axes ont étés calculés avec la formule C.1. Une utilité de la
superposition de ces deux systémes d'axes réside dans la possibilité de lire
l'impédance dans n'importe quel point de la ligne, seulement en tournant sur
le diagramme de Smith, sur un cercle centré au centre du diagramme. Le
rayon de ce cercle est donné par le T (le plus grand cercle du diagramme
correspond a I'=1, et le centre correspond & I'=0).

L'extrémité droite du diagramme correspond a une impédance infinie

(R == et X =), et I'extrémité gauche correspond a impédance zéro.
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MESURES

Une premiére étape & franchir, avant ['évaluation des résultats
expérimentaux, est de comparer différentes techniques de calibration. Nous
avons comparé trois techniques de calibration:

- une calibration coaxiale, en utilisant le jeu de calibration de 3.5 mm de
Hewlett Packard, calibration qu'on baptisera "calibration coaxiale®.
- une calibration "on wafer", en utilisant un jeu de calibration Cascade
Microtech (résistance de charge 24 ) - baptisé "calibration 24 Q".
- une calibration "on wafer®, en utilisant un jeu de calibration Cascade
Microtech (résistance de charge 502) - baptisé "calibration 50"
Par exemple, aux figures D.1, D.2, D.3, un court-circuit est mesuré en utilisant
une calibration coaxiale (fig. D.1), une calibration 24Q (fig. D.2) et une

calibration 50Q (fig. D.3). La supériorité de la calibration "on wafer® 50Q est

évidente, puisque pour cette calibration, I'analyseur de réseau indique lsul =1
plus précisément que pour les autres calibrations. La méme conclusion résulte
aprés la mesure d'un circuit ouvert (figures D.4, D.5, D.6), et aprés la mesure
d'une résistance de 100 Q (figures D.7, D.8, D.9).

A la figure D.7 (calibration coaxiale), nous pouvons constater que puisque le
plan de calibration n'est pas positionné exactement sur la résistance de 1004,

I'espacement entre le connecteur coaxial (plan de calibration) et la résistance



171

de 10092 se comporte comme une ligne de transmission, en introduisant une
phase parasite, fonction de la fréquence de mesure. Par exemple, le marqueur
2, 4 2,747 GHz, indique 25,605 Q pour notre résistance de 100Q. Si
seulement le module du coefficient de réflexion nous intéresse, la calibration
coaxiale (plus facile et moins coiteuse) peut donner des résuitats acceptables.
A la fig. D.8 (calibration SOLT, "on wafer”, charge 24Q), les plans de
calibration sont positionnés correctement, mais une autre source
d'imperfections baisse l'exactitude de nos mesures. li s'agit de [l'utilisation des
étalons (0Q, 24Q) moins différents que les étalons classiques 02 et 502.
Néanmoins l'erreur n'est pas trés grande (100,862 & 0,00003GHz - Marqueur
1; 96,547 Q a 6GHz - Marqueur 2).

A la fig. D.9 (calibration SOLT, "on wafer', charge 50Q) la mesure fournit
101,19Q jusqu'a 5GHz.

Théoriquement, la calibration TRL devrait étre la meilleure calibration,
puisque les plans de calibration sont placés exactement aux extrémités du
circuit & mesurer. Malheureusement nous n'avons pas pu la tester, puisque
nous ne possédions pas un jeu de calibration TRL de bonne qualité. A la
section 8.3, on a vu que a cause de cette calibration, I'analyseur devient moins
fiable au dela de 10 GHz. Il semble que la technique utilisée pour réaliser les

vias, qui n'ont pas étés soudés, soit la cause de ce probléme.
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