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Les modules multipuces, aussi appelés MCM (Multichip Modules) sont 

généralement développes dans le but d'accroître !a densité des systèmes 

électroniques. Cette densité, couplée à la bonne précision dss ~rocédes qui 

permettent de les fabriquer, permet aux MCM de fonctionner à des fréquences 

élevées. Cela exige cependant plus qu'une bonne technologie. En effet, il est 

nécessaire de suivre un ensemble de règles de conception. Le but de ce 

mémoire est de développer des règles de conception utiles pour concevoir des 

technologies et des composants MCM opérant dans la gamme de fréquences 

allant de 1 GHz à 5 GHz Une des principales difficultés pour y arriver était de 

considérer siinu ltanément plusieurs contraintes contradictoires. Nos résultats 

assistent le concepteur dans les choix qu'il doit faire parmi ces contraintes. 

Le mémoire développe un ensemble de règles 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 très important pour le concepteur, afin de développer une 

bonne compréhension des réalités physiques qui se cachent souvent derrière 

des relations analytiques complexes, souvent dérivées de façon empirique ou 

expérimentale. Ce travail est fondé d'abord sur une étude détaillée de la 

bibliographie pertinente. De plus, l'étude a été faite de façon rigoureuse, en 

comparant les résultats obtenus par des simulations avec plusieurs outils 



(MDS, MOMENNM, LI NECALC), avec des mesures expérimentales. Pour 

gagner encore plus de confiance dans ces résultats, difiérentes 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 densties. However. density, coupled with the good 

accuracy with which they c m  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 corne 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. Ernphasis 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. lntuitively 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 results. different 

calibration and mesurernent techniques were also corn pared and eval uated. 
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s microcircuits hvbrides: la base de la technoloaie MCM 

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 

être considérés comme étant une nouvelle géneration de circuits hybrides 

caractérisée par une performance électrique supérieure (au moins un ordre de 

grandeur) et par une reduction 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 très minces (largeur d'un millième de 

pouce, 1 mil) et des espacements très étroits (3 mil). ce qui correspond à un 

pas de 100 p. 

II y a deux raisons principales qui ont mené à l'utilisation des MCM: 

la performance électrique supérieure, pour être 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 l'utilisation des 

substrats appropriés aux fréquences micro-ondes et a des règles de design 



appropriées pour les masques. Ces règles ont pour but de créer un 

environnement caractérisé par une impédance caractéristique la plus 

constante possible. Elles cherchent aussi à minimiser les réflexions causbs 

par les discontinuités et les couplages parasites entre les lignes parallèles- II 

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 à la grande 

densité du circuit qu'on peut obtenir grâce aux lignes tres minces, aux 

espacements entre les lignes tres Btroits et à l'utilisation des puces sans 

boîtier. 

L'obtention d'une performance électrique supérieure, donc le choix des 

caractéristiques du substrat et des règles de design pour la conception de la 

topogramme (layout), constitue le sujet de ce mémoire. 

Le I PC (Institute for interconnecting and Packaging Electronic Circuits) a 

classifié les MCM (IPC-D-330) dans trois catégories conformément aux 

m ateriaux et aux méthodes utilisées pour la fabrication des substrats 

d'interconnexion. Les trois catégories sont: 

MCM-D (deposifeâ) 

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 l'industrie des 

semi-conducteurs. sont utilises pour appliquer et graver les couches. Le 

dielectrique le plus souvent utilisé est le polyrnide à cause de sa constante 

dielectrique assez basse. Cette faible constante diélectrique réduit les 

capacités parasites. Les circuits sont déposes sur des substrats 

dimensionellement stables. par exemple sur l'alumine. 

Les MCM-C sont des substrats cdramiques (le céramique est utilisée 

pour le dielectrique intercouche ainsi que pour la base). Cette catégorie est 

encore subdivisée entre la technologie HTCC (high tempereture cofired 

ceramic) et la technologie LTCC (low temperature cofired ceramic). La HTCC 

n'est pas utilisable pour les MCM à haute fréquence. puisque la très grande 

température demandée par ces céramiques lors du processus de fabrication 

(1 200- 1 500°C) est incompatible avec les matériaux de haute conductivité 

(cuivre, or, argent) nécessaires à ces fréquences. Les MCM-C sont moins 

dispendieux que les MCM-D, eldment qui a convaincu beaucoup de 

compagnies d'utiliser les MCM-C et même les MCM-L, en dépit d'une 

performance moindre. Réduire les coûts en préservant une performance 

comparable est un défi. Honeywell, par exemple, après avoir construit son 

ASCM (Advanced Spacebome Cornputer Module) dans la technologie MCM-D 

(cuivre et polyimide) a décidé de le fabriquer avec une technologie céramique. 

Dans cette conversion, le pas a saute de 4mil à 12mil, les couches ont été plus 

nombreuses. les dimensions du module sont plus grandes, mais la compagnie 

a juge les performances. même plus faibles. comme étant acceptables. Le coût 



a donc imposé le choix de la technologie. La constante diélectrique E, des 

matériaux utilis6s dans la technologie MCM-C varie généralement entre 5 et 

10, mais on peut trouver certaines céramiques LTCC caractérisées par un E, 

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 être moindres pour obtenir un circuit 

le plus dense possible. Le choix des diélectriques est très vaste. Parmi les plus 

utilisés, on rencontre les résines, renforcées ou pas, les polyirnides 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 à 

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 l'utilisation des MCM-L pour les applications ou le coût 

est primordial. 

Le but de ce memoire est d'etablir les règles 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. 



GumBEl 

S POUR LES MCM 

Le choix d'un substrat, donc le choix du diélectrique et de son 

épaisseur, represente un facteur essentiel qui va influencer les performances 

d'un MCM. L'étude des facteurs qui conduisent à ce choix représente le but de 

ce chapitre. 

Les matériaux utilises pour fabriquer les substrats d'interconnexion 

haute-densité peuvent être inclus dans trois catégories: les céramiques, les 

métaux et les plastiques. Souvent, puisque des matériaux appartenant aux 

trois catégories sont utilisés sirnultanement lors de la fabrication d'un MCM, le 

choix doit être 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 limite de substrats. Une étape importante à franchir dans le 

processus de conception d'un MCM est de s'informer des substrats 

disponibles auprès du manufacturier. Plus précisément, il s'agit d'obtenir, pour 

le substrat souhaite, disponible et utilisable dans la plage d'opération 

considérée, les caractéristiques suivantes: 



a. la constante dielectrique Er 

b. le facteur de dissipation tan 8 

c. l'épaisseur h 

d. le coefficient d'expansion thermique dans le plan x-y: CTExy le 

coefficient d'expansion thermique le long de l'axe zCTEz 

Ces quantités s'expriment g6neralement en 

e. la conductivité thermique (Wlm-K) 

f. la température de transition Cglass transition temperaturg) Tg 

g. la rigidité di6lectrique ( V/mil) 
h. l'absorption d'humidité 

i. la dimension maximale du substrat que le manufacturier peut réaliser. 

Par exemple. si on pense choisir un substrat très 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 - 5 

mil, alors que la technologie d'interconnexion entre les couches peut être 

moins évoluée (10 mil par exemple). 

Les sections suivantes visent à analyser l'impact des valeurs souhaitées 

pour les 9 caractéristiques du substrat listées précédemment. 



1.1 La constante didlectrique Er 

La constante diélectrique E, revêt une importance capitale, car elle 

influence sérieusement les plus importantes caractéristiques des lignes de 

transmission sur un MCM. Plus précisément, Er influence: 

- la vitesse de propagation des signaux électriques; 

- I'attén uation 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 E, et tous ces paramètres, afin de 

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

Premièrement, avant de clarifier quelle valeur nous souhaitons pour Er, 

il faut bien comprendre que la constante diélectrique n'est pas véritablement 

une constante. La grandeur de E, dépend de la quantité de charges 

électriques a l'intérieur du diélectrique et de leur mobilité. Donc Er depend de 

la temp&ature, la fréquence et la teneur en eau. À la section 1.3, nous allons 

discuter la dependance de eeff sur la frdquence, ou E~~ est la permittivlé 

électrique effective. c'est-à-dire la permittivité électrique d'un diélectrique 



imaginaireluniforme et infini (au-dessous et au-dessus de la trace microruban), 

qui générerait les mêmes caractéristiques électriques (&, longueur d'onde. 

vitesse de propagation) que la trace classique microruban (permittivité E, au- 

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

calculant la capacité par unité de longueur des deux structures. 

En ce qui concerne la dépendance avec la température et l'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 

à la section 1.8. 

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

la fréquence est discutée à la section 1.3. 

Jusqu'à 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 E, baisse, plus le&ea baissera et plus la vitesse de propagation 

v = f i ~  augmentera. Donc. pour un circuit haute vitesse, on préfère un 

Er bas. 



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

e ~ r i m é e  en d%nité- longueur est plus basse pour les substrats à faible 

permittivité. Donc, encore une fois on préfère un Er bas (a la même tan 6). 

3) Le couplage parasite (crosçtalk) est caractérisé par toutes sortes de 

formules dans la littérature (Wadell, 1991). 11 est cependant suffisant ici de 

demeurer à un niveau intuitif. Si nous considérons le couplage parasite entre 

deux lignes adjacentes comme un condensateur imaginaire 'horizontal', 

l'impédance de ce condensateur augmente si E, baisse. Par consdquent, pour 

un degré de couplage donné, si E, 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 concerne l'impédance caractéristique, on trouve un éventail 

de formules dans la litterature (Wadell, 1991). Sans effectuer des calculs 

sophistiquées, nous savons que l'impédance caractéristique, dont la valeur est 

choisie généralement à 50R, dépend de la capacité verticale de la ligne par 

unité de longueur. Si Er baisse, pour préserver une valeur constante de la 

capacite verticale par unité de longueur, qui dbtermine &, il faut augmenter la 

largeur de la ligne, W. 

Selon les deux derniers points, si E, baisse, l'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 à déterminer quel E, devrait être choisi pour 



minimiser l'aire d'un circuit. Intuitivement, la réponse dépend de la topologie 

du circuit. AUX extrêmes, si nous avons un circuit avec un rapport w/s moyen 

(par circuit) tres grand, les variations de w imposeront un circuit plus grand 

(quand Er baisse). Pareillement. dans un circuit avec un rapport w/s moyen 

tres petit, l'effet d'une variation de E, sera moindre quand Er baisse. puisque 

l'effet de l'espacement s dominera. Le résultat d'une telle analyse peut 

évidemment être biaisé par des facteurs externes comme la taille des 

composants à relier et la topologie du circuit. 

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

directement à un choix clair pour la constante di6lectrique. La règle de design 

indiquée par les autres critères que nous avons survole est qu'un E, le plus 

petit possible est préférable (entre 2.2 et 4), si c'est la haute frequence où 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 Er 

d'environ 1 0. Notez que I9att6nuation causée par l'utilisation d'un m atériau 

ceram ique ( &,=IO), au lieu d'utiliser un diélectrique à faible permittivit6 

(&,=2,3), serait deux fois plus grande, si on supposait que les autres 

paramètres des deux materiaux seraient identiques. Ceci découle directement 

de l'équation (1.3) énoncée a la section suivante. 



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

penittMté, par exemple. serait le cas ou seulement une technologie très peu 

coûteuse est disponible ou acceptable dans l'application visée. Nous 

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

1.2 Di6lectriaues pour les MCM-L m e  fréquence 

Pour le marche MCM-L haut de gamme, les polyimides et les lamines au 

fluorocarbure offrent une grande stabilite thermique et de bonnes 

performances électriques. Un exemple d'un polymère au fluorocarbone tr8s 

utiiis6 à hautes frequences est le TBflon (PTFE=polytetrafluoroethylene), & 

cause de sa constante diélectrique très basse (2.0) et à cause de ses pertes 

réduites (tan6 = m a  0,0004). dans une large gamme de temperature et de 

fréquence. La compagnie Rogers est un chef de file dans la fabrication des 

polymères aux fluorocarbones pour des circuits imprimes. Arthur (Arthur, 1992) 

fournit un éventail de donnees techniques concernant les diélectriques Rogers 

utilisables à hautes frdquences (incluses à l'annexe B). 

Les diélectriques utilisés d'habitude pour la fabrication des circuits 

numeriques haute frequence sont des résines caractérisées par de faibles 

permittivités 6lectriques (voir la figure 1.1) renforcées avec de la fibre de verre 

ou avec un autre matériau. 



Polyimide 
PTFE 

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

les circuits rapides 

Les perrnittivit6s électriques des résines renforcées sont plus grandes que 

celles des résines pures, à cause du contenu de verre, mais l'ordre de 

grandeur et la qualité relative des matériaux reste la même (fig 1.2). Le duroid 

produl par la compagnie Rogers, très utilisé à haute - fréquence, est en fait du 

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



1 
PTFE 

P olyimide Cyanate ester 

Fioure 1.2 

Constante diélectrique pour des résines renforcées de fibre de verre 

La deuxième caractéristique du substrat dont nous voulons établir la 

valeur souhaitée est le facteur de dissipation tanâ. 

Liones ruban 

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



Fiaure 1.3 

Structure d'une ligne ruban 

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

dans une ligne ruban est donnée par : 

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

Notez que, si A8est la longueur d'onde dans la ligne ruban, en substituant 

( A ,  = 'y6), la formule (1 3) devient: 

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

Ficure 1.4 

Structure d'une ligne microru ban 



Selon la même norme, l'atténuation causée par le diélectrique dans une ligne 

m icroruban est: 

De la même façon, lorsque Ag = n ~ G  , (1.5) devient : 

Le fait que le facteur de dissipation tan 6 doit toujours être le plus bas 

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

causées par le diélectrique avec les atténuations causées par le métal. 

1 A LaBwisseur h du substrat 

Le choix de l'épaisseur h doit être correlé avec le domaine de fréquence 

d'intérêt. Si le circuit doit fonctionner à plusieurs gigahertz, nous allons montrer 

que plus la fréquence augmente, plus les substrats doivent être minces. 

Le coeur du problème pour une ligne microruban est la dépendance de 

la constante diélectrique effective avec la fréquence (4. Nous étudierons 

d'abord cette dépendance analytiquement. puis intuitivement. 

Kirschning (Kirschning, 1982) et Kobayashi (Kobayashi, 1988) ont étudie ce 

problème et ont obtenu des résultats comparables en utilisant des simulations 

numériques: 



où f est la fréquence (en GHz), est Ee8 à basse fréquence (calculé 

comme au chapitre 3). w est la largeur de la trace et h est l'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 même rapport wlh, mais dont les substrats ont été 

agrandis à l'échelle de façon que les rapports w/h soient constants: 

8,52rniZ/4rnil= 1 17,22155 = 213,13/lOO Notez que cette mise à l'échelle 

donne des impédances caractéristiques constantes de 50 fi. Pour cet 

exemple, nous avons pris un Er de 3,8. 



Tableau 1.1 

Conséquences Mnéfques d'une réduction de P échelle sur I'unifonité spedrale de Eefl 

Les résultats du tableau 1.1 sont présentes graphiquement a la figure 

I -u 

1.5. Jusqu'à maintenant, nous savions que, pour une ligne microruban, il y a 

un certain pourcentage du champ électromagnétique qui se propage dans l'air 

L 

Fréquence (GHz) 1 h=4 mil 

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

h=55 mil 
2-948 
2.973 
3.01 0 
3.053 

0.0 
2.0 

1 

4.0 
6.0 

permittivité équivalente d'un medium uniforme et infini devrait être entre 

h=100 mil 
2.948 
3.003 

1 

3.082 
3.166 

2.948 
2.948 
2.949 
2.951 

- 
r i  - et Er-diele~tique = 3,8. La valeur effective est fonction du 

pourcentage de champ dans chaque milieu. Les formules de Pozar 



(Pozar, 1 990) ont donne & e , o  = 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, à cause notamment de l'effet de peau, discute au 

chapitre II, une proportion croissante du champ sera concentré à l'intérieur du 

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

E, = 3,8. Nous supposons que w s> t >> 6 où test l'épaisseur de la trace et 

6 la profondeur de peau. 

À la figure 1.5, on observe l'effet de la concentration du champ 

électromagnétique dans le diélectrique et la progression du phénomène avec 

la fréquence. Cette progression dépend clairement de l'échelle du système. 

Un systeme de petite dimension préservera la valeur de &,, jusqu'à des 

fréquences beaucoup plus haiites qu'un systeme de grande taille. 

O O 5 1 0  15 20 25 30  35  40  
fréquence (GHz) 

1.5 

Condquencas bénéfiques de la petite taille d'un système sur l'uniformité spectrale de Een 



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 à des vitesses de propagation différentes. 

Plus précisément, un environnement dispersif est un environnement ou Eea et 

Z, varient avec la fréquence. 

Pour être en mesure d'estimer ces effets négatifs, nous pouvons penser, par 

exemple, à un signal numérique décornposable en série de Fourier. Ce signal 

comporte des composantes spectrales dispersées sur une grande bande de 

fréquences. Si chaque composante spectrale est associée à un E, propre, elle 

aura sa propre vitesse de propagation donnée par la formule: 

Par conséquent, les composantes haute - frdquence arriveront à la sortie après 

les composantes basse - fréquence, donc l'allure des signaux va changer et 

finalement cela dégradera la capacité des signaux à 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 à une plus grande consommation de puissance du circuit. 

A la figure 1.6, la transmission 1s2, 1, qui sera définie au chapitre 3, est simulé 

pour les premières deux lignes (h=mil et h=55 mil). Notez la grande variation 

du 1 ~ ~ ~ 1  aux composantes spectrales haute fréquence pour la structure de 

grande dimension. La grande fluctuation reflète le fait que l'impédance 



h = 55 mil 

1s-, 1, donc les caractéristiques électriques (impédance caractéristique, 

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

constantes en fréquence que celles d'une structure à grande échelle (b) 



caractéristique s'est éloigné sensiblement de son, tandis que la petite 

structure garde son comportement en fréquence. Des formules pour la 

dépendance de Z, avec la fréquence sont données par Chang (ChangJ 994). 

En ce qui concerne les lignes ruban, cette théorie n'est pas applicable, 

puisque. tout simplement, le champ électromagnétique est entièrement 

contenu dans le diélectrique (E,). La variation de la fréquence ne change 

donc pas le pourcentage (100%) du champ contenu dans le diélectrique, donc 

la constante dielectrique vue par le champ est constante (E,). Pourtant, il est 

utile de demander au manufacturier un substrat très mince (3 mil - 10 mil) car, 

pour la même impédance caractéristique. les largeurs des traces seront 

moindres. Par conséquent, les longueurs des traces seront moindres. donc les 

signaux seront moins att4nu6s. 

Les simulations par MDS - HP (Microwave Design System) que nous 

avons effectuées ont indiqué une autre raison pour choisir un dielectrique 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'à 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 à s'approcher des 

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



m r e  1.7 

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

d'un substrat plus épais (b) 

Pour conclure, la regle de design qui émerge de cette section est qu'une très 

petite épaisseur du substrat a des cons6quences bénéfiques pour les 

caractéristiques électriques d'un MCM, puisque le substrat sera caractérise par 

des paramètres électriques plus stables lorsque la fréquence augmente. De 

plus, les couplages parasites seront réduits. 

La règle de design associée à la section 1.1 &ait que E, doit être petit (2.2 - 4). 

L'application simultanée de ces deux règles de design n'aura pas des 

conséquences défavorables concernant l'impédance caractéristique qu'on 

veut garder constante puisque: 

- si E~ baisse, la capacité par unité de longueur de la ligne baisse, donc Z, 

baisse 

- si h baisse, la capacité par unit4 de longueur augmente, donc Z,, augmente. 

Par conséquent, le concepteur qui choisit une permittivité Mctrique réduite 

peut aussi choisir une petite Bpaisseur de substrat. En procédant ainsi, le 



design sera caractérisé par une grande densité de traces sans augmentation 

du couplage parasite. 

1.5 Les coefiidents d ' e x p a n n  et CTE, 

La connaissance des coefficients d'expansion thermique CTExy (plan 

x-y) et C E z  (axe z) est très importante, à cause des pannes prématurees qui 

peuvent apparaître 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), ça peut générer des bris instantanés, comme des 

traces fissurées ou un d6collage à l'interface conducteur - diélectrique. 

L'unité de mesure du CTE est en partie par million par OC ( p p m / o ~ ) .  

Par exemple, avec un CTE de 1 0 0 ~ ~ r n / ~ ~ ,  la longueur d'un diélectrique de 

10 mm augmente de 0,l mm si la température augmente de 1 0 0 ~ ~ .  Notez que 

le CTE peut lui même être fortement influence par la température. Doane 

(Doane, 1993) fournit les C E  de plusieurs matériaux, mais le manufacturier 

devrait probablement mieux connaître ses matériaux. 

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

traces de métal, des vias, possédant exactement tous le même CE. Après 



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 l'usure 

thermique de notre circuit. Par exemple il est possible: 

1) D'utiliser des métaux capables de se déformer de façon plastique avant de 

se briser. Le cuivre. par exemple. possède cette propriété. 

2) D'utiliser des alliages de soudure avec les mêmes 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 materiel des vias, ne pas utiliser des trous 

plaques (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 l'impact de l'incompatibilité des CTE. 

A titre d'exemple, l'expansion thermique du cuivre est = 1 8 p p m / o ~  entre 

O'C - 1 2 5 * ~ ,  valeur très proche de celle qui caractérise les lamines typiques 

bases sur de la fibre de verre (= 13 - 18 p p m / o ~ )  dans le plan x-y. 

Néanmoins, le C E z  peut être de 3 a 5 fois plus grand. Par conséquent. les 

vias enterres sont préférables. 

Le problème des CTE peut être résolu en utilisant des couches tampon. 

Par exemple, la compagnie Martin Marietta a trouve la solution suivante pour 

annuler les effets négatifs causes par une incompatibilité de CTE (LicariJ 995). 

Ils ont interpose entre une puce GaAs (5,8ppml0C) et le substrat AIN 



(4,1ppml°C) une lamelle de cuivre/molybdene/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 à 

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

( Monolitic Micro wa ve lntegrated Circuit). 

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'après la norme IPC-MC-790 (IPC, 

1992), malheureusement, toutes les resines recommandables à haute 

fréquence (section 1.2 figure 1.1 ) sont caract6risées par une faible conductivite 

thermique (0,16-0,35 W/m-K). Le renforcement avec de la fibre de verre de ces 

resines, à cause de la conductivit6 thermique faible du verre, n'améliore pas la 

situation. Par conséquent. si la dissipation de chaleur s'avère être un vrai 

problème, le concepteur peut décider d'accorder une priorité plus grande à la 

conductivite thermique qu'au E,. II peut utiliser dans cette situation des 

céramiques comme l'oxyde de berylliurn (BeO) ou le nitrure d'aluminium (AIN). 

Le Be0 est caracterise par une grande conductivite thermique (250-260 W/rn- 

K), des pertes reduites (tafl6=0.0004), mais un E, de 6.5 et un grand CTE 



(9ppm/'C). Sa manipuiation est très dangereuse à cause de sa toxicité (la 

poussière et les particules sont cancerigbnes). Si on veut éviter le BeO, un 

matériel très intéressant du point de vue de la conductivite thermique est le AIN 

(nitrure d'aluminium). II est parmi les matériaux tres peu nombreux qui sont 

caractérisés simultanément par une conductivite thermique (260 Wlm-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 C E  du AIN est tres proche de celui des puces de silicium 

(4.1-4.4 vis-à-vis de 3,5 ppml0 C). Malheureusement sa constante 

diélectrique est autour de 9. 

Un compromis utilise souvent dans l'industrie des circuits micro-ondes 

(et au laboratoire Polygrames de I'Ecole Polytechnique) est l'alumine A1203 

(993%). Elle a une bonne conductivité thermique (20-35Wlm-K), c'est à dire 

-100 fois celle des résines caractérises par un petit &, (fig. 1.4) et -0,l de 

celle de AIN ou BeO, un CTE acceptable (7,6 ppm/' C), un E, typique aux 

céramiques (9,9) et des pertes tres faibles (tan8 = 0,0001). Ce matériau est 

cependant très couteux. 

La température de translion vitreuse, Tg (glass transition température), 

est un critère pour estimer l'impact de la chaleur sur un diélectrique. Quand la 

température s'approche de Tg. les résines quittent leur état vitreux ('g1ass)r) et 



leurs propriétés commencent à changer rapidement. La Tg n'est pas le point de 

fusion du matériel, mais le point ou les liens moleculaires commencent à 

s'affaiblir suffisamment pour causer des changements de certaines propriétds 

physiques. Par exemple le CTE (la pente des traces à la fig. 1.8) augmente 

brusquement autour de Tg. 

1.8 

Signification de Tg ( O C )  

La valeur de Tg n'est pas un critère suffisant pour comparer deux matériaux si 

accidentellement ou volontairement, la temperature du circuit dépasse T, Des 

matériaux avec un Tg respectable (résine 6, fig 1.8) peuvent changer 

dramatiquement de propriét6s autour de T, Chang (Chang, 1994) suggère 

qu'un manufacturier (ex. Rogers Corporation) devrait fournir pour son substrat 



(ex duroid 588O,S87O,6006,60 1 0) l'évolution des paramètres (ex. CTE) sur 

une grande plage de températures. 

Le Tg 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 lamines polyirnide sont plus chers et plus difficiles à 

manufacturer que les laminés epoxy. 

Un Tg réduit peut poser des problèmes lors de la soudure des fils (wire 

bonding). Par exemple. pour le FR4 CT, entre 125% et 140°C), l'utilisation des 

fils d'Aluminium et de la méthode de soudure ultrasonique est très 

recommandable, puisqu'une température ambiante de 25% 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 être 

maintenu à une température supérieure à Tg pendant peut être plusieurs 

minutes. Par conséquent. la qualité de la soudure sera degradée, puisque le 

substrat deviendra mou, une partie de la pression de collage sera perdue à 

cause de la déformation du substrat et l'adhésion du plot de soudure au 

diélectrique MCM-L pourrait être compromise. 



La rigidité diélectrique (dielectric strength) est la capacité d'un 

dielectrique 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 dielectrique du FR4, une des plus petites parmi les 

materiaux considérés, est de 500V/~~~, ,  valeur qui semble largement 

suffisante pour la plupart des applications. 

1.9 L'absorption d'humidit6 

Certains polyimides sont de bons exemples de matériaux affectes 

sérieusement par l'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 entière d'humidité. Les conséquences néfastes d'un tel 

corn portement, s'il s'agl d'un circuit à impédance contrôlée, sont facilement 

imaginables, compte tenu de l'absorption importante du rayonnement 

électrorriagnetique par l'eau dans certaines bandes de fréquence. Des 

polyimides qui absorbent moins l'humidité et qui ont un C E  moindre ont été 

rapportés (Merriman, 1989). 



Un matériau qui est caractérise 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 impedance caract6ristique plus constante. Parmi les autres 

avantages. on peut compter une fabrication plus facile, un risque moins élevée 

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

une corrosion moins probable des conducteurs. 

a 

i au manufarnrier du MCM 

Les propriétés désirables pour les diélectriques MCM sont les suivantes: 

- Une permittivité électrique E, petite (2,2 ... 4) 

- Un facteur de dissipation tan6 petit (plus petit que 0.0020) 

- Un substrat le plus mince possible (h autour de 3 mil ... 1 O mil) 

- Une faible absorption d'humidité 

- Une grande stabilité thermique 

_ Une rigidit6 dielectrique 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 C E  compatible avec le matériel utilise dans les composants 

microélectroniques 



- Un Tg 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 coût du diélectrique, 

- le coût 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 prêt à 

être fabriqué, 

- le manufacturier peut réaliser- des interconnections en utilisant des vias entre 

deux couches de métal séparées par le diélectrique choisi (il pourrait être en 

mesure de réaliser une épaisseur de diélectrique h très petite, sans pour 

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

1 .ll Impact des -ions sur le choix des mat6riau 

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 énonc6es à la 

section 1 .IO, pour chaque caractéristique de chaque élément composant le 

substrat. Evidemment, le concepteur a très peu de chance de trouver 



l'ensemble de paramètres idéaux dans un ensemble de matériaux qui auraient 

des caractéristiques parfaitement compatibles entre elles et idéales pou r 

I'applicat ion visée. Licari (Licari, 1 995) affirme, par exemple, qu'un matériel 

caractérisé par une grande résistivité électrique, une grande conductivité 

thermique. une petite permittivité électrique et facile à manufacturer n'existe 

pas. Des contradictions peuvent résulter à 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 être non satisfaites. 

Le concepteur peut trouver des tableaux utiles pour obtenir les 

propriétés des matériaux dans les références suivantes: 

Doane, (1 993) pages 42, 182-1 83, 228, 236, 238, 320, 402, 

la nonne IPC-MC-790 pages 7,26, 

la norme IPC-D-316 pages 6 

Laverghetta, (1 984) au complet 

Ishii, (1 995) vo1.2, chapitre 19 

Licari, (1 995) pages 138 

Coom bs. (1 996) pages 9.14, 9.1 5, 

Une partie de ces données sont a l'annexe B. 



CHAPlTREll 

S MCM 

21  miaences gour les conducteurs M.C.IH, 

Après avoir choisi le diélectrique. le problème 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 destine à 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) 

II y a plusieurs matériaux qu'on peut utiliser comme conducteurs pour 

des applications MCM. Le cuivre (Cu) et l'aluminium (AI) sont utilisés pour des 

applications MCM-L. MCM-D, MCM-D/C et MCM-Si. Le cuivre est préféré à 

cause de sa basse résistivité. Cor est occasionnellement utilise pour des 



applications MCM-D et MCM-D/C, mais son coût élevé empêche son 

utilisation dans des applications commerciales. L'utilisation des matériaux 

réfractaires comme le tungstène (W), le molybdhe (Mo) et le manganèse (Mn) 

est raisonnable seulement s'il' s'agit d'une technologie céramique à haute 

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

utiles principalement à cause de leur point de fusion très haut (1500~). En effet, 

des températures élevées sont parfois nécessaires pour coller ensemble les 

couches céramiques pour former un substrat MCM-C monolithique 

multicouche. À cause de leur résistance Blectrique sensiblement plus grande 

que celle du cuivre. les matériaux refractaires 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 utilise puisque le processus de d6position 

est très bien maitrisé. L'industrie a abondamment utilisé l'aluminium (ou 

l'alliage AI-4%Cu) pour les interconnexions des circuits intégrés. Un autre 

avantage de Al est qu'il adhère très bien aux polymères. Donc le processus de 

fabrication est simplifié, puisqu'on n'a pas besoin de couche d'adhésion. Le 

point faible de l'aluminium est sa mductivit6 ( 0 . 3 7 7 ~  106 xm), environ 

60% de la conductivité du cuivre, fait qui limite sa performance haute 

fréquence. Pour résumer, Al doit être utilisé pour des applications ou le coût 

est un facteur essentiel, mais il est moins bon hautes frdquences. 



L'or a une conductivité plus élevée (o. 452 x 106 xm). la meilleure 

résistance à la corrosion, et une bonne compatibilité avec le processus 

d'assemblage ( wire bonding). II requiert des métaux d'adhésion pour être 

utilisé sur un substrat polymère. Pour résumer. bien que coûteux. l'or peut être 

utilise si la fiabilité revêt une importance capitale. 

Le cuivre est caractérise par la meilleure conductivité 

(o. 596 x 106 S/ ), et une grande conductivité thermique (4WW/rn-k), c'est à cm 

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

À cause de sa conductivit6 élevée. le cuivre est le plus recommandable s'il 

s'agit des applications haute fréquence. Malheureusement. le cuivre est 

caractérise par une faible adhérence à certains diélectriques (polymères). De 

plus. il interagit avec certains précurseurs des polyimides (acide polyamique) 

et peut former des précipit6s qui peuvent migrer de quelques microns dans le 

polymère 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 à la figure 2.1. 



Fiaure 2.1 

Utilisation des métaux d'interface 

Premièrement, un matériel conducteur qui adhère très bien au substrat 

est d6posé. Typiquement, pour cette couche 'd'interface', on utilise du chrome 

ou du tantale. Les deux ont une faible conductivite. Les buts de cette couche 

sont de créer une bonne adhésion entre le conducteur principal et le substrat 

et d'assurer une barrière entre les deux pour prévenir des réactions chimiques 

indésirables. On peut aussi utiliser du Ti (titane), un alliage 10% Ti/90% W 

(tungstène), du Ni (nickel), ou du Mo (molybdène). Ensuite, une couche d'un 

matériel à haute conductivité, soit aluminium, or ou cuivre, est déposée sur la 

couche d'interface. (Doane, 1 993) mentionne que si nous décidons d'utiliser le 

polyirnide comme diélectrique, I'adhdrence chrome - polyimide est si bonne 

que, même après la gravure, des résidus de chrome peuvent rester sur le 

diélectrique. Evidemment. une gravure correcte doit éliminer tout résidu. 



Pour minimiser les pertes causées par le conducteur, l'épaisseur de la 

couche d'interface (faible conductivité) doit être beaucoup plus petite que la 

profondeur de pendtration associée a l'effet de peau (ijs), et l'épaisseur de la 

couche conductrice principale doit être beaucoup plus grande que t js.  La 

raison d'être de cette recommandation deviendra plus claire après la 

discussion de l'effet de peau à la section suivante. 

Un courant continu, ou à basse fréquence, est distribue unifom6ment 

dans la section du conducteur dans lequel il circule. Cependant, quand la 

frequence augmente, le courant commence a se concentrer dans la surface du 

conducteur et du plan de masse (figure 2.2). Ce phénomène s'appelle effet de 

peau (skin effect). 



I Section utilisée ~ a r  le courant 

Effet de peau 

CBpaisseur de la section effective utilisée par le courant est donné par 

8, = f .  Par exemple. pour le cuivre (ph = 1,68~10-~S2m),  à 
wf 

H 
f=1 GHz p = po = 47c X IO-' -, la profondeur de peau est 8, = 2pm. 

m 

Une expression approximative pour l'atténuation causée par le métal à été 

dérivée par (Janssen, 1977): a, = 8,6867& [ d ~ l r n ]  ou 2, est 
O 

l'impédance caracteristique de la ligne. Notez que l'atténuation est directement 

proportionnelle à la résistance par unité de longueur. Néanmoins l'estimation 

de cette resistance est generalement très compliquée à haute fréquence à 

cause de plusieurs raisons: 



- les sections réellement parcourues par le courant dans le conducteur et dans 

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

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

Fiaure 2.3 

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

- en ce qui concerne le conducteur, nous ne savons même pas si le courant 

circule seulement du côté le plus proche du plan de masse, ou des deux côtés. 

Etant donne 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 WB est trBs petit (fig. 2.4a) la distance entre la 

périphérie du conducteur et le plan de masse est presque constante (similaire 

à une ligne coaxiale). Par conséquent. le courant serait distribué sur toute la 

périphérie du conducteur. Pour un rapport w/h très grand le courant serait 

distribue comme à la figure 2.4b. 



Fiaure 2.4 

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

(a), ou par w h  très 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 tâche 

difficile. Par conséquent, l'utilisation des formules qui nécessitent la 

connaissance de la résistance haute fréquence par unité de longueur est a 

Bviter. Edwards (Edwards, 1992) utilise pour le calcul des pertes causées par 

le conducteur (lignes microruban) la formule: 

où: k = e x p  ( - 1 . 2 ~  ( Z & ~ ~ T ' ) .  w = largeur de la ligne, Z, = impédance 

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

6  si 6 c . t  
ligne, définie conformément à: t, = { où 6 est la profondeur de 

t si 6 > t  

peau. 



En utilisant cette formule pour le calcul des atténuations causées par le métal 

dans un module que nous avons conçu. réalisé et mesuré et pour lequel les 

résultats expérimentaux sont rapportés au chapitre Vlll de ce mémoire 

(Z,=SOR;cuivre; w=8,7 mil; f=1 GHz) nous obtenons a, = 4, g d S / ,  . 

En utilisant la formule (1.5) pour le même module ( e ,  =10,2; ~,,=6,5; 

tan6 = 0.0028; f=lGHz) nous obtenons a, = 0,6dS/,. On peut observer que 

les pertes causées par le conducteur sont beaucoup plus 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 module discute plus loin est 

caractérisé par des pertes totales de: 

dB a @,, =a,+a,=5,5 (2.2) 

Mentionnons qu'il s'agit d'une méthode perturbatrice, c'est à dire que le 

résultat n'est pas obtenu en considérant simultanément les deux mécanismes 

de perte, mais plutôt les deux mécanismes à tour de rôle. 

Par exemple. 2 cm imposeront une atténuation a = 5.x0d~ = O, I I  dB 

Puisque a(d8) = 201og 1 nous obtenons IS,, 1 = 0,987. Donc. les 

discontinuités et les couplages parasites mis à part, 1.3% du signal n'arrivera 

pas à la sortie. seulement à cause des pertes dans une interconnexion de 2 

cm. à 1 GHz. Notons que l'épaisseur de peau décroît avec la fréquence et 

donc que les pertes sont fonction de la fréquence. Par exemple a 5 GHz on 



devrait plutôt s'attendre à des pertes de l'ordre de 3,200. 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 arrière, à la section 2.1, un problème qui 

pourrait se poser est le cas ou le métal d'interface (Ti) pourrait influencer 

sérieusement l'atténuation. Une mince couche de Ti, caractérisé par une 

grande résistivité (p, = 55 x l ~ ~ ~ c m )  est entièrement parcourue par courant 

électrique, puisque son épaisseur typiquement (0,02 à 0,2 pm) est plus petite 

que la profondeur de peau associée (1 1 pm). En ce qui concerne le cuivre 

(p,, = l,67 x 1 04i2crn), une couche épaisse de 2 prn est parcourue par le 

courant. Donc, dans le pire des cas, nous avons affaire à une couche de 

0.2 pm de titane (p, = 55 x 1 Ob Rcm ), en parallèle avec une couche de cuivre 

de 1.8 pm d'épaisseur (p,, = 1,6ï x 10%cm). En conclusion, négliger l'effet 

de la couche d'interface, serait équivalent à negliger une resistance de 550 en 

parallèle avec une résistance de 1,67R. En genéral, on néglige la couche 

d'interface. 

Intuitivement, une rugosité de 2pm (caractéristique de certains 

substrats) devrait influencer sérieusement l'atténuation d'un signal qui traverse 



une couche conductrice d'une épaisseur de 6, = 2 p  déposée sur ce 

substrat. Hammerstad (1985) a donne la formule suivante pour corriger 

I'atténuation dans ce cas: 

a,' = aC 

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

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

Par exemple. pour A = 4 = Z p ,  nous obtenons CC,' = 1, 6ac ,  donc les 

atténuations réelles seront 60% plus grandes que celles calculées en 

négligeant la rugosité (au paragraphe précèdent). Pour l'Alumine, le substrat 

utilisé au laboratoire Polygrames pour fabriquer des circuits MHMIC, Edwards 

(Edwards, 1992) dit que la rugosité peut dépasser 10pn. On voit donc que si 

la valeur précise de l'atténuation est importante, l'impact de la rugosité ne peut 

pas être négligé. 

2.3 onsidétations thermiaues concernant le chorx des dimensro~ O O 

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

(chapitre 3), le concepteur doit connaître la section minimale que ces lignes 

doivent avoir pour pouvoir transporter le signal sans subir un réchauffement 

excessif. La largeur m inhale ( w- ) mu ltipliee par l'épaisseur minimale des 



traces (H-) ne doit pas dépasser les limites indiquées à la figure 2.5a pour 

les couches internes (des lignes ruban), et celles indiquées à la figure 2.5b 

pour les couches externes (des lignes microruban). Ces graphiques ont été 

tirées de la nome IPC-MC-790. Ils sont valables pour des conducteurs de 

cuivre et pour un polymère comme diélectrique. 

Section conducteur (milm carris) 

F i a m  2.5a 

Courant maximum en fonction de la section du conducteur et de 

l'échauffement de la ligne (indice sur les courbes) - traces externes 
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Bection conducteur (mil8 carres) 

2.5b 
Courant maximum en fondbn de h secüon du amducteur et de l'échauffement de h ligne 

(indice sur les courbes) - traces internes 

Evidemment, les graphiques sont valables si la seule source de chaleur est le 

conducteur lui même. 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 themiquement' avec la trace d'intérêt. 

Si plusieurs traces émettrices de chaleur étaient situées très proches l'une de 

l'autre. donc coupl6es thermiquement, nous pourrions definir 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 à haute fréquence, le concepteur doit utiliser 

l'approximation de la fig. 2.2, ou celles des figures 2.4a ou b, pour estimer les 

sections utiles (section réellement parcourue par le courant). La section 



efficace est alors de w x 5,. On peut ainsi déduire l'échauffement de la trace 

quand elle porte une puissance a une certaine fréquence. 

2 4  mes deculvie 

Étant donne que l'épaisseur (1) des conducteurs a peu d'influence sur 

l'impédance caractéristique d'une ligne, tel que discute au chapitre III, après 

avoir établi la section minimale pour nos conducteurs, nous pouvons 

déterminer l'épaisseur. Les types de cuivre sont spécifies selon leurs poids par 

unité de surface (oz/PS). Le tableau 2.1 donne la correspondance entre les 

épaisseurs qu'on peut choisir et les poids. 

Notez que si l'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 possibilit4 pour limiter la variation laterale des 

dimensions des conducteurs consiste à choisir la couche de métal la plus 

Correspondance épaisseur t - poids pour une feuille de cuivre 

6 

0,008 

203,2 

Poids de la feuille 

(odP i2) 

Epaisseur t (in) 

Epaisseur t (microns) 

- 

1 12 

0,0007 

17.78 

1 

0,0014 

34,29 

3 

0,004 

101,6 

2 

0,0027 

68,58 

4 

0,0055 

lW,2 



mince possible, tout en respectant les contraintes d'échauffement établies plus 

tôt. 

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

être calculé en fonction des paramètres électriques souhaites de la ligne (par 

exemple Z, = 50R). À cet effet, on peut utiliser les formules de synthèse 

présentées au chapitre 7, ou le logiciel LINECALC. Concernant le logiciel 

LINECALC, nous avons constate que les résultats qu'il fournit peuvent être 

complètement faux dans certaines conditions. Plus précisément, bien qu'il 

fournit généralement de bons resultats, il y a des situations où la valeur initiale 

spécifiée pour certaines variables conduit à des r4sultats aberrants. 

Heureusement, dans un tel cas, le résultat que le simulateur fournl est très 

éloigné du résultat valide désire et, par inspection, le concepteur pourrait 

réaliser qu'une grosse erreur est survenue. L'utilisation en parallèle 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. 



2 6  Erreurs svstdmatigues causées par la f&tication 

Pour que le produit final ait exactement les performances désirées, 

certaines compensations doivent être appliquées Ion de la conception des 

masques. La norrne IPC-MC-790 indique quelles valeurs doivent être ajoutées 

ou soustraites à 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 l'épaisseur des couches de métal utilisées. Ils 

dépendent aussi de la profondeur de gravure utilisée. Le tableau fourni à la 

page 45 de cette nonne couvre différents procédés de fabrication. le cuivre 0.5 

oz/P?, 1 oz/Pi2 et 2 oz/Pi2, et les méthodes de gravure soustractive et additive. 

II apparaît pertinent de valider auprès du manufacturier si son procédé de 

fabrication est conforme aux valeurs fournies par cette norme. 

En résumé, si on veut être en mesure de concevoir un module multipuce 

dont les caractéristiques électriques sont prévisibles, il faut connaître: 

- Les caractéristiques électriques des conducteurs 

- Les caractéristiques électriques et géométriques des couches d'interface 

- La largeur de surdéveloppement 

- La rugosité au substrat (elle pourrait influencer sérieusement l'atténuation 

causee par les conducteurs) 



Sur la base des informations fournies par le manufacturier, le 

concepteur peut trouver des tableaux avec les propriétés importantes des 

métaux fréquemment utilises dans la référence suivante: 

- Licari (1 995) pages 138, 196. 



GkwmEM 

IDERATlONS CONCERNANT L'ANUYSE DES CIRCUITS 

S DOMAINE DES F-QIJENCB 

Après avoir choisi le diélectrique et le métal que nous allons utiliser pour 

fabrÏquer un MCM, avant de commencer la conception des masques (chapitre 

7) et le développement des règles de design (chapitre 8), le lecteur doit 

acquérir une bonne compréhension en ce qui concerne I1interpr&ation des 

résultats (simulations ou mesures expérimentales) obtenus dans le domaine 

frequence (chapitre 3). et des résultats obtenus dans le domaine temps 

(chapitre 4). 

3.1 Choix des parmhtres S p u r  caractdriser les MCM haute fréquence. 

Un premier problème qui pourrait se poser est le choix des paramètres 

qu'on utilisera pour caractériser le MCM à haute fréquence. Les réseaux 

électriques peuvent en g6néral être caracteris6s par les paramètres 

' hm(hybride), 'za(impedance), 'y'(admittance), "ABCDm(chain), OU 

'Sm(scatterjng). Pour un deux-ports (fig. 3.1). les définitions pour les quatre 

premiers types de paramètres sont les suivan tes: 



v, = Av, -Bi, 

i, = Cv, - Di, 

Fiaure 3.1 

Deux ports pour la definlion des paramètres h, z. y, ABCD 

La définition des paramètres S introduit le concept d'onde incidente et 

d'onde réfléchie. Pour le deux-ports suivant (fig. 3.2) les ondes incidentes sont 

al, a2, et les ondes réfléchies sont bl , b2, aux ports 1, 2 respectivement. 

Deux ports pour la définition des paramètres S 

Les parametres S se définissent comme suit: 

Par exemple, pour s21 (que nous utiliserons beaucoup pour la 

caractérisation des M.C.M.): 



où a2=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. 

2 
Du point de vue intuitif, 1 sZi 1 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 s~~ est appelé 

'coefficient de transmission'. Pareillement, le sll et le su sont appelés 

'coefficients de réflexion' aux ports 1 et 2 respectivement. 

Aux fréquences micro-ondes, les paramètres 'hm, Y ,  Y, 'ABCD' sont 

très difficilement mesurables. Par exemple, pour obtenir les paramètres hl, et 

nous devons établir des courts circuits et des circuits ouverts aux bornes de 

notre deux-ports. Cela est très difficile aux fréquences micro-ondes, à cause 

des inductances des fils et des capacites parasites. En outre, la précision de 

nos mesures peut être sérieusement affectée, à cause de la distance entre le 

point réel de mesure (A) et le point ou nous voudrions mesurer les parametres 

(B) (fig.3.3). 



Fiaure 3.3 

Charges à connecter. en fonction du paramètre à mesurer 

Par exemple, pour le schéma de mesure de la fig. 3.3, I'impédance qu'on voit 

au point C est différente de l'impédance Z== quand le point D est laisse 

ouvert. En effet, le fil CD se comporte comme une ligne de transmission au 

long de laquelle I'irnpedance change (on tourne sur la circonférence du 

diagramme de Smith). La même chose se passe pour le fil AB. 

Pour éviter ces problèmes, nous utiliserons les paramètres S, qui sont 

liés à la puissance incidente et réfléchie qui ne varient pas au long d'une ligne 

de transmission sans pertes. Par cons6quent, 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 

paramètres S. Par exemple, pour les dispositifs actifs. les conditions circuit- 

ouvert ou court-circuit peuvent souvent générer des oscillations. Les 

paramètres S étant mesurés sous des conditions adaptées. les oscillations 

dues aux instabilités sont minimisées. 



Pour un ingénieur de test (concepteur des circuits), lors des simulations 

ou mesures électriques, il est très important de développer une capaclé de 

tirer rapidement des conclusions qualitatives, en inspectant les résultats 

(paramètres S) obtenus. Le but des prochaines sections est de développer 

une aptitude à tirer rapidement des conclusions intuitives en utilisant certaines 

caractéristiques des formes d'onde (amplitude, enveloppe supérieure, 

enveloppe inférieure, fréquence). 

3.2 Jnterwétation intuitive de I'anlglitudkqes oscillations du coefficient de 

Dans un système parfaitement adapte, par exemple à 50R, l'impédance 

de la source. de la charge et l'impédance caractéristique de la ligne (2,) sont 

toutes égales a 50R. Le diagramme de Smith donc est normé & Z,,=BOQ. La 

charge étant de 5 0 a ,  (S,,I=0 à basses frequences, donc s 1  1 Lorsque la 

fréquence augmente, conformément à la théorie du diagramme de Smith, 

l'impédance a l'entrée de la ligne tournera sur un cercle de rayon zero, centré 

au centre du diagramme de Smith (correspond au cas sur la fig. 3.4, où les 

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

IS,, I d  et donc IS,,I=l à toutes les frequences (fig. 3.5a) 



Gamme de variation de I'impedance à l'entrée, fonction de frequence 

Si le système n'est pas parfaitement adapte, c'est à dire que l'analyseur 

de &eau (la source et la charge) a toujours 50R, mais la ligne n'a plus 50R 

(par exemple à cause d'une erreur de design ou de fabrication). le centre du 

diagramme correspondra à cette impedance caractéristique. Si, par exemple, 

Z,=~OR,  I'impBdance de charge (son) est localisé au point A (fig. 3.4). point 

qui correspond aussi & I'imp6dance qu'on voit à I'entr6e B la fréquence zéro. 

Lorsque la frequence augmente. I'impddance qu'on voit à l'entrée commence 

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

perçue s'éloigne donc de son. Dépendant de la longueur de la ligne utilisée, 

l'impédance perçue arrive au point B quand la fréquence a augmente 

suffisamment pour que la longueur de la ligne devienne k/4. À cette 

frequence l'impédance qu'on voit à l'entrée est la plus éloignée de 50R. Si la 

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

même cercle en se rapprochant à nouveau de 50R. On conclût que 



lorsqu'on augmente la fréquence partir de zero, le IS,,I est d'abord zéro à 

fréquence zero, puis il augmente jusqu'à une valeur maximale (correspondant 

au point B - ligne x/4), ensuite il redescend jusqu'à zero (ligne h/2 ) et ainsi 

de suite. Pareillement, aux figures 3.5a, b, c et d IS,,I démarre à !, descend 

jusqu'à une valeur minimale (ligne k/4), remonte à 1 (ligne )L/2) et ainsi de 

suite. 

Lorsqu'on mesure des lignes ayant des impédances caractéristiques de 

plus en plus éloignées de 5 0 a  , le diagramme de Smlh (fig. 3.4) sera norme 

à une impédance de plus en plus 6loignée de 5022. L'impddance au point B 

sera donc de plus en plus éloignée de 50 a et les amplitudes des oscillations 

des paramètres IS,,I et IS,,I (fig.3.5a. b, c, d) augmenteront. 

En conclusion, l'amplitude des oscillations des paramètres IS,,I et IS,,I 

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

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

3.3 bterpr6tation intuitive de I'6volution de I'envelopm suo6rieure des 

oscillations (ty coeff Ment de transmission S, 

Pour une ligne parfaitement adaptée et sans pertes IS,,I est égal a 

l'unité à toutes les fréquences. Si la ligne a des pertes et qu'elles sont 

proportionnelles avec la fréquence, IS,,I baissera avec la fréquence 
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Figure 3.Sa 
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Figure 3 # 5 b  

0.0 Hr freq 20.0 G H z A  
Figure 3 . S c  

O. 0 Hz f r e q  20.0 GHzA 
Figure 3  S d  

Figure 3,s 
Lorsqu'on mesure des l ignes ayant des impedances caracterist iques de plus 
en plus eloignees de 50 ohm (50 ohm - f i g .  3.5a; 44 ohm - f i g .  3.5b: 
60 ohm - fi!. 3 . 5 ~ ;  32 ohm - f i g .  3.Sd1, les amplitudes des oscillations 
du 1S21 / augmentent. L e  marqusur M l  e s t  a 2 GHz. 



conformément à une certaine règle (fig. 3.6a). Si, par la suite, la même ligne 

(avec les mêmes pertes) n'est plus adaptee (2, n'est plus 504). les 

oscillations apparaîtront (fig. 3.6b), et elles feront baisser IS2,1 partout. à 

l'exception des fréquences ou la ligne a une longueur égale à k x %. A ces 

fréquences (marqueurs W. M3. M4 - sur l'enveloppe supérieure) IS,,I est le 

même (fig 3.6 a et bj pour le cas où la ligne est adaptee ou non-adaptée. 

En conclusion. l'enveloppe supérieure du S .  pour une ligne 

quelconque (non adaptee), est en fa2 le IS,,I de la même ligne dans le cas où 

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

importante d'informations concernant les pertes. 

3.4 J n t m i o n  intuitive m u e n c e  des oscillations cki coefficient 

Nous consid6rons dans ce qui suit la "fréquence des oscillations' dans 

la relation IS2,( en fonction de f: Il ne s'agit pas strictement d'une fréquence, 

mais plutôt de la fréquence apparente des oscillations dans la relation (S,, 1 en 

fonction de f. Pour clarifier l'impact de la longueur de la ligne sur la frequence 

apparente des oscillations de IS,,I. prenons par exemple une ligne de 

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

sont étudiées dans les mêmes conditions, c'est à dire qu'elles ont la même 
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impédance caractéristique Zo (différente de 50 pour obtenir une certaine 

non-adaptation), la même charge ( ~ o Q ) ,  et elles sont excitées par le même 

générateur (Z&O a) de fréquence graduellement croissante à compter de O. 

Intuitivement, si la frequence augmente, le Â baisse, et la ligne plus 

longue (2b) arrive à une longueur de A12 avant la plus courte. Là où le 

coefficient de réflexion de la ligne de longueur 2b a parcouru un tour complet 

sur le diagramme de Smith (longueur de i112). celui de la ligne de longueur b 

a parcouru seulement un demi tour (A14) à cette frequence. On peut donc 

conclure que lorsque la fréquence augmente, le frequence apparente des 

oscillations de IS,,( est proportionnelle à la longueur de la ligne. En 

conclusion. la longueur de la ligne est directement proportionnelle avec la 

fréquence apparente des oscillations du S21. 

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 l'utilisation d'appareils limités en frequence. Par exemple, avec 

un analyseur limite à 3 GHz. si on mesure une structure microruban de 

longueur 9mm (~,=3,8; h=4 mil; w=7 mil) qui possède la caractéristique de la 

figure 3.6b1 on obtient le IS2,1 illustre à 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 (IS2,1 descend assez 

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

d'être adaptée et les pertes sont modérées (une partie de l'enveloppe 
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superieure. jusqu'à 3GHz est montrée à la fig.3.7b). 

Donc, pour éviter ce genre de fausses conclusions. il faut toujours 

mesurer les structures jusqu'à une fréquence égale ou superieure a la 

frequence où la ligne est égale à k / 2. Si on n'a pas les moyens nécessaires 

pour effectuer cette mesure, on peut mesurer une ligne plus longue, réalisée 

selon les mêmes paramètres. afin d'augmenter la fréquence apparente des 

oscillations du (S,, 1. 
Nous avons limité ia discussion précédente 1S211. Cela suffit pour 

déterminer les propri6tes d'une ligne. car lSlll est le compl6ment du IS2r 1, et le 

système est passif, par conséquent les paramètres SI2 et SPI sont identiques. 

3.5 &plications des sections 3.2 - 3.3 

Au chapitre 1, en utilisant les simulations à la fig. 1.6, nous avons affirme 

(sans prouver) que 2, pour un substrat mince (fig. 1.6a) est plus stable en 

fréquence que 2, pour un substrat épais (fig. 1.6b). Après avoir compris que 

l'amplitude des oscillations des paramètres 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 (50R), l'impédance 

caractéristique d'un substrat épais s'&oigne plus vite de 508 que celle d'un 

substrat mince. En utilisant l'interprétation de l'enveloppe superieure (section 

3.3) le lecteur comprendra tout de suite que les simulations à la figure 1.6 a et 



b ont été fales en négligeant les pertes. Nous avons choisi de négliger les 

pertes pour pouvoir isoler les effets de la non-adaptation. 



CHAPlTRElV 

L'ANALYSE DES CIRCUITS 

MAINE DU TEMPS 

Après avoir développe une certaine habileté dans l'interprétation des 

résultats (mesures ou simulations) dans le domaine des fréquences. le lecteur 

gagnera une compréhension plus profonde du comportement d'un circuit 

haute-frequence s'il peut développer la même 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 a 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 sirnultanement l'impédance caractéristique de la 

ligne. la position et la nature (resistive. inductive ou capacitive) des 

discontinuités. Toute cette information est immédiatement disponible en 

examinant I'aff ichage de I'oscilloscope. Pour nos mesures nous n'avons pas 

utilisé un réflectometre dans le domaine temps, mais plutôt l'analyseur de 

réseau HP8510. Bien que les analyseurs de réseaux ne mesurent que dans le 



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. II permet aussi d'obtenir la réponse dans le domaine du 

temps. Cette technique est si efficace, que l'utilisateur peut facilement oublier 

qu'il utilise un appareil qui n'envoie pas reellernent un signal 'échelon' dans le 

domaine temps. 

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

signal rectangulaire génère le signal 'échelon' représenté a la fig, 4.1 b. 

I Generateur 
rectangulaire 

a) Principe TDR, b) signal incident, c) signal résuttant mesure par i'oscilloscope 

L'échelonnement des événements est clairement expliqué à la fig. 4.lc (on a 

suppose que les discontinuités entre les points A et B. à la figure 4.1a. 



n'existent pas). Le générateur du signal rectangulaire génère le front positif (6) 

au moment 6. Ce front est lu par I'oscilloscope à t, (moment d'arrivée au point 

A). Pendant l'intervalle t, - t, . le signal E, se propage jusqu'à Z, et le signal 

réfléchi ER revient au point de mesure A Si la charge est adaptée (ZL=50R), 

elle ne réfléchira aucun signal, donc E,=û. Si elle n'est pas parfaitement 

adaptée, le coefficient de réflexion sera: 

Quelques situations particulières sont illustrés à la fig. 4.2. 

Fiaure 4.2 

Exemples de réponses TDR pour différentes charges 

Toujours en référence à la figure 4.1, si la connexion entre le point A 

(I'oscilloscope) et le point 6 (ZJ contient des discontinuites, leur effet sera 

visible avant que l'onde réfléchie par Z, ne revienne à I'oscilloscope. Nous 

pouvons calculer exactement la position de ces discontinuités. puisque nous 

connaissons leur position temporelle et la vitesse de propagation des ondes 



dans le substrat ( ), et nous savons que le signal fal un aller - retour. 

Ainsi, la distance entre A et 6 est donnée par: 

Un problème important est la résolution de deux discontinuites rapprochées. 

Le problème se pose si le temps de montée (k) n'est pas nul. En effet, pour 

distinguer deux discontinuites, t, devrait être égal ou moindre que le temps de 

propagation aller retour entre les deux discontinuites. Par exemple, les 

discontinuites C et D sont iocalisées à une distance de t ,  12 (voir fig. 4.3). 

Cela correspond A la situation limite, puisque, au moment illustre, la 

discontinuité C vient de finir d'émettre le signal réfléchi, et, au même point C. 

au même moment, le signal réfléchi par la deuxième discontinuité commence 

à apparaître. 

tR (conespond lh 2 fois &J 

Figure 4.3 

Résolution TDR 



Par conséquent, t, < 2 x t, = 2 x d,, x - donc 
C 

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

mesure ne fournira pas qu'une information globale concernant les deux 

discontinuités. 

Si l'ingénieur de test veut caractériser un circuit parcouru par un signal 

numérique, c'est utile de connaitre le temps de montée de ce signal. Si, lors 

des mesures, le réflectornètre (TDR) émet un signal caractérisé par le même 

temps de montée, la caracterisation TDR du circuit sera réaliste, puisque le 

circuit sera parcouru par le même spectre lors des mesures ou lors de son 

fonctionnement normal. 

En ce qui concerne l'analyseur de réseau utilise dans nos travaux, nous 

n'avons pas eu la possibilité de varier le temps de montée puisque, tout 

simplement, il mesure dans ie domaine des fréquences. Cependant, un usager 

avisé sait que l'analyseur peut simuler un temps de montée inversement 

proportion ne1 avec l'écart de fréquence (frequency span) qu'il a utilise pour 

faire la calibration (Hewlett Packard, 1986): 

- .- (1, O pour fenatre minimale 
temps de montée = 2.2 pour f&m normale 

écart de frequence 
3,3 pour fenêtre maximale 

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

qu'il veut caractériser, deduire le temps de montde avec l'équation (4.7), et 



finalement déduire l'écart de fréquence (équation 4.8) qu'il doit utiliser pour 

faire la calibration initiale de l'analyseur (Hewlett Packard, 1991). 

Lors des premiers essais pour analyser nos structures. nous avons 

connecté I'analyseur de réseau aux points A et 6 (fig. 4.1 a). Le port 1 de 

I'analyseur jouait le rôle de générateur de signal et d'oscilloscope et le port 2 

étal la charge adaptée (50P). Ces essais ont donne de bons résultats, mais la 

mesure des différentes structures étal assez embêtante, puisqu'il fallait 

calculer chaque fois, avec une certaine imprécision, où est la fin de la ligne sur 

I'affichage de I'analyseur, pour ne pas confondre les réflexions causées par 

nos lignes avec les réflexions causées par toutes sortes de connecteurs 

ajoutes au montage (autour du point 6, fig. 4.la). Une façon très commode de 

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

Generateur 
rectangulaire 

I 
I Système à tester 

Fiaure 4.4 

Schdma 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 (à 100%), donc sur l'affichage 



de l'analyseur, ce point (moment) sera très clairement identifiable. L'utilisateur 

saura donc précisément à combien de nanosecondes correspond la fin de la 

ligne. Toutes les formes d'onde TDR présentées au chapitre 8 sont obtenues 

conformément & ce schéma. 

Une autre procédure que nous avons utilisée pour isoler les 

caractéristiques d'un certain morceau de ligne a été le fenêtrage temporel 

(gating). Conformément à 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 à part celle qui nous intéresse. 

Finalement, le 8510 retourne dans le domaine des fréquences (Fourier) pour 

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

parcouru pendant la fenêtre temporelle que nous avions définie. 

En terminant, nous voudrions souligner que l'analyse TDR fournit la 

réponse moyenne du circuit pour toute la plage de fréquences à l'intérieur de 

l'écart de fréquences qu'on a établi lors de la calibration. Donc, un signal 

réfléchi fournit par TDR englobera l'ensemble de tous les IS,,I qu'on aurait 

obtenu pour chaque fréquence individuelle, lors d'une analyse dans le 

domaine des fréquences. 



cklmmEY 

LYSE D'UN S l G W  NUR&?IQUE 

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 à une 

méthode d'analyse analogique des circuits électriques. Cependant. l'utilisation 

de signaux numériques pose certaines problèmes dont la solution est le but de 

ce chapitre. 

5.1 Relation entre ia performance numdrique et la performance 

Un premier problème à résoudre, si on veut transporter un signal 

numérique, est de déterminer la gamme de fréquence nécessaire pour 

propager les signaux. Plus précisément, si le signal numérique à transporter 

est caractérisé par un certain temps de montée k (nse time), cela détermine la 

frequence maximale du spectre du signal. C'est k qui détermine le spectre du 

signal numérique, et non la fréquence de l'horloge. Évidemment, la fréquence 

de I'horloge est un paramètre dépendant, puisque si k baisse, on pourra 

cornmuter plus vite le circuit suivant. 



Une approche possible pour évaluer le contenu fréquentiel d'un signal 

numérique consiste à calculer les coefficients d'expansion en série de Fourier 

pour un train d'ondes carrées. Cela permet d'estimer comment l'addition d'une 

nouvelle harmonique influence le temps de montée k. A la figure 5.1, Fraser 

(Fraser. 1991) fournit le temps de montée k (de 10% à 90%) pour un signal 

numérique à 100 MHz qu'on approxime successivement par la première 

harmonique (la fondamentale), les premières trois, les premières cinq. les 

premières neuf et les premières quinze harmoniques. 

-0.2 2- - :  : ,  . . . - . :  . .. l t l : ? I l l ? ~ : l ~ l l  

0.6 1 .O 1.8 O 2.0 2- 5 

temps (ns) 

Temps de montée k en fonction du nombre d'harmoniques pour un signai à 100 MHz 

Dans la même 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 



exemple, à 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). 

temps de montée k (ns) 

la f a u e n œ  du signal rectangulaire (fondam entale) (MHz) 

Fiaure 5.2 - temps de montée fonction de la fréquence 

Le produit 4- x tRn ne dépend pas de la fréquence fondamentale, mais 

seulement de n. le nombre d'harmoniques prises en considération. Par 

conséquent le produit B W, x tRm = f7 x x tRn , dont l'estimation est notre 

but, dépend seulement de n. 

Étant donne que le graphique de la figure 5.2 ne peut pas être lu avec une 

grande pr&ision, nous pouvons choisir une frequence fondamentale de 0,l 



GHz afin d'utiliser le tableau inclus dans la figure 5.1. Le produl BW, x tR* ne 

sera pas influencé par ce choix: 

- si on approxime le signal rectangulaire par 15 harmoniques 

n=15*tR =0 ,28  ns *f-xtRgs 
1s 

=O,028*BW, x t R  =0 ,42  
1s 

- s i n = 9 + t R  =0,45 ns * fo-xtRe =0,045*BW,xtRp =0,405 

-s i  n = 5 * t R 5  =0,75 ns +-xtRs = 0,075 BW, xtRs = 0,375 

-s i  n = 3 * t R  =1,1 ns * f m x t R 3  =0,71*BW,xtR =0,33 

-s i  n=I* t , ,  =2,2 ns +-xt,, =0,22+BW,xtR =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: 

BW(GHz) = O, 35 O, 35 
équivalente à B W = - 

tR (ns) t R 

Ça veut dire que, à haute fréquence, un signal rectangulaire est généralement 

approxime par ses premières quatre harmoniques. 

5.2 Temps de montée DoUr différentes familles loaiaues 

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

temps de montée (10%-90%) typiques pour différentes familles logiques: 



Temps de montée pour différentes familles logiques 

Famille logique 
lTL 

SCHOTTKY TTL 
FIn 

HCTTL 

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 I'oscilloscope soit égal ou inférieur à 1/3 du temps 

de montée du signal à mesurer. Pour une erreur de 1%, la constante de temps 

(RC) combiné doit être ln du k du signal à mesurer. 

Le temps de montée combiné tR- est lie aux temps de montée individuels 

Temps de montée (ns) 
6,O - 9,O 
2,O - 3.0 

1 2  
1.5 

I 

IOKECL 215 

des composantes 

1 OKHECL 

(Hewlett 

1 

0.6 - 0.7 

Packard, 

du système t,  par la relation donnée par Hewlett Packard 

Par exemple, si on veut mesurer un k de Ins avec 5% d'erreur, le temps de 

croissance combiné des sondes et de I'oscilloscope doit être 1 ns/3 = 333 ps. 



5.4 Environnement ç~gacitif et environnement ligne de transm~ssion 

A basse frequence, une trace sur un PCB @rinted circuit board) peut 

être vue comme une capacité en parallèle avec une résistance. Cependant, 

lorsque la fréquence augmente, les traces doivent être traites comme des 

lignes de transmission. Dans la littérature. on peut trouver deux façons 

d'aborder ce problème: dans le domaine des fréquences et dans le domaine 

du temps. Pour les deux mdthodes, le point critique n'est pas la frequence de 

l'horloge mais le temps de montée k. 

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 frequence maximale du spectre 

du signal en fonction du temps de montée k. Cette frequence (BW) peut être 

utilisée pour calculer la longueur d'onde du signal qui parcourt une trace: 

D'après IPC (IPC, 1992). pour les circuits numériques, si la longueur du circuit 

est plus grande que 1/7X, il do l  être considéré comme une ligne de 

transmission. 

Pour les circuits analogiques (moins tolérants au bruit), si la longueur du circuit 

est plus grande que 1/15Â, il doit être considéré comme une ligne de 

transmission. 



Si on choisit d'estimer les propriétés d'un conducteur dans le domaine 

du temps, il faut estimer le point où un conducteur transportant un signal 

numérique devient une ligne de transmission. Appelons longueur de montée, 

SR , la distance parcourue par le signal pendant le temps de montée k. 

La norme IPGD-317A considère SA comme la frontière au-delà de laquelle 

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

'indulgentem contrainte que nous avons trouvé dans la littérature impose 

comme frontière. La contrainte la plus serrée (Cascade, 1992) est 

En ce qui concerne la limite 'A, une considération pratique serait que 

pour des longueurs de trace plus grandes, des réflexions causées par un 

manque d'adaptation retourneraient à la source après que l'impulsion ait 

atteint sa valeur maximale. Par conséquent, ces impulsions réfléchies, 

additionnées à 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 , les impulsions 

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

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



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 (&,=6,5), si on veut propager des signaux 

rectangulaires à 1 GHz en incluant les 10 premières harmoniques, le spectre 

s'étendra jusqu'a 10 GHz, et dans ce cas: 

a) selon la méthode basée sur les fréquences on a 

donc les interconnexions plus longues que 7c/7 = 1,7 mm devront être 

considérées comme des lignes de transmission. 

b) selon I'analyse temporelle, on a plutôt 

- --- O, 35 0,35 c - = 0,035 ns donc SR = t, - = 
'"1° Bw, 1 O GHz 

4.1 mm, 
JE*l 

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

générer des oscillations. SR /3 = 1.4 mm serait le seuil d'après la norme 

IPC-0-317A pour les traiter comme des lignes de transmission. 

Si, pour le même substrat, on veut propager un signal rectangulaire à 

1 GHz, mais en ne préservant que les 5 premières harmoniques ( B  W=5 GHz): 

a) l'analyse dans le domaine des fréquences donne 



donc les interconnexions plus longues que h/7 = 3,4 mm devront être 

considérées comme des lignes de transmission. 

b) la méthode temporelle donne 

- 0,375 - - 0,375 = 0,075 ns, donc SR = t, - = 8,8 mm C '". BW, 5 GHz J c  
par conséquent, les circuits plus longs que S,/2 = 4,4 mm risqueront de 

g6nérer des oscillations. SR/3 = 2,9 mm serait le seuil d'après la norme 

t PC-D-317A. 

5.5 Pr6cautions ~iendre lors de la conce= 

esures des siangux numériques haute - frdquence 

Pour mesurer correctement des MCM destinés à transporter un signal 

numérique haute - fréquence, un principe fondamental est d'assurer une 

distance minimale entre le plan de masse (le via à 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 delà duquel cette connexion a la 

masse générera une inductance (Lm,,J avec des conséquences nocives lors 

des mesures électriques. 



ri. w 

O 
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Figure 5.3 

Schéma équivalent d'un montage pour la mesure 

d'un signai numérique 



Le phénomène à éviter est la résonance du circuit constlué par la 

capacité de la sonde (Cm,), la capacité de sortie de l'amplificateur qui 

commande la ligne (Cm), et l'inductance de la trace à la masse (Lmw). Une 

première approximation pour cette fréquence est: 

où: f, est la fréquence de resonance, L est l'inductance (Lw) et C est la 

capacite totale (Cpd ,+Cm ). 

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 trouve pour nos 

traces (fornules données à la section 7.3): 

- 0,45nH/mm - inductance de la trace par unité de longueur - 

PF -0.18 / - capacité de la trace par unité de longueur Cw,-ur - mm 

- capacite plots (8 mil x 8 mil) Cm = 0,035 pF 

- capacite de la ligne à mesurer (longueur 500 mil) C ,  = 2,3 pF 

En utilisant ces valeurs, pour une sonde placée a 2 mm du via, donc pour 

Lm = 0,45 x 2 = 0,9 nH. la connexion de la sonde sur ses plots produira 

une résonance à f, = 3,5 GHz (valeur approximative). 

Une methode plus pr6cise pour d6teminer l'impact de la connexion des 

sondes, sur un signal numérique, est de simuler le schéma à la figure 5.3, où 

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



Signal numérique caract6risé par 
une bande BW=lO GHz et un 
temps de montée de 0,035 ns. 

Distance de O mm. génere des 
oscillations 0% 
Distance de 1.5 mm. génere des 
oscillations 1 0% 
Distance de 2 mm. génère des 
oscillations 14% 

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

Fiaurg 5.4b 
Signal numérique caractérise par 
une bande BW=5 GHz et un 
temps de montée de 0,075 ns. 

Distance de O mm. génere des 
oscillations 0% 
Distance de 2 mm. génere des 
oscillations 0% 

Distance de 3 mm. génere des 
oscillations 4% 
Distance de 4 mm. génère des 
oscillations 13% 
Distance de 5 mm. génere des 
oscilfations 29% 



simulation d'un signai numérique (BW=lO GHz, donc temps de montée 

0,035ns) mesuré avec une sonde placée à O mm; 1,5 mm; 2 mm; 2,5 mm du 

via connecté à la masse. Si on accepte des oscillations atteignant 10% de 

l'amplitude du signal, la règle de design qui en résulte consiste à placer la 

sonde à moins de 1,5 mm de la pointe 'masseB de la sonde (fig.5.4a). Cette 

règle est valide pour un signal dont le spectre va jusqu'à 10 GHz. 

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

(BW=5 GHz, donc tR=0,075ns) mesuré avec une sonde placée à O mm; 2 mm; 

3 mm; 4 mm; 5 mm du via connecté à la masse. 

Si on déclare admissibles les oscillations atteignant 10% de l'amplitude du 

signal, la règle de design qui en résulte consiste à placer la sonde à moins de 

3.5 mm du plan de masse. 

En conclusion, un concepteur qui veut que ses signaux numériques ne 

soient pas perturbes 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 t, correspondant à un spectre s'étendant jusqu'à 10 GHz, ou 3,s 

mm pour un temps de montée t, correspondant à un spectre de 5 GHz). Si le 

concepteur ne peut pas ou ne veut pas. à cause de contraintes liées au coût 

de fabrication par exemple, utiliser un via a la masse tres proche de chaque 

plot destiné aux sondes. une solution alternative serait de réaliser les 

connexions à la masse en utilisant des traces tres larges (limitées par des 

contraintes d'espace disponible). En procédant ainsi, l'inductance des 



connexions à la masse baissera, donc la sonde et la connexion à la masse 

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

La règle de design choisie pour notre module de test (conçu au chapitre 7). est 

de choisir simultanément: 

- 1.5 mm entre la pointe (de masse) de la sonde et le via à la masse 

- connexions plus larges qu'une trace de 50R. 



Avant de commencer la conception des masques (chapitre 7) et le 

développement des règles de design (chapitre 8), le lecteur doit avoir une 

bonne compréhension en ce qui concerne les techniques de calibration et leur 

impact sur les résultats des mesures expérimentales effectuées avec un 

analyseur de &eau (nous avons utilise le HP8510 et le HP8753). Certaines 

techniques, comme l'analyse dans le domaine du temps ou la calibration TRL 

(thru refiect Me), peuvent ne pas être disponibles sur certains analyseurs de 

réseau. Néanmoins, en ce qui concerne la calibration TRL même les 

analyseurs moins dispendieux (8753) disposent de solutions de 

remplacement, comme la technique TRL', decrle dans la note d'application 

PN 8720-2 de Hewlett Packard. 

6.1 Les methodes de calibration 

Trois méthodes principales ont été développées pour calibrer un 

analyseur de réseau. II s'agit des méthodes: 

- OSLT (Open, Short, Load, Thru) 



- 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 très différentes, donc chacune influence 

sérieusement la calibration (les coefficients de calibration que I'analyseur de 

réseau mémorise). 

6.2 La calibration SOLT 

Pour utiliser la méthode de calibration SOLT, il faut connecter aux deux 

ports trois étalons (un court-circuit (short), un circuit ouvert (open) et une 

charge adaptée (load)) et de plus il faut connecter les deux ports via une 

connexion directe (thru). 

Pendant la procédure de calibration, le circuit ouvort (open) est 

généralement offert à l'analyseur de réseau par une des méthodes suivantes: 

1- la sonde que l'on relie au substrat de calibration est é!evée à une hauteur 

de plusieurs pas (la distance entre deux pointes de la son& - ~ 6 c h ) ;  2- la 

sonde est en contact avec le substrat découvert; 3- la sonde est en contact 



avec des structures 'circul ouvertn spéciales. Bien que les premières deux 

méthodes ont l'avantage de la simplicité, certains auteurs affirment que la 

troisième methode est meilleure, puisque les champs électriques de 

dispersion aux bouts des sondes auraient la même 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 indique de différence significative entre les 

trois méthodes. Par conséquent. nous avons utilisé la première méthode. 

légèrement améliorée conformément à la note de produit PN 8510-6 (Hewlett 

Packard, 1986). Conformément à cette note, lorsque la sonde descend et 

contacte les structures à 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 -1 0 et -30 fF, 

pour les sondes Cascade Microtech) peut être 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 être spécifiée dans la 

documentation des sondes. Ainsi, elle peut être incluse dans la définition de 

l'ensemble d'étalons de calibration. 

La charge adaptée (load) est assez difficilement réalisable à haute 

frequence. L'élément résistif doit être très mince (plus mince que l'épaisseur 

de peau à la fréquence maximale) pour que sa résistance soit constante en 

fréquence. Des techniques spéciales doivent être utilisées pour que le contact 



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 

problèmes. II doit être très court (= 200pm). et la longueur du 'thrum en arrière 

de chaque sonde ne doit pas dépasser = 251m. Donc le signal aurait a 

parcourir (200 - 2 x 25 = 150pm). Ce tronçon (= 25km) serait un 

résonateur 7L/4 caractérisé par une fréquence de résonance très élevée 

(= 1400 GHz), donc son seul effet serait d'introduire une certaine capacite 

qu'on peut inclure dans les caract8ristiques des sondes. A cet égard, pour 

mesurer n'importe quel circuit ou structure de calibration, il est pertinent de 

viser à positionner les sondes de façon à chevaucher à peu près la même 

longueur de ligne. 

6.3 La calibration TRL 

6.3.1 Les avantages de la calibration TRL 

Pour utiliser la méthode de calibration TRt, il faut connecter aux deux 

ports un circuit ouvert (refiect) et il faut interconnecter les deux ports avec un 

c<thrm> 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 être positionnés exactement aux extrémités 

du circuit à mesurer. Ainsi toutes les discontinuités (les contacts des sondes, 



les connecteurs, etc.) ne seront pas incluses dans la caractérisation du circuit à 

mesurer. 

- les lignes de transmission sont parmi les eiéments les plus simples qu'on 

peut réaliser dans un environnement non - coaxial 

- l'impédance d'une ligne de transmission peut être détermines avec une 

assez bonne exactitude en utilisant ses caractéristiques géométriques et celles 

du substrat (section 7.1 ). 

- les lignes de transmission sont très bien connues. 

De plus, l'analyseur de réseau HP8510 dispose de certaines options qui 

confèrent one flexibilité intéressante aux procédures de calibration TRL: 

- on peut utiliser aussi bien un t h  de longueur zero (TRL), ou un thru d'une 

longueur non - zero (LRL - line reflect line). 

- pour réaliser l'étalon 'reflect', on peut utiliser n'importe quelle terminaison 

hautement réfléchissante (circuit ouvert, court-circuit, court-circuit décale 

(offset). etc.), même imparfaite. La seule condition imposée est qu'elle doit être 

identique pour les deux ports. 

- plusieurs lignes peuvent être utilisées pour couvrir une bande de fréquence 

plus grande que (8: 1 ) 

- les plans de référence peuvent être établis relativement au <<th-> ou 

relativement au <cref/ect>>. 

- les mesures peuvent être faites dans un environnement caractérisé par 

n'importe quelle impédance caractéristique. 



- des charges adaptées (si disponibles) peuvent être utilisées à la place des 

lignes de transmission. Cette technique (calibration TRM - thm reflecf 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, 

à ces fréquences, les longueurs des lignes TRL peuvent devenir excessives 

(équation 6.1 ). 

- pour la même raison. (lignes trop longues à basse fréquence) la calibration 

TRL ( > 2-3 GHz) peut être combinée avec une calibration classique SOLT 

effectuée pour les basses fréquences ( c 2-3 GHZ). 

- l'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. 

6.3.2 Les dimensions et la aamme de frwence pour les standards TRL 

Après avoir choisi un <<reflecb> arbitraire (voir chapitre 7) et un 

<<thrm> égal à deux fois la longueur du <<refleci>s (c'est à dire ccreflectzi 

porf 1 + c<refleci,> port 2) pour positionner les plans de calibration aux 

extrémités de chaque «reflecl» et au milieu du «thm>, le problème qui se 

pose est de choisir la longueur du troisième standard, la ligne (&=50R). 

D'après la note de produit HP 851 0-8A (Hewlett Packard, 1987). la longueur 

6lectrique d'une ligne de transmission à utiliser comme étalon TRL, pour la 

gamme de fréquence (f,, f,), où f, S 8f,, est: 



15 '" = f. @HZ) + f ,  (GHz) 

II faut préciser que, bien que d'habitude la définition de la longueur électrique 

est pl (un angle). la définition 'Hewlett Packard' pour la longueur électrique 

d'une ligne semble être: 

où I est la longueur physique de la ligne. 

Si nous décidons de ne pas utiliser un thru de longueur nulle, l'équation (6.1) 

donne la différence entre la longueur de la ligne et la longueur du thru. 

Si nous voulons utiliser une gamme de frequence(f,, fJ plus large que (8:1), la 

gamme de frequence doit être partitionée en deux intervalles se rejoignant à la 

moyenne géométrique ,/m. Dans un tel cas. on utilise donc deux lignes, 

une pour la gamme ( f,, dm), et l'autre pour (dm, f,). 

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

6.3.3 Justification des regles 6nonc4es au D-he 6.32 

Pour se calibrer correctement, un analyseur de réseau veut mesurer, 

lors de la procédure de calibration, une ligne h/4 (90 degrés) a la frequence 

centrale f, = (f, + f2)/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 l'intérieur de la gamme ( f,. f2), 

Hewlett Packard demande que la différence de phase introduite par la ligne, 

doit être entre 20 et 160 degrés, puisque autour de O ou 180 degrés, la mesure 



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 8 entre les extrémités d'une ligne: 

ou f! est la constante de propagation, I la longueur de la ligne et 1, la 

longueur électrique au sens 'Hewlett Packard' de la ligne (6.2). 

La condition 8 = 90' à f, = (f, + f2)/2 génère: 

b Id =- donc 
4 f c  

15 '" (cm) = f, (GHz) + f, (GHz) 

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

C le, = - = btablie. donc constante ) peut être utilisée comme standard. il faut 
4 f c  

varier la fréquence pour estimer a quelle fréquence cette ligne introduit 

respectivement un décalage de phase de 20° (frequence f,), respectivement un 

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



Voila donc pourquoi Hewlett Packard affirme qu'une structure de calibration 

est valide seulement pour une bande de fréquence plus petite que (8:l). 

Puisque f, = 8f,. 

6.4 Sources d'erreurs lois & la calibration 

- Le couplage parasite entre différentes structures de calibration, 

supposées isolées peut être 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. Cespacemen t entre les 

structures conçues au chapitre VI1 excède 10 fois l'épaisseur h du substrat, 

puisque les simulations effectuées ont indiqué un couplage négligeable 

(<O, 1 %) pour cet espacement. 

- La planeité de la sonde est une source d'erreurs potentielles très 

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, à la figure 6.1, seulement le 4-ieme contact est correct (la couleur 

des sillons. pour les quatre essais (1, 2, 3, 4) représente la profondeur du 

sillon). 



W r e  6.1 

Planéité des sondes 

Une première démarche vers la vérification de la planéite des sondes est de 

mesurer la résistance que I'analyseur voit. lorsque la sonde est connectée sur 

une charge adaptée (50R). Si l'analyseur voit 1ûûR. c'est qu'un contact latéral 

n'est pas fal, et I'analyseur, au lieu de voir deux résistances de 1OOR en 

parallèle. en voit seulement une. Évidemment, la calibration sera compromise. 

- Une autre source d'erreurs serait d'utiliser pour la calibration un 

ensemble d'étalons de calibration coplanaire. quand on envisage faire des 

mesures dans un environnement micro-ruban. Les effets de la transition de 

l'environnement coplanaire à l'environnement micro-ruban seront incluses 

dans les caractéristiques du dispositif à mesurer. 



Après avoir calibre l'analyseur de réseau, mesurer encore une fois les 

structures de calibration ne fournit pas d'informations concernant I'exactitude 

de la calibration. Cependant, cette procédure est tres utile puisque: 

- elle constitue un test de répetabilite. Plus précisément, cela permet de 

déterminer que la manipulation des sondes et de l'analyseur a été faite 

correctement si la mesure de la même structure génère les mêmes résultats. 

- s'il s'agit d'une calibration TRL, cette procédure permet aussi de vérifier 

I'exactitude de la conception des structures. A cet effet, le S2, pour la ligne de 

l'ensemble TRL (en fait pour la différence entre la ligne réelle et le thru) est une 

tres bonne source d'information. Par exemple, en réference à la figure 6.2. en 

mesurant S2, nous pouvons estimer si l'insertion de phase reste entre les 

limites (20' - 160') pour toute la gamme de fréquence. Nous pouvons aussi 

voir si la ligne avait des pertes (IS,,~ + 1). A la figure 6.2, les pertes semblent 

négligeables, la phase à 9 GHz est correcte, mais la phase a 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 

8 à 1  car9GHz/1 GHz>8. 



TRL CALIBRATION 

Fiaure 6.2 

Test d'une calibration TRL 

Pour considérer une calibration correcte, en plus de confimer 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 calibratfon 

L'exactitude de la calibration s'érode avec le temps. à cause des 

variations inévitables dans l'environnement de test. Même les paramètres de 

l'analyseur de réseau changeront, surtout pendant la prern iere heure de 



fonctionnement. II est donc recommandable de réaliser la calibration après 

plus qu'une heure de fonctionnement, quand l'analyseur est arrive a des 

paramètres electriques stables. Nous avons aussi constaté que de changer 

juste la courbure des câbles flexibles qui relient les sondes à l'analyseur, peut 

changer les résultats des mesures electriques, donc l'exactitude d'une 

calibration. Pour contrer l'effet d'une variation de la température des câbles (ou 

de l'environnement de test), certains fournisseurs, comme GGB Industries, 

fournissent des câbles caractérisés par un faible coefficient d'expansion 

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

calibration). 

6.7 Pr6cautions dans l'utilisation des sondes mur les tests souspointe 

Les sondes pour les tests sous pointe sont extrêmement délicates et leur 

utilisation doit être faite avec beaucoup de précautions lors de la calibration et 

des mesures. 

- La surcourse (overfravel) est le déplacement vertical en bas de la 

sonde après avoir obtenu le contact physique des pointes (fig. 6.3). La 

surcourse est difficile à mesurer au microscope, mais le déplacement 

horizontal qui résulte, le dérapage (skating), est facilement mesurable. 



I 

Sumurse (overtrevel): Sumurse 
-page (sRaring): 

0.8 mil 

flaure 6.3 

Exemple oc le rapport surcourse/dérapage est de 5 

Pour les sondes Cascade Microtech que nous avons utilisées, le rapport 

surcourse/derapage est de 5. Par exemple, à 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: 

6.1 

Surcourse à obtenir en fonction du nombre de pointes par sonde 

Cascade Microtech recommande de ne pas dépasser une surcourse de 10 mil. 

Une sonde pourrait être brisee si la surcourse dépasse 20 mils. 

La réalisation d'un test sous pointe est sujet à un ensemble de 

considérations pratiques: 

Pointes par sonde 

2-4 
4-8 

8-1 2 
12-16 

Surcourse (mils) 

2-4 
4 

4-6 
5-8 

force per contact 
(grammes) 

IF6 
1 
1 
1 

2 L 



- Une précaution à prendre est d'examiner attentivement le derapage 

lorsqu'on mesure un thru SOLT (c'est a dire très court). Dans ce cas. la 

structure à mesurer est très courte. Les sondes doivent être positionnées face 

à face pour mesurer une structure dont la longueur totale peut atteindre 3-4 

mil. II est donc possible d'aboutir à une collision causée par le derapage et 

ceci pourrait facilement briser les sondes. 

- Après avoir effectue une mesure et avant d'évaluer le résultat obtenu. il 

faut relever les sondes, sinon elles pourraient être endommagées si on tente 

de les déplacer. 

- II 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). 

- II faut s'assurer de ne pas appliquer plus de 3 volts à une charge 

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

être changée de façon irréversible. 



Une fois le diélectrique choisi (chapitre 1), à cause de l'ensemble des 

raisons présentées au même chapitre, nous devons choisir le substrat le plus 

mince disponible. L'épaisseur (h) du substrat étant ainsi choisie, le problème 

suivant qui se pose est de calculer la largeur des traces (M. choix qui est très 

critique. puisqu'il imposera l'impédance caractéristique Zo. 

La création de traces microruban avec une impédance caractéristique & la 

plus proche possible de 50 R 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 à elle seule de détruire une grande partie du 

signal utile. 

Pour une certaine impédance caractéristique (ZJ, si on désire utiliser un 

certain substrat ( E ~ ) ,  d'une certaine épaisseur (h), la largeur de la trace 

microruban (w), est donnée par les fomules empiriques (Pozar, 1990): 



pour W/h<2 

Étant donne que le processus de fabrication est limité à 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). Évidemment. pour la nouvelle largeur de la trace W. l'impédance 

caractéristique Z, ne sera plus 50R. Les conséquences de cet ajustement 

sont évaluables avec les fonules complémentaires (Pozar. 1990): 

pour w/h.l 

ou avec le logiciel LINECALC. L'utilisation de ces formules en parallèle avec 

le logiciel LINECALC est recommandable, puisque LINECALC peut fournir, 

dans certaines situations, de mauvais résultats (voir section 2.3). Le fa# qu'on 

utilise des formules si simples, donc approximatives (la fréquence n'apparaît 



même pas). ne nous rend pas vulnérables aux erreurs auxquelles LJNECALC 

est sujet puisque: 

- on a choisi un dielectrique tres mince (ceci tend à stabiliser les paramètres 

en fréquence) -voir fig. 1.6 

- l'imprécision de ces formules a été négligeable (cl%) 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 E ,  étaient 2.33 ou 10.2. Conformément à tout ce qu'on a 

affirmé au chapitre 1, nous aurions dû choisir le substrat caractérisé par E ,  

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

de trace tres grande, w=30 mil. On cherche généralement A réaliser des 

circuits d'une grande densité pour lesquels cette dimension est inacceptable. 

Puisque pour un 2, constant (5022). 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 coûteuse ne le permet pas. 

En conclusion les parambtres que nous ne pouvons pas varier sont 2, et h. 

Nous voulons donc que nos traces soient caractérisées par la même capacité 

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

(w). Cela n'est possible qu'en augmentant la permittivité E,. 



En conclusion, l'utilisation d'une technologie bon-marché peut imposer au 

concepteur de choisir un E ,  grand, en dépit de tout ce qu'on a conclu au 

chapitre 1. Les conséquences de ce choix seront présentés au chapitre 8. 

La structure choisie est caractérisée par les paramètres suivants: h=10 mil; 

&,=10,2; t=0,7 mil (épaisseur du métal); tan6=0,0028; w=8,7 mil (relativement 

acceptable). En utilisant l'équation (7.4), nous obtenons la permittivité effective 

e, = 6,s. Nous allons estimer les cons6quences de ce choix au chapitre VIII. 

Étant donne que le surdeveloppement. dont on a parlé à la section 2.4, est de 

0,7 mil de chaque côte, la largeur des traces dessinées sur les masques doit 

être W,,=8,7+0.7+0,7= 10,1 mil. 

Le dessin des masques peut être réalisé beaucoup plus facilement, en 

ignorant le surdeveloppement. Une fois le masque fini, une commande du 

genre PERFORME-SIZEPROCESS 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 Étude des modes de ~ r o ~ a a a t i o n  d'ordre supérieur 

Une fois la structure du MCM définie, un problème se pose consiste à 

déterminer si les traces de la structure choisie seront parcourues par le 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 



peuvent se propager simultanément avec des vitesses différentes. Le signal 

qui arrive 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 eviter cette situation, la frequence d'excitation à t'entrée doit être 

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, à la fréquence maximale d'intérêt, 

pour eviter les modes guide d'onde. Supposant qu'il s'agit d'un diélectrique 

non - magnétique: 

donc: 

Une approche moins 

(Vendelin, 1970): 

Pour les dimensions 

- 
f- fa- - 

4hJE; 

intuitive mais probablement plus exacte est fournie par 

choisies pour notre module de test, la frequence de 

coupure conformément à l'équation (7.6) est 92GHz, et conformément à 

l'équation (7.7) est f- = 145GHz. 

Étant donné que les fréquences d'intérêt n'excèdent pas 10 GHz nous 

pouvons conclure que seulement le mode fondamental TEM se propagera au 

long des traces de notre module de test. 



7.3 LB conception des structures de test 

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

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

Structure 1. Éléments de calibration TRL (0.3 a 20 GHz) 

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 très importante pour la calibration tant qu'elle est stable et précise d'un 

élément à l'autre). Concernant les lignes, notre objectif est de pouvoir réaliser 

cette calibration dans une bande d'intérêt qui s'étend de 300MHz à 20GHz. 

Comme une calibration TRL n'est valide que dans une bande de 3 octaves il 

faut séparer la bande de fréquences d'intérêt en plusieurs tranches. Comme la 

partition de la bande d'interêt en sous-bandes est relativement arbitraire et 

qu'on est intéress6 a effectuer des mesures couvrant toute la bande d'intérêt, il 

est avantageux de couvrir cette dernière 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,s - 20 GHz L'analyseur de réseau permet cette 

décomposition en bandes d'interêt. Une telle décomposition est 

particulièrement utile si nous voulons combiner la calibration SOLT (à basses 

fr6quences, 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). 



Structure 
inutilisée 

I 

Plot connecté à la masse (avec un via) 

Con- GSG (growid - signal - 
g r 0 4  pour les sondes. 

ligne 1 (0.3 - 2.4 GHz) 

PI- de calibration 

iigne 2 (1 - 8 GHz) 

ligne 3 (25 - 20 GHz) 

Reflect pour port 2 

4 ~e f i ec t  
pour port 1 

Fiaure 7.1 

Structure 1 

Eléments de calibration 

TRL (O f -2OGHz) 



En utilisant les formules (6.1) et (6.2). nous obtenons les longueurs des 

lignes correspondant aux bandes d'intérêt: 

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

- Iigne 2 (gamme de 

- ligne 3 (gamme de 

fréquence 1 - 8 GHz) : 

L2d = 0.655 cm = 258 mil 
= .7c 
fréquence 2,5 -20 GHz): 

- 15 
- 2.5+20 

=0.67 cm*L,  - L3d = 0,26 cm = 103 mil 
- K 

Évidemment, LI, L, L, sont les longueurs entre les plans de référence (plans 

de calibration), c'est à dire la diffhrence entre les longueurs réelles des lignes 

et la longueur du thru. À la figure 7.1, les plans de réference sont indiqués 

avec une Iigne pointillée. 

La longueur du circuit ouvert (refleci) est de 36 mil (une demi de la 

longueur du thru). 

Les plots à la fin de chaque ligne sont connectes à la masse avec un via 

à moins de 1,5 mm des points ou la sonde GSG (ground - signal ground) 

contactera la structure (distance choisie conformément a la règle de design 

justifiée à la section 5.4). 

Notez que les structures sont s6parées par une distance qui excède 10 

fois l'épaisseur h du substrat (voir la première source d'erreurs lors de la 

calibration - section 6.4). 



Structure 2 - Étude des coudes 

La structure 2 est conçue pour l'étude des coudes. Chaque plot (percé 

par un via) assure la connexion à la masse pour deux ou trois lignes 

adjacentes. afin de minimiser le nombre de vias. Toutes les lignes ont la même 

longueur (1 37 mil), afin de pouvoir comparer la différence d'atténuation 

causée par les réflexions induites par les coudes. Les coudes ronds ont des 

rayons de Rl=w=8,7 mil; R2=4w=34.8 mil; R3=7w=60,9; R,=l Ow=87 mil. Les 

coudes chanfreinés ont des chanfreins de M=O; 0,5; 0,72; 0.85. La section 8.2 

discute le choix d'un chanfrein optimum, chanfrein qui est spéclié par le 

paramètre M. Conformément à la section (8.2). le chanfrein optimal devrait être 

M=0,72. 

Structure 3 - Étude des couplages 

La structure 3 a été conçue pour étudier le couplage parasite entre des 

lignes parallèles. La méthode proposée pour caractériser le couplage consiste 

à 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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m r e  7.3 

Structure 3 

Étude des couplages 



Structure 4: 

La structure 4 a été conçue pour étudier la façon dont les trous dans le 

plan de masse, peuvent affecter localement l'impédance caractéristique des 

traces sur un autre couche. Le même problème se pose s'il s'agit d'une ligne 

microruban très proche d'une extrémité du MCM. Dans les deux situations, la 

masse est moins bonne et à la limite elle n'existe pas, proche de la trace 

d'intérêt. 

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 reflectometsl), après une calib rat ion 

jusqu'à 20 GHz. Rappelons que cette methode ne peut pas trouver la bonne 

impédance caractéristique pour des discontinuit6s plus courtes que d--inR 

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

1 = 22.5 ps (fenêtre niinimale) 

t, = - 2,2=49,5ps (faêtrenormale) ad*- -  - 
20 GHz 

3,3 = 74,25 ps (fenêtre maximale) 



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) 



\ 
Largeur ck la 
misse 2w 

(pour h Ligne 2 (pour la Ligne 3 
ii la fig. 7.4a) à la fg. 7.4a) 

Fiaure 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) 



Nous avons utilise une fenêtre normale, donc d,, = 120 mil. Nous pouvons 

conclure que la mesure des longues discontinuités (2000 mil. plus longues 

que d-,,) nous fournira 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 reflechi par les ouvertures 

de petite taille dont les dimensions se comparent à 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 le plan de masse. L'analyse TDR devrait fournir 

dans ce cas une impédance 2, = 50a et un signal reflechi négligeable. 

Les lignes 10 et 11 (fig. 7.4a) sont conçues pour Btudier la minimisations 

des réflexions causées par un fil de connexion (wire bond). G6néralement. le 

circuit équivalent d'une ligne idéale de transmission est une chaîne de cellules 

(inductance série. capacité parallèle) infiniment petites, ou 2, = 50R = JL/C. 

Un fil de connexion introduit entre deux lignes de transmission introduit 

brusquement une grande inductance série. Si on pouvait augmenter la 

capacle par unité de longueur du fil de connexion, les reflexions baisseraient, 

puisque impédance caractéristique du fil s'approcherait de 50a. 

Malheureusement ça 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). 



I I 
1 I 

I 7 '  
Ligne de Plots qui Ligne de 

transmission substituent les transmission 
capacités C, et C, 

Minimisation des réflexions causées par un fil de connexion 

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

capacités (C,=C,=C) est: 

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 - = O,W~~($)@L donc L = Z ~ , ~ X ~ O - ' ~ H  
1, 

La formule (7.12) génère C = 0.44 pF. Les simulations MDS effectuées pour 

cette structure (fig. 7.5a) à 1 GHz. ont généré Is,, 1 = 0,9999 pour C = 0.44 pF et 

(s,, ( = 0,99 pour C = O (sans condensateurs - ligne 10 fig. 7.4a). II s'agit donc 

d'une économie de 1 % du signal utile si on utilise certains condensateurs aux 

extrernit8s du fil de connexion. Pour calculer les dimensions des plots (fig. 

7.5b) qui ont la capacit6 C = 0.44 pF, nous avons utilise la formule qui donne 

la capacité par unité de longueur d'une trace microruban caractérisée par 



largeur w, épaisseur du substrat h, longueur L, permittivité du diélectrique E ~ ,  

(Walker, 1990): 

ou K ,  est le facteur de dispersion donne a la fig. 7.6. 

Le facteur de dispersion Kc, pour une ligne microruban 

En procédant ainsi, on trouve que un plot 41.8 mi1 x 41.8 mil génère une 

capacité C = 0.49 pF, donc très proche de la valeur cible C = 0.44 pF. 

Bien que le facteur de dispersion est donné à la fig. 7.6 pour un substrat 

caractérise par E, = 4 3 ,  les simulations MDS et les mesures expérimentales 

au chapitre Vlll ont indique que le plot choisi (41.8 rnilx41,8 mil - ligne 11, 

figure 7.4a) donne des résultats optimaux 



Structure 5: 

La structure 5, représentée à la fig. 7.7. a Bte conçue pour étudier la 

perte de signal à cause des plots très proches de la trace qui transporte le 

signal utile. Le signal couple parasitement dans un de ces plots (pas 

connectes à la masse) ne sera pas réfléchi puisqu'il entrera dans un 

environnement adapte (il parcourra une résistance de 50R connectée avec un 

via à la masse). Les espacements (plots - trace) sont ~ 1 2 4 . 5 3  mil pour les 

plots classe 1, w =8J mil pour les plots classe 2, 3 w/2=13,05 mil pour les plots 

classe 3, et 2w pour les dernières structures que nous n'avons pas utilisées. 

La longueur de la trace est 420 mil. 



7.7 

Structure 5 



Un concepteur de circuits électriques haute - fréquence doit respecter 

des regles de conception appartenant a deux classes: les règles de 

conception du manufacturier et les règles de conception électriques. Le 

manufacturier impose les règles de la première classe à cause des limitations 

inhérentes au procede de fabrication. La source des règles de la deuxième 

classe est I'ensem ble des contraintes electriques (pertes admissibles, 

couplage parasite admissible, réflexions admissibles, etc.) qui génèrent des 

contraintes physiques (espacement minimal, allure d'un coude. dimensions 

d'un plot. etc.). Cetablissement de ces contraintes, qu'on appelle règles de 

conception electriques, est le but de ce chapitre. 

Évidemment. pour une certaine variable, comme un espacement donné, le 

concepteur doit respecter la plus sévère règle appartenant a l'une ou l'autre 

des deux classes. 

8.1 RBQLes de conception du manuf-rier 

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

s'assurer de connaître les règles de conception du manufacturier pour la 



structure choisie. Les éléments suivants devraient être inclus dans la liste 

fournie par le manufacturier: 

a) la largeur minimale de la trace 

b) l'espacement minimal entre 2 traces 

c) le surdeveloppement du métal. qui depend du matériau choisi et de 

l'épaisseur choisie pour les traces. Le surdeveloppement qui peut apparaître 

secondaire devient déterminant quand les traces sont très fines et que la 

précision de leurs caractéristique Blectrique importe. 

d) l'espacement minimal entre deux connecteurs 

e) le diamètre minimal d'un via 

9 le diamètre minimal des plots métalliques autour des vias 

g) l'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 rdalis6s sur un même substrat) 

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

8.2 Qptimisation 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 

r6flexions. Le but de cette section est d'établir des regles de conception pour 

minimiser ces réflexions. en choisissant correctement le type de coude 

approprie (rond, droit, chanfreine) et ses dimensions géométriques (fig. 8.1) 



Finurq 8.1 

Coudes 

Pour caractériser le coude chanfreine, nous définissons le chanfrein 

(mitei): M = 100 x ( X / D )  . 
Pour simuler la performance de ces coudes. nous avons utilisé le logiciel 

'M.D.S.' (Microwave Design System) et le logiciel de simulat ion 

électromagnétique 'Momentum' de Hewlett Packard. Les résultats obtenus ont 

été compares avec d'autres résultats publies dans la littérature. 



8.21 Lw mudes des traces microruban 

Les simulations effectuées pour des coudes microruban (voir fig. 1.4 - 
page 14) indiquent que le chanfrein optimum (celui qui assure une 

transmission 1 maximale) depend du rapport W / h ,  ou w est la largeur de la 

ligne et h est l'épaisseur du substrat. Toutes les simulations rapportées au 

Tableau 8.1 ont été réalisées à 20 GHz Nous justifierons plus loin le choix de 

cette fréquence. 

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

chanfrein en cherchant à maximiser le signal à la sortie du coude. 

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

optimum (Mo@) et la transmission ( 1 ~ ~ ~  1 x 1000) maximale associée au 

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

par trois méthodes: 

1 ) Optimisation Momenturn, 2) Optimisation M.D.S., 3) La formule déduite 

expérimentalement par Douville (Douville, 1978): 

M = 52 +65exp(-l,35W/h) 

pour h=5.08 mm; E, ~ [ 2 , 6 ;  10,8]; 0,2 GHz c f < 3GHz. et W/h 025. 



Les paramètres utilisés dans les simulations Momentum et M.D.S. étaient: 

- substrat microruban avec: &,=10.2; tan 6 =0.0028. 

- chaque coude était intercale entre deux lignes adjacentes microruban de 

longueur 100 mil chacune. 

- lignes: largeur w=10 mil; épaisseur ta .7  mil; cuivre (conductivité 

0=5,85e+7); rugosite de surface négligeable (A=Opm). 

- fréquence 20 GHz (nous étudierons p!us tard la dépendance avec la 

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

m l e a u  8.1 

Chanfrein optimum pour des coudes 90' microruban 

Nous rapportons tous les résultats concernant Is2, 1 avec 5 chiffres significatifs. 

Les différences entre les valeurs de Is,,I pour les diverses méthodes indiquant 

clairement que les résultats n'ont pas une telle pr6cision. Cependant, dans la 

MOM- 
EN - 
, 
M. 
D. 

DOU- 

ville 
(1978) 

0,3 

95.5% 

931.70 

ET 
- 

95.4% 

938.10 

Mopt 
1000~  

Is211 

Mopt 
1 ooox 

Is211 

Mopi 
lOOOx 

Is2J 

0,5 

81% 

1 

65% 

1,5 

57% 

976.65 

79% 

976.16 

85.1% 

97635 

961.69 

55.3% 

979.68 

r 
982.31 

64.6% 

901.45 

68.9% 

982.10 

2 

53% 

980.41 

50% 

979.25 

2,5 

50% 

978.96 

48.1% 

978.49 

60.6% 

981.07 

54.2% 

978.78 

3 

50% 

56.4% 

980.1 1 

977.38 

40.7% 

976.29 

53.1% 

97ï.17 

4 

50% 

1 O 

(4, 
49% 

974,04 

38.4% 

973.31 

953.65 

38.3% 
1 

953.55 

52.3% 

973.76 

52% 

952.00 



suite nous ferons une analyse où nous évaluons des expressions de la forme 

Is,, 1' - Is,, 1,'. La résolution à 5 chiffres significatifs est alors souvent nécessaire 

pour évaluer les tendances de façon intelligible. 

La première colonne dans le cas de M.D.S. contient le symbole 'Er" (erreur), 

puisque M.D.S. se comporte de façon bizarre quand on est simultanément 

proche de ses limites : Ma.9 (90%) et %=0,3. Les valeurs à la dernière ligne 

du tableau 8.1 sont obtenus par simulation avec le logiciel Momentum pour le 

chanfrein proposé par la relation de Douville. 

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

utile (transmis) est maximal pour la ligne avec W/h=1. L'optimum global est 

donc obtenu pour %=l, ce qui assure (sZi 1=0.98231. Nous considérons les 

résultats produits par Momentum comme étant les plus précis. 

Pour avoir une idée de l'ordre de grandeur de la perte minimale induite par un 

coude optimal, nous avons simule seulement les deux lignes microruban 

CO-linéaires, sans aucun coude. Elles ont généré Is2, 1=0,98400. L'optimum 

global impose donc une perte de puissance de: 

0, 9842 - 0,9823 l2 = 0,0033 donc 0.33% ( W/h=î et M = MOPIunum). Par 

conséquent, n'importe quelle coude 90°, même 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. 



8-21 9. Les coudes microruban 90°droits 

Un autre type de coude très utilise dans les circuits électroniques est le 

coude droit. Les simulations, effectuées avec Momentum et MDS pour un 

coude microruban 90' droit intercalé entre les mêmes deux lignes microruban 

adjacentes de 100 mil chacune, ont généré les 1 ~ ~ ~ 1  du tableau 8.2. 

T a b b  8.2 

1 ~ ~ ~ 1  pour les coudes rnicroruban 90' droites 

En comparant les tableaux 8.1 et 8.2, nous pouvons tirer la conclusion que le 

coude droit est largement inférieur au coude chanfreiné optimal. La perte 

supplémentaire du signal due à l'utilisation du coude droit à la place du coude 

chanfreine optimal est (pour les valeurs MOMENTUM): 

0,97665~ - 0,96 1s2 = 0,029 donc 2,9% pour W/h =0,5 

0,9823 l2 - O, 97520~ = 0,O 14 donc 1.4% pour % =l 

0,98 169* - 0,97635~ = 0,01 donc 1% pour W/h=l,5 



O, 978962 - O, 97482 = 0,008 donc 0.8% pour % =2,5 
Par exemple. pour W/h=l. la perte de 0.33% pour un coude chanfreiné optimal 

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

8.21.3. 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). II faut donc, pour chaque rayon, ajuster les 

longueurs 'I' des deux lignes adjacentes microruban, pour que la longueur 

totale soit constante. 

Le Is& 1000. fonction de W/h et du rayon R (défini à la figure 8.1). est 

rapporte au tableau 8.3. 



Tableau 8.3 

I s ~ ~  1 pour les coudes microruban 90' ronds, obtenu avec Mornentum 

IsZ1 ( x 1 OOO pour R=O et M oo mil 

s~~ 1 X 1000 pour R=w=l O mil et 1=92.16 

'S I 21 ( X 1000 pour R=-O et C84,29 

SZ1 ( X 1 pour R=3w=-30 et k76.43 

SZ1 1 X 1000 pour R=4w=40 et W . 5 8  

SZ1 1 X 1000 pour RSw=SO et LSû.73 

SZ1 1 X 1000 pour R=6w=60 et k52.87 

Sz1 ( X 1000 pour R=7w=70 et 1-45 

S2, 1 X 1 WO pour R=8-0 et k37.17 

1 X 1000 pour R=9w=90 et 1=29,31 
1 982.26 1 982.73 

Is,, 1 X 1000 pour R=lûw=100 et 1=21.46 1 982.64 982.91 I . - - .  
Is2, 1 X 1Om pour L=127,3214 et M) 983,98 983.32 

La dernière partie du tableau 8.3 contient : 

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

- le 1 ~ ~ ~ 1  pour les lignes adjacentes seules (sans aucun coude) 

978.96 

979.20 

Coude chanfreine optimal (tableau 8.1 ) 

Sans coude (seulement les lignes adjacentes) 

974.04 
1 

974.1 3 

976.65 

985.00 

982.31 

984.00 

981.69 

982.62 



le coude rond est meilleur que le coude chanfreine optimal si R 2 4w 
pour 4 2 ,  

le coude chanfreine optimal est meilleur que le coude rond si R I 3w 

Pour 2 2 ,  le coude chanfreine optimal semble toujours meilleur que le 

coude rond. Rappelons cependant que rien ne garantit une précision à 5 

chiffres significatifs dans les r6sultats qui sont très similaires pour les grands 

rapports w/h. 

8.2.1.4. Les coudes chanfreines microruban 60°, !JO0, 120°, Mo0, 150' 

Assez souvent les interconnexions de circuits électroniques demandent 

des coudes autres que 90'. Le chanfrein optimal dans cette situation n'est pas 

le même que pour les coudes 90'. 

Si a: 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 
II est très intéressant d'observer que pour W/h =0.5 et a=90 , les valeurs 

(7976-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 %=l, le chanfrein optimal 65% obtenu avec Mornenturn, est entre le 

63% de Anders et le 68.9% de Douville. Ceci constitue une confirmation 

additionnelle de nos résultats de simulation. 

8-21 5. Considérations concernant la freauence 

Tous les résultats jusqu'à maintenant sont valables à 2OGHz. Nous 

allons étudier dans ce paragraphe l'impact 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 

établirons quelle fréquence il faut utiliser pour déduire les règles de design. 

Pour un coude chanfrein* microruban 90°avec %=l, en fonction du 

chanfrein, nous listons au tableau 8.5 pour plusieurs fréquences, la valeur de 

I~,,1x1000. Les valeurs en caractères foncés correspondent aux optimums 

obtenus. Nous donnons aussi la valeur de IS,,~ quand le chanfrein effectif 

s'éloigne de l'optimum par 3, 10 et 20%. 



Tableau 8.5 

Impact de la frequence sur le chanfrein optimum et d'un chanfrein non - 
optimal sur le signal utile 

Un balayage horizontal du contenu du tableau 8.5 révèle la 

dépendance du chanfrein optimal avec la fréquence. Le chanfrein optimal est 

assez bas à basses fréquences. II augmente avec la fréquence jusqu'à un 

plafond d'environ 65%, plafond qui l'on atteint vers 20GHz. Cela motive 

l'utilisation de cette fréquence pour la détermination d'une règle de design 

relative au chanfrein. Un deuxième motif est que dans la bande allant de 1 GHz 

à 5GHz. un chanfrein non-optimal à des conséquences beaucoup moins 

désastreuses qu'à 2OGHz ou plus. Ceci apparaît clairement en examinant la 

sensibilité verticale des resultats du tableau 8.5. 

L'Btude verticale du tableau 8.5 révèle combien un chanfrein éloigne de 

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

(voir tableau 8.6) sont calculables avec la formule: 



Tableau 8.6 

Pertes maximales causées par un chanfrein éloigne de 20% de l'optimum 

Fréquence 
1 

zéro OU petite 
1 GHz 

Par conséquent, un étude rigoureuse du chanfrein optimal exacte n'est pas 

très utile en bas de 5 GHz Vers 10 GHz le Mopt n'est pas encore plafonné 

(étude horizontale du tableau 8.5), d'où le choix de 20 GHz comme fréquence 

préférée pour déduire les regles de design. 

Si on choisit comme règle de design d'utiliser, à toutes les fréquences, le 

chanfrein optimal pour 20 GHz (M=65% - fin du tableau 8.5), la puissance du 

signal perdu à cause de cette règle de design sera 

Perte,% 
I 

Le chanfrein ne compte pas. donc perte= 0% 
0.99795~ -0.997912 = 0.008% 

5 GHz 

10 GHz 

20 GHz 
h 

30 GHz 

40 GHz 

On constate qu'en général, les pertes excédentaires sont essentiellement 

négligeables (voir tableau 8.7). 

0,99405~ - O, 9 9 3 7 ~ ~  = O, 06% 
0,99003~ - 0,989 1g2 = 0,2% 
0,982312 -0,97820~ = 0,896 
0,97499~ - 0,96376' = 2,2% 
O. 967702 - 0.94905~ = 3.6% 



Plus précisément, les valeurs au tableau 8.7 sont la différence entre les 

carrees des valeurs à la dernière ligne et celle de la quatrième ligne (caractère 

gros) du tableau 8.5. 

Tableau 8.7 

Pertes additionnelles causées par l'utilisation du chanfrein optimal à 20 GHz 

pour toutes les fréquences 

8.22 Les discontinuit6s des lianes ruban IstLlpling) 

Un autre cas important à considérer est celui des lignes ruban. Nous 

avons refait toutes les simulations avec les mêmes paramètres (diélectrique, 

métal. dimension des coudes et des lignes adjacentes, fréquence), mais 

seulement avec une autre configuration - des lignes ruban. 

8.221.  es coudes ruban 9 0 ~ s h m t m ~ ~  

Nous avons caractérisé les coudes ruban 90' chanfreinés en utilisant 

quatre méthodes: 1) Optimisation Mornentum, 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 à 20 GHz, et 



la transmission associée sont présentes au tableau 8.8. (wet B ont étés définis 

a la figure 1.3): 

Tableau 8.8 

Chanfrein optimum pour des lignes ruban 

976.89 977.72 972-99 966.91 I l l  
980.72 978.23 972.25 966-49 I I I  

980.72 978.23 972-25 966.49 I I I  

Avec la condition 0,3 5 /* < 3,l (Hewlett Packard, 1994) donne la formule: 

A/w = 1,33659 - 0,402324(W/B) + O, 167509(W/B)* - O, 0277579(W/)~ 
(Howe, 1974) a déduit experimentalement que: 

A/w = 1,33068 - 0,38 + O, l522l~(Y~)~ - 0,024477(W/B)~ 

Dans les deux cas 

(X,D,A,w définies B la figure 8.2). 



F i a w  8.2 

Définition de w, O, X, A 

8.222. Les coudes ruban 90' droits 

Comme dans le cas des lignes microruban. les coudes ruban à 90' 

droits sont moins capables de transporter la puissance que les coudes ruban 

chanfreinés. Le signal perdu à cause de l'utilisation du coude droit à la place 

du coude chanfreine peut être obtenu en comparant le tableau 8.8 avec le 

tableau 8.9. 

J a b I w  8.9 

1 ~ ~ ~ 1  pour les coudes ruban 90' droites 



8.223. Les coudes niban ronds & 90' 

En utilisant la même technique que pour les lignes rnicroruban (c'est a 

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

performance des coudes ruban ronds à 9oopeut être caractérisée et les 

résultats sont rapportes au tableau 8.10 

Tabfeau 8.10 

I s ~ ~  1 pour les coudes ruban ronds à 90' 

1 x 1000 pour R=O et 1-1 00 mil 

( s ~ ~  1 X 1000 pour R=w=lO mil et k92.15 

Isz1 ( X 1000 pour R=2w=20 et 1=84,29 

I s ~ ~  1 X 1000 pour R=3w=30 et b76.43 

I s ~ ~  1 X 1000 pour R=4w=40 et W . 5 8  

( ~ 2 ~  ( x 1 0 0  pour R S ~ S O  et ~ 0 . 7 3  

IsZ1 1 X 1000 pour R=6w=ô0 et 152.87 

I s ~ ~  1 X 1000 pour R=7w=70 et 1=45 

I s ~ ~  1 X 1000 pour R=8w=û0 et 137.1 7 

I s ~ ~  1 X 1000 pour R=9w=90 et k29.31 

Js,, 1 x 1 000 pour R=I OW=I 00 et 1t2i .46 

Coude chanfreiné optimal (tableau 8.8) 
r 

Sans coude (seulement les lignes CO-linéaires) 

Différence (coude chanfreiné optimal-sans coude) 

976.77 

977.41 

ND 
i 

978.81 

978.88 

966,32 

ND 

966,60 

954.20 

ND 

954.44 

966.91 

966.94 

954.45 

954.46 

954.34 

954.22 

ND 

953.93 

ND 

953,72 

978,41 

978.57 

978,6 1 

978.61 

978.62 

978.64 

ND 

978.69 

954.62 
1 

954.63 

966.68 

966.75 

966.68 

966.52 

ND 

966,44 

ND 

966.41 

0,002Oh 0.01 4% 0.006% 



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 très proches des résultats du coude chanfreine 

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

modèle. 

8.3 Mes de conception concernant le CO-adte entre d e u  

Pour estimer le couplage parasite entre deux lignes adjacentes, nous 

avons mesure les lignes couplées de la figure 7.3 (structure 3), et nous avons 

simule les mêmes lignes. De plus, les simulations ont été Btendues à une 

gamme d'espacements plus large. La longueur des lignes est de 500 mil, et le 

substrat a été défini à la section 7.1. Les résultats des simulations (Is,,I) sont 

présentés au tableau 8.1 1 : 



IS,,~ simulé à différentes fr6quences. pour les lignes de la structure 3 (fig. 7.3), 

où les espacements sont varies sur une plage allant de 8 à 1000 mil 

Les résultats des mesures expérimentales, effectudes aprbs une calibration 

TRL sont présentés aux figures 8.3, 8.4 et 8.5. Les mesures faites après les 

autres types de calibration ont généré des resultats plus éloignes des résultats 

des cilnulations. Aux figures 8.3, 8.4, 8.5, nous pouvons observer que les 

résultats demeurent assez différentes après 10 GHz II semble que 

l'expérience pratique acquise au laboratoire Poly-Grames, où les modules ont 

été réalises, indique que la technique pour réaliser les via donne des résultats 

erratiques au-delà de 10 GHz, si les via n'ont pas été soudés. Par conséquent, 

nous utiliserons les mesures à 5 GHz afin de comparer les simulations aux 

mesures (marqueur 1). 

espacement=8 mil 
espacement=lO mil 
espacement=f 2 mil 
espacement=l5 mil 
espacement=20 mil 
espacement=25 mil 
espacementdo mil , 
espacementd5 mil 
espacement=40 mil 
espacement=45 mil 
espacernent=50 mil 0,996 0,994 0,993 0,986 
espacement=100 mil 0.997 0,995 0,994 0,990 

1 

10 GHz 
0,88 rn 

0,898 I 

0,913 
1 

O, 929 
1 

6 GHz 
0,95 1 
0,959 
0,965 
0,971 

L 

3.6 GHz 
0,976 
0,981 
0,984 
0,987 

5 GHz 
0,969 
0,973 
0,977 
0,980 

0,991 
0,993 
0,994 
0,995 
0.995 
0,996 

0,985 
0,988 
0,990 
0,992 
0,993 
0,994 

0,979 
O, 984 
0,987 
0,989 
0,991 
0,992 

0,949 
0,962 
0,971 

1 

0,977 
0,981 
0,984 



Les simulations au tableau 8.6 nous donnent 15,,1=0,969 pour un espacement 

de 8 mil. et 1~,,1=0.995 pour espacement pratiquement infini (1000 mil). 

Puisque la différence de résultats expérimentaux en dB correspond à faire le 

rapport des modules au carre de (s,, 1, le facteur de pertes additionnelles causé 

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

donc t'erreur mesures - simulations est (0,979 - 0,974)/0.979 = 0,005 = 0,5%. 

Le Is,,I perdu i3 cause du couplage parasite, à 5 GHz, pour la ligne 



Fiaure 8.3 

IS,,~ pour la ligne O (pas couplée) - structure 3 

(calibration TRL) 



fm 8.4 

Is,,I pour la ligne 1 (couplée à 8 mil) - structure 3 

(calibration TRL) 



Fiaure 8.5 

I&,I pour la ligne 2 (couplée a 12 mil) - structure 3 

(calibration TRL) 



Les simulations au tableau 8.6 nous donnent lqll=û.977 pour espacement 

12mil. et Is,, l=O,995 pour espacement pratiquement infini (1 000 mil). Par 

cons6quent, le facteur de pertes additionnelles cause par le couplage est: 

donc l'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 règles 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 à l'annexe A, le concepteur 

trouvera que la puissance qu'il peut perdre (relativement à la puissance à 

l'entrée) est de 0,031 6. La puissance utile à la sortie doit être : 

(1 -0,031 6=0,968), donc Is,, 1 = 40,968 = 0.984, et l'atténuation 

I s , , ~ ( ~ B )  = 201oglS,, 1 = 4.14 dB. En utilisant le tableau 8.9 le concepteur 

trouvera qu'il peut obtenir Is,, 1 = 0.984 s'il utilise: 

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

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

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

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

Évidemment. 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'allonger les traces et par 

conséquent d'augmenter les pertes dans le métal et dans le diélectrique. Si le 



concepteur n'est pas prêt à accepter ces conséquences. on déduit qu'un 

espacement de 12 mil et une spécification de '-15dB de signal perdu' limite la 

fréquence de fonctionnement à 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 prêter à confusion. En 

effet, un facteur de perte correspond à une atténuation en dB, que l'on peut 

soustraire de l'amplitude originale (en dB). Par exemple, plutôt de parler de 

-15 dB de signal perdu, il serait plus logique de parler d'une atténuation de 

-0,14 dB. Ceci correspond à Is,, I=0,984. 

II 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 l'amplitude 

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

8.4 PBqle de concention concernant le b l i n m  

Concernant le blindage entre deux traces parallèles, certains auteurs 

ont lance l'idée d'introduire un écran entre deux traces, afin de minimiser le 

signal perdu à cause des pertes par couplage parasite. Pour étudier la 

faisabilitd d'une telle approche, nous avons Btudié les structures de la figure 

8.6: 



Port 1 Port 2 

2S+w=2S+8,7 mil T 
rt4 

Port 3 

a) avez ecran Lignes  coup^ b) sans ecran 

F i ~ u r ~  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 IS,,~, pour trouver quelle 

structure lui assure une valeur maximale. Compte tenu de sa longueur de 468 

mil, la structure 8.6a possède une première fréquence de resonance à 4.88 

GHz. En tenant compte que à cette frequence, la puissance d'entrée couplée à 

cette ligne rdsonante sera injectée également sur tous les ports (1,2,3,4) en 

parties presque égales, l'étude du IS,,~ autour de cette fréquence n'est pas 

utile. Par conséquent, l'utilisation d'un écran qui résonne dans la gamme de 

frdquences d'intérêt, est inutile. Par conséquent. nous avons choisi d'étudier le 

IS,,~ à 3 GHz , c'est B dire à une distance respectable de la fréquence de 

resonance de la ligne de blindage. Le tableau 8.12 contient les résultats 

obtenus pour cette structure par des simulations MDS: 



Tableau 8.12 
S,, pour les structures de la figure 8.3 

S=6 mil 992.98 994.72 I 

S=7 mil 993.74 995.58 
1 

S=8 mil 994.35 996.1 1 

S=l mii 
S=2 mil 
S=3 mil 

Ces données sont represent6es graphiquement à la figure 8.7. 

- IS211 (sans écran! 

L 

S, (sans Bcran) 1 Sm (avec Bcran) 
- 

O 5 10 15  20 25 3 0  
S (mil) 

8.7 

Étude comparative de I'utilit6 d'un Bcran pour augmenter le signal utile 

983.50 
986.78 
989.08 

à la sortie 

937.92 
973.78 
985.44 



II est facile d'observer que pour Se4 mil, le signal transmis sans ecran 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 tres petit. la capacité par unité de longueur de la 

ligne (1-2) augmentera. puisque l'écran (connecté à la masse) est très proche. 

Ainsi, l'impédance caractéristique s'éloigne de 50R. et au delà d'un certain 

seuil (4 mil, donc 0,4h),la ligne source est affectée de façon significative par le 

blindage. 

Nous proposons donc comme règle de conception que l'espacement 

entre une ligne et un écran doit excéder 0,4h. De plus, il est tres 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 l'écran en le connectant périodiquement au plan de masse par 

des vias. 

Une telle règle serait utile seulement pour des spécifications tres 

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

l'écran (environ 0.2% pour S=7 mil) donne un avantage nécessaire. 

8.5 -les de conceppion concernant les trous dans le dan de masse 

Un trou dans le plan de masse, proche d'une ligne à irnpedance 

contrôlée, change la capacité par unit6 de longueur, donc l'impédance 



caractéristique. Le but de cette section est d'estimer l'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 modèle 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 rnaxim um 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 

nécessite environ une heure par point. Neuf structures (lignes 1 à 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 

durde de ces simulations qui nous a empêch6 de caractériser ces structures. 

mais plutôt la constatation que la précision des simulations 

électromagnetiques baisse dramatiquement si le temps de simulation 

augmente au-delà de quelques heures (à 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 

eff ectuees). 

En conclusion, les mesures expérimentales de la structure 4 (figure 7.4) 

sont la seule méthode disponible pour estimer l'effet des trous dans le plan de 

masse. Les mesures dans le domaine du temps et des fréquences ont fourni 

les résultats présentes au tableau 8.13. 



Tab leu  8.13 

Impédance caractéristique des traces de la structure 4 

-- 

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

- ligne 2: largeur massdargeur ligne = 1 

- ligne 3: largeur massellargeur ligne = 2 

- ligne 4: largeur massenargeur ligne = 3 

- ligne 5: largeur massenargeur ligne = 4 

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

- ZO domaine fréquence) 
+ - ZO [domaine temps) 

-- 

.-a- 

Largeur massdLargeur ligne 

Impédance caractéristique des traces à la structure 4 



Avec ce graphique même si on ne dispose que d'un simulateur limité, en 

remplaçant 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. II peut 

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

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

8.6 hale de concepünn concernant les plots  roche d'une liane de 
a nsmission 

Les mesures effectuées pour les lignes entourées par des plots de la 

structure 5 (figure 7.7) ont indique des pertes négligeables causées par les 

plots. Les résultats de ces mesures ont été pratiquement indépendants de 

l'espacement plot - ligne, et sont présentées à la fig. 8.9. Par exemple, à 5GHz 

(puisque pour des fréquences plus élevées, la calibration TRL n'était pas 

fiable), I s , , ~ ( ~ B )  = -0.05 dB. En fait, cela ne signifie pas qu'il y a une attenuation 

de-0.05 dB, puisque la ligne toute seule est caractérisée par la même 

attenuation. En conclusion les plots perpendiculaires ne semblent pas 

significatifs. 



Fiaure 8.9 

Is,, 1 pour ligne de transmission entour& par des plots à différents 

espacements (structure 5 a la figure 7.7, calibration TRL) 



Valiaion de la proddure ppui la minimisation des réflexions cau- 

r les fils de connexfon 

Les résultats des mesures expérimentales TDR des lignes WB1 et WB2 

de la structure 4, figure 7.4, sont présentés aux figures 8.1 0 et 8.1 1 .  À la figure 

8.10, nous apprenons que le fil de connexion (marqueur 1) génère un 

coefficient de réflexion 0,251, donc il réfléchit 25% du signal. La calibration de 

l'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 reflète une valeur moyenne pour toute la 

bande de fréquence d'intérêt, donc jusqu'à 20 GHz. 

À la figure 8.1 1, l'effet bénéfique des deux plots que nous avons conçu à 

la section 7.3, est évident. La réflexion causée par l'inductance parasite du fil 

de connexion (marqueur l), est beaucoup plus petite à cause des deux petites 

capacités des plots. dont l'effet est visible à gauche et à droite du marqueur 1. 

Le coefficient de réflexion a baissé de 25% à 8% (marqueur 1 aux figures 8.10 

et 8.1 1). Par conséquent, la procédure de conception des plots, à la section 

7.3, est valid6e. 

8.8 de conception concernant Itoptirnis#ion des vias et des TAB 

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 (Henel, 1987) et (Wentworth, 1988). 



m r e  8.10 

TDR pour la ligne WB1, structure 4, fig. 7.4 

(l'inductance parasle du fil est visible au marqueur 1) 



------ - -  - - 

Finure 8.1 1 

TDR pour la ligne WB2, structure 4, fig. 7.4 

(l'inductance parasite du fil (marqueur 1) est attenu6e par les deux capacit6s 

des plots (à gauche et à droite du marqueur 1)) 



8.9 Discussion relative fa -Won de simaux de hautefid6lit6 

Considérons le cas où on vise une grande fidélité du signal et où 

l'objectif est d'obtenir un rapport signal à bruit de 60dB. Dans ce cas, -60dB de 

bruit est équivalent (annexe A) avec 0.000001 puissance couplée dans la 

ligne adjacente (rapporte à la puissance à l'entrée), donc 0,999999 de la 

puissance arrivera à la sortie, donc: I s~ ,  1 = 4- = 0,9999995, donc - 
0,000004 dB (atténuation causée seulement par le couplage parasite). 

Les mesures à la section 8.3 (page 138) ont indique des atténuations 

causees seulement par le couplage parasite de: 

- 1~~~ 1=0,979 ( -0,186 dB) pour une ligne couplée à un espacement de 8 mil 

- I~~,I=0,981 ( -0,167 dB) pour une ligne couplée à un espacement de 12 mil 

Sur la base des mesures et des simulations effectuées, il nous apparaît 

qu'un tel objectif est extrêmement difficile à réaliser. 

En effet, le moindre coude ou voisinage sont susceptibles d'introduire 

des distorsions fréquentielles et des couplages parasites qui empêchent 

d'atteindre la performance visée. Les lignes où nous devrions atteindre une 

telle spécification de fid6lité fréquentielle et de couplage devrait donc être 

conçues avec une attention toute particulière. Les règles élaborées dans ce 

mémoire ne permettent pas de rencontrer un tel objectif. 



La technologie des modules multipuces (MCM) offre le potentiel 

d'éliminer les boîtiers des circuits intégrés et d'augmenter la densité des 

interconnexions dans les systèmes électroniques, ce qui promet d'en réduire 

les dimensions. Sirnultanement, les MCM offrent d'autres avantages comme 

une bonne performance en vitesse (à cause des petits espacements entre les 

puces) et des pertes réduites dans les interconnexions. Les MCM promettent 

aussi une meilleure fiabilité à cause de la réduction du nombre de connexions 

entre le MCM et le PCB (Prhted Circuit Board), par rapport au système 

équivalent réalisé avec des circuits intégrés sépares. 

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 traite du choix du diélectrique. Notamment. nous avons 

discute l'impact de la permittivité électrique, du facteur de dissipation, de 

l'absorption d1humidit6, de la stabilité thermique, de la rigidité diélectrique, du 

coefficient d'expansion t hem ique, de la température de transition et d'autres 

caractéristiques du substrat. Évidemment, les propriétés des matériaux ne sont 

pas indépendantes et l'application visée influence les choix des matériaux. Le 

concepteur a très peu de chance de trouver des matériaux qui réunissent 

I'ensem ble des paramètres idéaux. Des contradictions peuvent résulter à 

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 être non satisfaites. Par exemple, bien que l'utilisation d'un 

diélectrique à faible permittivité est toujours recommandable à haute 

fréquence, la nécessité d'utiliser une technologie bon-marche pourrait imposer 

au concepteur de choisir un diéiectrique a haute permittivité. 

Nous avons ensuite traité les différsnts aspects liés aux choix des 

métaux destines à transporter le signal Blectrique. Nous avons notamment 

discute l'effet de peau et son impact sur les atténuations. Ceci nous a amené à 

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 être non - 
négligeable. Des règles de conception thermiques ont aussi été présentées. 

Le mémoire propose aussi des règles 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 règles sont très importantes pour le concepteur, afin de 

développer une bonne compréhension des réalités physiques qui se cachent 

souvent derrihre des relations analytiques complexes. parfois dérivées de 

façon empirique ou expérimentale. 

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

dans le domaine des fréquences sont toutes faites conformément à une 



méthode similaire basée sur les paramètres S. Cependant, l'utilisation de 

signaux numériques pose certaines problèmes dont la solution doit être 

discutée dans le domaine du temps. Le seuil après lequel une trace doit être 

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 à la masse ne résonne pas, il 

faut prendre les précautions exposées à 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, l'effet 

d'une transition environnement coplanaire - environnement m icroruban, sont 

mises en relief. L'espérance de vie des sondes peut être 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 règles 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 

mémoire une grande quantité de conseils pratiques qui lui faciliteront fa tâche. 

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 



modules multipuces. Pour chaque problème à résoudre que nous avons 

identifid, nous avons propose des solutions concrètes qui se retrouvent tout au 

long du mémoire. Ces solutions permettent destimer ce qui est faisable avec 

une technologie accessible. 
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ANNEXE 4 

d'amglitudes 

Assez souvent dans h littérature, une atténuation ou un gain peuvent 

être donnés en décibels (dB) ou en Nepers (Np). Les formules de conversion 

sont les suivantes: 

(a), = 20 x log(a) si a est un rapport de tensions 

(a), = 10 x log@) si a est un rapport de puissances 

(a), = (*Yn1 &, = 8,686a, 

Bien que facile à calculer, le tableau suivant est utile pour faciliter la 
cornpréhension de certains résultats : 

Deci bels I .  

L 

-0,Ol 
-0,os 
-Ot 1 

1 

-0,2 
-0,3 

L 

-0,4 
-0,5 
-0,8 
-1 ?O 
- 1 3  

1 

-2,O 
-3,O 
-5,O 
-8,O 
-1 0,O 
-1 5,O 

1 

-20,O 
1 

-30,O 

-50,O 
-60,O I 

L 

Nepers 
-0,001 1 5 
-0,00576 
-0,0115 
-0,0230 
-0,0345 
-0,0461 
-0,0576 
-0,0921 
-0,1151 
-0,1727 
-0,2303 
-0,3454 
-0,5756 
-0,921 0 
-1,1513 
-1,7269 
-2,3026 
-3,4538 
-4,6051 
-5,7564 
-6,9077 

Rapport tensions 

0,99885 
0,9943 
0,9886 
0,9772 
0,9661 

Rapport puissance 

0,9977 
I 

0,9886 
0,9772 
0,9550 
0,9333 

1 

0,9550 
0,9441 
0,9120 
0,8913 
0,841 4 
0,7943 
0,7079 
0,5623 
0,3981 
0,3162 
O, 1 778 

O, 1 
0,031 6 

-4O,O1-- 0;01 
0,0032 
0,001 

0,9120 
0,891 3 
0,8317 
0,7943 
0,7080 
0,6310 

I 

0,501 2 
0,3162 
O, 1584 
0, 1 

0,031 6 
0,01 
0,001 
0,0001 
0,00001 
0,000001 



&r 

tan6 x IO4 
1 

T, 
CTE, 
CTE, 

them@e(Wh-&) 
RIPI~R~~o{Q-U~?) 

" " 9 L v e  
Obsewat ions 

Duroid 
5870 
2.33 
12 

16-100 

16-100 
0.26 

PTFE + fibre de verre 

Duroid 
6006 
6 0  
IO 

16-100 

16-100 

Duroid 
6010.5 

1015 
15 

16-100 

16-100 

0, 4 



Le diagramme de Smith est un outil très utilise dans le domaine des 

micro-ondes. II est basé sur la formule: 

ou r et Z sont respectivement le coefficient de réflexion et l'impédance qu'on 

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

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

I'impedance Z norrnée à I'impedance caractéristique &. 

- 
Z et r 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 

r = Tension refiechie 
/Tension incidente garde un module constant, mais change 

de phase. Par conséquent. dans le plan (u.v), ou u = R~{T} et v = Im{T), 



r tournera sur un cercle (fig. C.2). 

Cv 

Fiaure C.2 

r 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 

système orthogonal d'axes { ~ e ( z ) ,  1m(S)} représentes a la figure C.3. 



m r e  C.3 

Le diagramme de Smith 

Ces axes ont étés calculés avec la formule C. 1 . Une utiiité de ta 

superposition de ces deux systèmes 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 r (le plus grand cercle du diagramme 

correspond à T=1, et le centre correspond a T=0). 

L'extrémité droite du diagramme correspond à une impédance infinie 

(R = - et % = a), et l'extrémité gauche correspond à impédance zéro. 



MESURES 

Une première étape a franchir, avant l'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, caiibration qu'on baptisera 'calibration coaxiale'. 

- une calibration 'on wafer', en utilisant un jeu de calibration Cascade 

Microtech (résistance de charge 24Q) - baptisé 'calibration 2 4 W  

- une calibration 'on wafet', en utilisant un jeu de calibration Cascade 

Microtech (resistance de charge 50R) - baptise 'calibration 50Q'. 

Par exemple, aux figures DA, 0.2, D.3, un court-circuit est mesuré en utilisant 

une calibration coaxiale (fig. D.1), une calibration 24R (fig. D.2) et une 

calibration 5 0 a  (fig. D.3). La supériorité de la calibration 'on wafer' 50R est 

évidente, puisque pour cette calibration, l'analyseur de réseau indique ISHI = 1 

plus précisément que pour les autres calibrations. La même conclusion résulte 

apres la mesure d'un circuit ouvert (figures D.4, D.5, D.6), et apres la mesure 

d'une résistance de 100 Q (figures 0.7, D.8, D.9). 

À la figure D.7 (calibration coaxiale), nous pouvons constater que puisque le 

plan de calibration n'est pas positionne exactement sur la résistance de 100R. 

l'espacement entre le connecteur coaxial (plan de cali bration) et la resistance 



de 1 O O n  se comporte comme une ligne de transmission, en introduisant une 

phase parasite, fonction de la fréquence de mesure. Par exemple, le marqueur 

2, à 2,747 GHz, indique 25,605 Q pour notre résistance de IOOR. S i  

seulement le module du coefficient de réflexion nous intéresse, la cali bration 

coaxiale (plus facile et moins coûteuse) peut donner des résultats acceptables. 

À la fig. D.8 (calibration SOLT, 'on wafer'. charge 24R). les plans de 

calibration sont positionnés correctement, mais une autre source 

d'imperfections baisse I'exactlude de nos mesures. II s'agit de l'utilisation des 

étalons (O Q, 24R) moins différents que les étalons classiques O Q  et 50R. 

NBanmoins l'erreur n'est pas très grande (100.8622 à 0,00003GHz - Marqueur 

1 ; 96.547R à 6GHz - Marqueur 2). 

À la fig. D.9 (calibration SOLT, 'on wafei', charge S o n )  la mesure fournit 

1 0 1 ,19 R jusqu'à 5GHz. 

lMoriquernent, la calibration TRL devrait être la meilleure calibration, 

puisque les plans de calibration sont placés exactement aux extrémités du 

circul à mesurer. Malheureusement nous n'avons pas pu la tester, puisque 

nous ne possédions pas un jeu de calibration TRL de bonne qualité. À la 

section 8.3, on a vu que a cause de cette calibration, l'analyseur devient moins 

fiable au delà de 10 GHz. II semble que la technique utilisée pour réaliser les 

vias, qui n'ont pas ét6s soudes, soit la cause de ce problème. 



CH1 

PRm 

Cor 

Hl d 

16 F e b  1997 87:  2 4 :  33 
1 dB/ REF 8 d B  1: -3. 5584 d B  

STAR T .03B 808 MHz STOP 6 008. 800 800 MHz 

Fimire 0.1 

Is~,I pour un court circuit - calibration coaxiale 



15 F e b  1997 18: 40:  36 
1 d B  REF 0 dB 1: . 1637 d B  

PRm 

C o r  

t 

STOP 6 800. 808 Q00 MHz 

Fiaure D.2 

Is,,I pour un court circuit - calibration SOLT 'on wafer' en utilisant 

une charge de 24 ohm 
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IS, ,~ pour un court circuit - calibration SOLT 'on wafer' 

(charge 50 ohm) 
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Is,,I pour un circuit ouvert - calibration SOLT 'on wafef en utilisant 

une charge de 24 ohm 



CH1 

PRm 

C o r  

Hl d 

16 F e b  1997 8 6 :  55 :  4 8  
1 d B /  REF 0 dB 1: ,8835 dB 

STRRT . 030 880 MHz STOP 6 00@. 000 808 MHz 

Fiaure 0.6 

Is,, 1 pour un circuit ouvert - calibration SOLT 'on wafef en utilisant 

une charge de 50 ohm 
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en utilisant une charge de 24 ohm 
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