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INTRODUCTION GENERALE

Les interconnexions ont fortement évolué avec I’intégration des circuits :

o Les circuits a lampes de la premiére moitié du XX si¢cle comportaient des composants
reliés ente eux par des fils soudés (interconnexions en volume).

o Les circuits imprimés comportaient des composants reliés entre eux par des bandes de
cuivre en surface d’un support isolant (interconnexions en surface).

o Les circuits intégrés actuels contiennent des composants reliés entre eux par des
bandes conductrices a I’intérieur du circuit.

Les progrés de la microélectronique sont dus pour I’essentiel a la réduction de la taille des
transistors ¢lémentaires. Cependant, alors que la diminution des dimensions des composants améliore
leur comportement, elle conduit & une augmentation des délais de propagation et de puissance
consommée dans les interconnexions. Ainsi pour les technologies actuelles, le temps de transport de
I’information sur les pistes métalliques domine sur le temps de commutation des portes logiques.
Méme si de nouveaux matériaux apparaissent, il est certain que les interconnexions constituent des a
présent un goulot d’étranglement sur le chemin des performances accrues.

L’utilisation des interconnexions sans fils est une des solutions alternatives potentielles qui
permettront de lever les verrous imposés par les interconnexions conventionnelles.

Le travail que nous proposons dans ce mémoire consiste a évaluer la faisabilité des
interconnexions sans fils, comme solution alternative pour résoudre les limitations des interconnexions
traditionnelles du couple cuivre — isolant. Nos recherches se sont déroulées dans le cadre d’une
collaboration entre STMicroelectronics et I’'IMEP (Institut de Microélectronique Electromagnétisme et
Photonique). Ce document est organisé en quatre parties.

Dans le premier chapitre nous présentons tout d’abord 1’état de 1’art et la nécessité
d’introduction de systémes d’interconnexions innovants, en exposant les limitations imposées sur leurs
performances par 1’évolution de la technologie. L’augmentation du retard des signaux véhiculés, la
surface nécessaire et la puissance consommée constituent les motivations principales pour 1’étude de
nouvelles architectures. Une attention particuliere est portée sur la distribution des signaux d’horloge.
L’augmentation de la fréquence et la diminution de la période des signaux transmis limitent la

tolérance sur le retard relatif (skew). De plus le réseau d’horloge est celui qui consomme le plus de
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puissance sur la puce. Nous présentons donc la structure fondamentale de ce réseau ainsi que les
modifications induites par la miniaturisation. Dans un deuxiéme temps, les interconnexions optiques,
les interconnexions 3D et les interconnexions RF sont étudiées comme réponses pour les limitations
mentionnées. Les principes de base de ces solutions alternatives sont présentés. Notre travail s’est
orienté particuliecrement vers la solution dite "RF", qui consiste a transmettre des ondes
¢électromagnétiques en espace libre ou guidé, afin de réaliser les liaisons internes. L’augmentation de
la fréquence des signaux a transmettre entraine la réduction de la taille des antennes et par conséquent
facilite leur implantation dans les circuits intégrés actuels. La compatibilité des antennes avec les
procédés d’intégration existants rend cette solution attractive. De plus, plusieurs applications sont
envisageables pour les antennes sur silicium : liaisons RF et analogiques, combinaison avec les
MEMS, etc. Nous présentons donc les travaux récents sur les interconnexions RF, les applications
envisageables et les points critiques qui déterminent leur viabilité.

Le deuxiéme chapitre est consacré a la modélisation électromagnétique des antennes sur
silicium. Nous avons choisi des dipdles linéaires de longueur millimétrique, ce qui constitue une
configuration d’antenne simple et relativement connue dans la littérature. L’objectif de cette étude
n’est pas la conception d’une antenne optimale mais la faisabilité d’antenne intégrée en utilisant les
matériaux disponibles dans la fabrication des interconnexions. Dans un premier temps des modéeles
d’antennes imprimées et de guides d’ondes ouverts sont employés afin de quantifier les effets
physiques décrivant la propagation des ondes générées par les antennes intégrées. Dans un deuxi¢me
temps nous étudions ’impact des paramétres technologiques du substrat tels que son épaisseur, sa
permittivité et sa résistivité sur les performances des antennes, dans la bande de fréquence de 10 GHz
a 40 GHz. Nos résultats sont en accord avec les autres travaux réalisés dans ce domaine. Afin
d’aborder le cas d’un systéme de transmission intégrable et compatible avec les autres composants
existants dans les circuits intégrés nous étudions dans un dernier temps 1’impact de la métallisation.
Nous proposons une architecture innovante au niveau du réseau d’interconnexions multi niveaux
permettant d’intégrer les antennes dans les circuits actuels et futurs.

La conception, la réalisation et la caractérisation hyperfréquence des antennes sur un substrat
de silicium ou SOI (Silicon On Insulator) sont présentées dans le troisiéme chapitre. La mesure
confirme les observations obtenues pendant les étapes de simulation et valide le modéle
¢électromagnétique dans une large bande de fréquence. L’influence des paramétres qui ne pouvaient
pas €tre pris en compte pendant les simulations, tels que les blocs métalliques nécessaires au polissage
mécano-chimique (dummies ) et le choix de I’excitation, est étudiée.

Dans le dernier chapitre de ce mémoire nous abordons de fagon expérimentale les cas d’un
systéme réel. L’impact des autres niveaux métalliques sur les performances des antennes est le centre
de notre attention. Nous démontrons que les antennes sont intégrables dans les circuits actuels si la
configuration de la métallisation dans leur environnement proche est adaptée. Nous proposons donc

une configuration des antennes optimale, qui nous a permis d’atteindre les performances les plus
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¢élevées actuellement obtenues dans ce domaine. Les effets de couplage entre les antennes et les lignes
de transmission voisines sont étudiés dans une derniére étape afin d’obtenir une idée plus compléte sur
la faisabilité d’un systéme d’interconnexions sans fils. Nous montrons que les effets de couplage entre
les antennes et les lignes de transmission restent faibles et du méme ordre de grandeur que les effets de
couplage entre les interconnexions conventionnelles.

L’objectif de cette étude est de montrer que la solution d’interconnexions sans fils est une
solution intégrable, compatible avec les autres composants, caractérisée par une maturité
technologique et des performances de transmission prometteuses. Les résultats présentés dans ce
mémoire apportent des réponses précises a ces interrogations et ils sont encourageants pour

I’intégration des antennes dans le contexte des interconnexions sans fils.
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Chapitre 1 : LIMITATIONS DES INTERCONNEXIONS ET
SOLUTIONS INNOVANTES

L’objectif de la premiere partie de ce chapitre est de présenter les tendances et les limitations
prévues par l’industrie des semi-conducteurs pour les circuits intégrés. Nous nous intéressons
particuliérement aux performances des interconnexions, qui deviennent limitantes pour les générations
a venir. Les effets parasites qui apparaissent avec la miniaturisation posent de nouveaux défis
physiques et technologiques. L’introduction de solutions innovantes, au-dela du cuivre et des
matériaux de basse permittivité se révéle indispensable, spécialement pour les interconnexions
globales dont le retard devient beaucoup plus grand que le retard des portes logiques.

Ces solutions alternatives sont abordées dans une deuxiéme étape. Parmi les nombreuses
solutions proposées pour remplacer les systémes traditionnels basés sur le couple cuivre — diélectrique,
les deux plus prometteuses sont présentées : la voie optique et 1’intégration 3D. De plus des analyses
supplémentaires sont nécessaires pour montrer les véritables avantages de I’introduction de ces
solutions.

La derniere partie du premier chapitre est focalisée sur les potentialités des interconnexions
dites RF (Radio Fréquences). Deux solutions sont principalement proposées : la propagation des ondes
millimétriques en espace libre et la propagation guidée. L’application principale exploitée dans la
littérature est celle de la distribution des signaux d’horloge, aussi bien intra qu'inter puce au niveau
d'un PCB (Printed Circuit Board). Cependant, d’autres applications telles que la transmission des
signaux analogiques RF et des signaux numériques hauts débits sont envisageables. Ces premicres

études indiquent les points critiques a explorer et démontrent la faisabilité¢ d’un tel systeme.
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1.1. LES INTERCONNEXIONS DANS LES CIRCUITS INTEGRES

L’évolution qui caractérise principalement le domaine de la microélectronique est la réduction
des dimensions des circuits intégrés. Au cours des quatre derni¢res décennies 1’industrie des semi-
conducteurs n’a cessé d’améliorer ses produits grace a 1’augmentation de la densité d’intégration, de la
vitesse de fonctionnement et la diminution du colt de fabrication. Pourtant, les effets de la réduction
des dimensions ne se limitent pas a un simple facteur d’échelle : des effets secondaires apparaissent,
des limitations physiques et technologiques font surgir de nouvelles contraintes. Nous nous intéressons
particuliérement aux limitations induites par la miniaturisation des réseaux d'interconnexions. Afin de
bien situer ces problémes, nous commengons par présenter bri¢vement le réseau des interconnexions
dans les circuits intégrés. Les conséquences principales de la réduction des géométries sur les

performances d’interconnexions intra-puce sont ensuite discutées.

1.1.1. Les interconnexions intra-puce
Dans ce paragraphe nous présentons rapidement le réseau des interconnexions intra-puce

I’évolution des leurs parameétres électriques et la distribution des signaux d’horloge, qui est une de

leurs principales applications.

1.1.1.1. L’architecture du réseau

Dans les circuits intégrés actuels, la distribution de 1’horloge, de 1’alimentation et le transfert
des données se basent sur une architecture en trois niveaux : les interconnexions globales,

intermédiaires et locales (Fig.L.1).

vias

Figure 1.1 : Le réseau des interconnexions dans les circuits intégrés.
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Les interconnexions locales qui représentent la majorité des interconnexions sur la puce,
relient les transistors dans un module logique ou analogique et utilisent les deux premiers niveaux
métalliques. Leur longueur, de I’ordre de dix a quinze fois la longueur de grille des transistors, est
négligeable en comparaison avec la longueur d’onde des signaux véhiculés ; elles se modélisent donc
comme des éléments localisés. La miniaturisation rend ces lignes de plus en plus courtes et denses.

Les interconnexions intermédiaires occupent les niveaux métalliques trois a cinq en assurant
typiquement la distribution d’horloge au sein d’un bloc isochrone formé de plusieurs modules
logiques. Leur longueur, de I’ordre de quelques mm peut atteindre la moitié du périmétre du bloc.

Finalement, les interconnexions globales occupent les derniers niveaux de métallisation et
correspondent aux liaisons entre les différents blocs du circuit intégré. Elles assurent la transmission
des signaux entre les parties les plus éloignées, I’horloge et 1’alimentation. Leur longueur peut
atteindre jusqu’a la moitié du périmétre de la puce qui croit réguliérement. Puisque la longueur de ces
lignes devient plus importante que la longueur d’onde, la modélisation de leurs propriétés
électromagnétiques nécessite des approches plus rigourcuses.

Nous notons que la largeur et 1’épaisseur des pistes métalliques augmentent depuis les couches
basses jusqu'aux couches élevées, technique qui s’appelle reverse scaling [The-00]. Dans cette
méthode les lignes des niveaux supérieurs présentent des sections transversales plus grandes afin
d’obtenir des résistances plus faibles et par conséquent réduire le retard RC. L’utilisation de cette
méthode n’est possible que dans le cas d’un nombre réduit des lignes critiques a cause de la place
qu’occupent ces nouvelles lignes et des couplages capacitifs qu’elles vont introduire.

Le tableau I indique 1’évolution de la technologie des interconnexions, telle qu’elle est prévue
par 'ITRS 2004. Le pitch représente la somme de la largeur d’une interconnexion et de la distance de

séparation entre deux interconnexions.

TABLEAU I

Année de mise en production 2004 2007 2010 2013 2016
Génération technologique (nm) 90 65 45 32 22
Pitch lignes locales (nm) 214 152 108 76 54
Résistivité conducteur —niveau local (u Ohm.cm) 2,99 3,22 3,62 4,14 4,88
Pitch lignes intermédiaires (nm) 275 195 135 95 65
Résistivité conducteur —niveaux intermédiaires (w Ohm.cm) 2,75 2,92 3,19 3,58 4,17
Pitch lignes globales (nm) 410 290 205 140 100
Résistivité conducteur —niveau global (u Ohm.cm) 2,45 2,57 2,74 3,04 3,37
Permittivité diélectrique effective 3,1-3,6 2,7-3,0 2,3-2,6 2,024 <2

La permittivité du diélectrique situé entre les interconnexions joue un réle prépondérant sur le
retard RC, la dissipation d’énergie et la diaphonie [Ber-01]. L’introduction de matériaux a permittivité

faible [Arn-00] améliore les performances ¢lectriques. Toutefois ils doivent réunir des propriétés
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¢électriques, mécaniques et de fiabilité requises pour I’industrialisation des circuits intégrés. De
nombreux nouveaux diélectriques sont étudiés, dont le SiO, dopé fluorine (g, = 3,9), le SiOC (g, = 2,9),
certains polyméres (g, < 2,5), voire l'air ou le vide (g, = 1). Cependant la compatibilité de ce type de

matériaux avec les différentes étapes élémentaires d’intégration doit étre évaluée.

1.1.1.2. L’évolution des paramétres électriques

Les interconnexions présentent trois caractéristiques ¢€lectriques importantes : la résistance, la
capacité et I’inductance. Apreés quelques définitions nécessaires, nous analysons dans cette section
I’influence de la miniaturisation sur la résistance, la capacité et I’inductance des lignes, afin de mieux
comprendre les limitations induites sur les performances des circuits a venir. La figure 1.2 montre un

schéma équivalent des interconnexions a I’intérieur d’un circuit intégré.

Figure 1.2 : Schéma équivalent des interconnexions dans un circuit intégré.

La résistance R d’une ligne de longueur L dépend de la résistivité du matériau et de la section

du conducteur :

- P
R=prL (L1

ou p est la résistivité du matériau, W la largeur de la piste métallique et H son épaisseur. En général,
pour un matériau donné, seule la modification de la géométrie de la ligne influence la valeur de la
résistance. Ainsi, la miniaturisation des circuits s’accompagne d’une diminution de la section de la
ligne et d'une augmentation de sa résistance. De plus, I’augmentation de la résistivité du cuivre qui
survient dans les géométries inférieures a 100 nm et qui résulte des effets de rugosité de surface est un
facteur supplémentaire qui accroit la résistance des lignes. Pour les interconnexions actuelles réalisées
en cuivre, la barriére qui empéche le cuivre de diffuser réduit la section conductrice de la ligne et par
conséquent induit une augmentation de sa résistance [Bes-04]. Tous ces facteurs contribuent donc a

une large augmentation de la résistance d’une génération technologique a une autre.

Page 14 sur 14 Chapitrel : Limitations des interconnexions et solutions innovantes



Etude réalisation et caractérisation d' interconnexions radiofréquences

Le second facteur déterminant est la capacité des lignes. De nombreuses études se sont
focalisées sur I’estimation de la capacité linéique des interconnexions pour les technologies fortement
submicroniques [Bar-88, Lee-98]. En particulier, il se révele essentiel de disposer d’un modele précis
pour calculer la capacit¢ de recouvrement entre conducteurs. L’équation la plus simple pour

déterminer la capacité totale s’écrit [Sar-82] :

= = . WL' -OH.L:().O. .(ﬂ i)
C=Cox+Cir=kox &0 o thox-& . kox-&o-L 0x+Ls (12)

ou ko est la permittivité diélectrique d’oxyde, X« son épaisseur et L la distance entre les lignes. En
raison du facteur de forme élevé des interconnexions (rapport entre la hauteur des lignes et leur
largeur), la plus grande contribution a la capacité d’une interconnexion provient du couplage entre
lignes adjacentes routées sur le méme niveau de métal [Hav-01].

La figure 1.3 illustre I’évolution de la capacité totale et la résistance liné¢iques d’une ligne en
fonction de la génération technologique [Far-05] : la capacité diminue 1égérement a chaque génération,
grace a I’introduction de diélectriques de permittivité réduite, tandis que la résistance croit de manicre

exponentielle.

25000 30C
A Re¢sistance € Capacité
€ 20000 |- 1 25C =
£ 120c E
§ 15000 . £
~ | 5 o
§ 10000 - 'g
..g 4 10C o
2 S
$ 5000 |- | 50
0 0

130 nm90 nm 65 nm 45 nm 32 nm 22 nm
géneration technologique

Figure 1.3 : Evolution de la capacitance linéique et de la résistance en fonction de la génération technologique.

A cause de I’augmentation des fréquences de fonctionnement et de la longueur des lignes, les
phénomeénes inductifs ne peuvent plus étre négligés pour les interconnexions longues des circuits
actuels [Ism-98, Ism-00]. Ces phénomeénes ont des effets significatifs sur le temps de propagation,
I’intégrité des signaux et les interférences entre pistes voisines. La difficulté principale dans
I’estimation de I’inductance des lignes provient du fait qu’elle est fonction de ’aire des boucles de
courant formées par la ligne et le chemin de retour des courants, typiquement la masse. Il est en

général difficile de déterminer avec précision le chemin de retour des courants.
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L’inductance évolue légérement avec les dimensions du conducteur et fortement avec la
distance qui sépare 1’interconnexion du chemin de retour du courant. Ce chemin de minimum
impédance varie avec la fréquence. A partir d’une analyse basée sur le schéma électrique RLC de
I’interconnexion [Syl-00], il est possible de démontrer que les longueurs (/) pour lesquelles I’effet

inductif est a prendre a compte, obéissent a I’équation suivante ou 7, est le temps de monté du signal :

L<l<%«/L/C (L3)

24/LC

1.1.1.3. La distribution des signaux d’horloge

Dans un circuit numérique, le signal d’horloge assure la synchronisation du transfert de
données entre les divers blocs logiques et définit 1’instant précis ou le circuit peut changer d’état.
Puisque ce signal est le plus rapide et qu’il est nécessaire presque partout dans le circuit, ses
caractéristiques déterminent les performances globales. Le réseau de distribution d’horloge utilise
couramment des arbres et des grilles (Fig.1.4). En général nous distinguons une boucle a verrouillage
de phase, un arbre global qui distribue le signal sur la surface du circuit (cet arbre global est routé sur
les niveaux de métallisation les plus élevés), éventuellement un arbre secondaire (congu sur les
couches intermédiaires), et des réseaux locaux (en général, sous forme de grilles) qui transportent le

signal d’horloge jusqu’aux portes et registres.

Arbre d’horloge globale

Arbre d’horloge local

=
Jj — il

PLL

i H
H H

Arbres d’horloge intermédiaire

Figure 1.4 : Exemple de réseau de distribution d’horloge.

La stratégie la plus couramment employée pour distribuer 1’horloge est d’utiliser un arbre H
[Bak-86]. Dans cette approche, la source délivrant le signal est placée a la racine de 1’arbre et le signal
est transmis aux quatre branches principales. Ces quatre signaux identiques constituent I’entrée du
niveau suivant de 1’arbre. Le processus est réitéré jusqu’a la derniére étape, ou le signal synchronise

les blocs locaux. Pour contrdler au mieux le temps de propagation sur les lignes constituant I’arbre et
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le niveau du bruit, chaque ligne est souvent entourée par des lignes d’alimentation [Ave-99]. La
largeur des conducteurs se réduit progressivement tout au long du chemin de transmission du signal
jusqu’aux niveaux inférieurs de la hiérarchie (Fig.1.5). Dans le but de diminuer les réflexions parasites
I’impédance du conducteur quittant chaque branche Z.; doit étre deux fois plus ¢élevée que celle du
conducteur qui envoie le signal [Bak-86], [Nek-93].

La grille est la structure la plus simple : une grille conductrice est alimentée par des répéteurs.
Les avantages de cette structure résident dans sa régularité, sa granularité (tous les points du circuit
sont aisément atteints), sa robustesse aux variations technologiques et la facilité de sa conception. Son
inconvénient principal tient au fait que cette structure est trés capacitive et donc, consommatrice

d’énergie.

Figure 1.5 : Motif d’arbre H avec diminutions successives de la largeur du conducteur pour le contrdle d’impédance.

1.1.2. L’impact de I’évolution technologique

L’augmentation de la densit¢ d’intégration a conduit au développement de réseaux
d’interconnexions denses avec un nombre de pistes métalliques constamment croissant et un pitch
décroissant. Ces interconnexions sont le sicge d’effets parasites tels que le retard de propagation du
signal, la désynchronisation des signaux d’horloge, la consommation de puissance et la limitation de la
bande passante. Ces effets deviennent de plus en plus aigus avec la miniaturisation des réseaux et avec
I’augmentation de la fréquence, faisant des interconnexions un facteur limitant pour les performances
des circuits. Ces phénomenes parasites et leur conséquences sur les interconnexions globales, qui sont

les plus contraignantes pour les futures générations de circuits intégrés, sont présentés dans la suite.

1.1.2.1. Le retard a la propagation du signal

La limite fondamentale des performances des interconnexions est le retard entre I’instant ou le
signal est émis et I’instant ou il est recu. Le temps de propagation d’un signal peut étre divisé en
plusieurs intervalles. Il dépend de chaque partie du réseau de transmission : la porte logique, les

interconnexions et 1’étage tampon (buffer) de sortie.
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Les figures suivantes (Fig.1.6) et (Fig..7) illustrent les schémas équivalents d’une liaison
typique qui comprend des inverseurs et des transistors. Le retard de propagation peut étre exprimé

pour cette liaison par [Bak-85, Bak-95] :

t=(2,3 RytRin)* Cine (14)

Vop
Interconnexion
o |
i vVV\/—0 l [
C
Figure 1.6 : Exemple d’une liaison typique. Figure 1.7 : Circuit électrique équivalent.

ou R et Ry, sont respectivement les résistances du transistor et de 1’interconnexion, et Cy, la
capacité de I’interconnexion.

Pour les liaisons les plus longues, telles que celles qu’assurent les lignes globales, le retard est
dominé par le retard des interconnexions puisque leur résistance est beaucoup plus grande que la
résistance de sortie des transistors et leur capacité bien supérieure a celle de 1’étage de sortie. La
figure 1.8 présente les prédictions de I'ITRS 2004 pour le retard RC des interconnexions occupant les
divers niveaux métalliques dans les circuits intégrés. Ces résultats sont basés sur des résultats de

simulations ¢lectromagnétiques.

100 | A Retard des interconnexions globales
sans répéteurs
Retard des interconnexions globales
avec répéteurs

10

Retard
relatif 1

* Retard des interconnexions locales
@ Retard de transistors

0.1

250 180 130 90 65 45 32
Génération technologique (nm)

Figure 1.8 : Le retard relatif des interconnexions en fonction de la génération technologique (ITRS 2004).
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Concernant les lignes locales, I’intégration du cuivre, meilleur conducteur que 1’aluminium et
des di¢lectriques de basse permittivité a permis de baisser les capacités parasites et d’améliorer leurs
performances. En plus, la longueur de ces interconnexions diminue d’une génération a I’autre, il est
donc prévu que I’évolution de la technologie induise une réduction des temps de retard sur ces lignes
d’une maniére similaire a celle observée pour le temps de transition des transistors.

Les interconnexions intermédiaires ont a priori des résistances et des capacités faibles, résultat
de leur plus grande section. En outre, leur longueur dérive de la taille des blocs logiques isochrone, qui
n’augmente que peu a chaque nouvelle génération. Le retard qu’elles introduisent augmente peu et
I’introduction de dié¢lectriques a permittivité faible suffit & compenser cette hausse.

En revanche, les conséquences de la réduction des dimensions se révélent particuliérement
dégradantes pour les interconnexions globales, qui deviennent de plus en plus longues.
L’augmentation du retard de propagation du signal dans ces lignes limite les performances des circuits
intégrés des générations a venir, méme avec 1’insertion de répéteurs. Des solutions technologiques et

conceptuelles nouvelles sont requises.

1.1.2.2. L’insertion des répéteurs

Puisque le retard de propagation du signal présente une dépendance avec le carré¢ de la
longueur d’une interconnexion, une fagon évidente pour réduire ce retard est de diviser la ligne en
cellules plus courtes (Fig.I.8). Dans ce but, des répéteurs, qui sont principalement des inverseurs
CMOS, sont insérés entre les cellules. La figure 1.9 illustre une ligne longue, dont la longueur L est
divisée en un nombre k de segments de longueur L/k, entre lesquels 1’insertion des répéteurs est

uniforme.

h rRic h h rRLcC h
L/k L/k

Figure 1.9 : Insertion de répéteurs le long d’une interconnexion modélisée par RLC.

Etant donné que les répéteurs ont leur propre temps de retard, ils occupent de la surface
supplémentaire et ils consomment de la puissance, il existe un nombre optimum de sections pour
diviser la ligne. Plusicurs modeéles existent pour déterminer ce nombre optimum, ainsi que les
dimensions et le retard interne des répéteurs [Adl-98, Ven-00]. Une contribution majeure proposée par
Bakoglu [Bak-90, Bak-85] caractérise le retard des répéteurs en se basant sur leur capacité d’entrée et
leur résistance de sortie. L’égalité entre le retard propre au segment conducteur et celui du répéteur
donne le nombre et la taille optimale pour une impédance d’interconnexion spécifique. Pour le cas

d’une ligne RLC, les travaux menés par Ismail et Friedman [Ism-00] ont montré que le nombre
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optimum de répéteurs pour obtenir un minimum de retard se trouve entre le nombre maximum pour
une ligne RC et zéro pour une ligne LC.

Afin d’illustrer ces éléments, nous utilisons 1’analyse de [Sak-93] pour laquelle le nombre
optimum de segments (V) et le retard sur une ligne munie de répéteurs sont extraits par le modele o de

court circuit et ils sont décrits respectivement par :
N=I\NR-C/2T (L5)

r=RC-L+BC.p+(N-1)T; (L6)
2N
Dans le cas d’une interconnexion en Al de longueur 1,5 mm, de largeur 2 um et de hauteur 1
um dans une technologie CMOS 0,5 pm (T, = 125 ps, R = 100 Ohm ), le calcul montre que la solution
optimale consiste & découper la ligne en deux segments (N = 2) et insérer un seul répéteur. Le retard
de I’interconnexion est alors de t =750 ps, ce qui est sept fois plus grand que le temps de parcours

(Tor= 100 ps) pour la méme distance. Le cas sans répéteurs donne 881 ps.

1.1.2.3. Le décalage (skew) de la distribution des signaux d’horloge

Idéalement, le signal d’horloge devrait parvenir en méme temps a tous les éléments a
synchroniser. Néanmoins ce signal doit étre distribué par un réseau qui comprend des répéteurs et des
interconnexions et par conséquent il arrive a ’entrée des divers ¢léments a des instants différents. Le
décalage temporel avec lequel le front du signal arrive aux divers points a synchroniser s’appelle skew,

(Fig.1.10) et il est défini par 1’équation :

skew = TC[ - TCf. (17)
Entrée des données
Sortie des données
~— Registre Bloc Registre
_ i combinatoire f
Entrée d’horloge Ci T I Cf Entrée d’horloge

Figure 1.10 : Schéma représentatif du skew d’horloge.
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Les origines du skew sont multiples. Citons [Wan-83] : i) la différence de longueur du lien
entre la source d’horloge et les registres, qui donne une valeur variable au retard RC, ii) la différence
de délais dans les répéteurs sur le chemin entre la source et les registres, iii) les différences entre les
parametres technologiques des différents chemins (résistance linéique, capacité linéique, dimension
des lignes...)

La fréquence maximale fcpxmax avec laquelle les données peuvent Etre traitées dans un systéme
numérique constitué d’éléments de synchronisation entre lesquels il y a un bloc combinatoire est
donnée par [Fri-01] :

L Tepmin>Token+ T (1.8)

fCLKmax

expression dans laquelle Tepy, est la période d’horloge minimale, Ty, est le retard relatif des fronts
d’horloge et Tpp est le retard total entre deux registres. Comme 1’indique 1’équation précédente, le
skew peut limiter considérablement la fréquence maximale d’utilisation d’un systéme synchrone :
I’augmentation de la fréquence des signaux a véhiculer induit la diminution de leur période. Par
conséquent, le retard relatif (skew) devient une fraction de plus en plus grande du cycle d’horloge. Si
le skew est supérieur a 10 % de la période du signal, il peut provoquer des dysfonctionnements du
circuit.

Le skew étant essentiellement di au déséquilibre des temps de propagation dans les différentes
branches du réseau de distribution d’horloge, une structure symétrique en H ou plus rarement en X,
permet de le minimiser : chaque trajectoire entre le générateur et les registres a la méme longueur et
pratiquement un retard identique. Dans une telle structure, le skew est dG principalement aux variations
technologiques des parametres ¢électriques des branches et a la variation de la température du substrat
[Aja-01].

Dans le but de réduire les distorsions subies par le signal d’horloge et de minimiser le temps
de propagation sur les branches, des répéteurs sont insérés réguli¢rement le long des lignes constituant

I’arbre. La figure .11 présente un exemple d’arbre avec des répéteurs en trois niveaux [Fri-01].

Source

d’ horloge

{><>
>
{>c

YYYYYTYTY

Figure 1.11 : Motif d’arbre H avec des répéteurs en trois niveaux.
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Cette approche devient essentielle quand la surface a couvrir est grande et elle améliore
considérablement la précision et la forme des signaux a transmettre. Pourtant I’insertion de répéteurs
contribue a accroitre les ressources matérielles utilisées et nous cherchons généralement & minimiser
leur nombre. Ce dernier dépend de la capacité d’entrée totale (registres et interconnexions) et de skew
acceptable [Mij-87]. En plus les répéteurs donnent naissance a une nouvelle source de skew, puisque
les caractéristiques des €léments actifs (tension du seuil, mobilité) se révelent beaucoup plus sensibles
a la variation du procédé de réalisation que les éléments passifs.

Nous venons donc de voir que la progression de la technologie rend de plus en plus difficile la
distribution des signaux d’horloge dont les transitions sont parfaitement déterminées et abruptes. De
plus le skew devient de moins en moins contrélable et il est difficile de transmettre une horloge a
quelques giga hertz sur la surface entiére d’un circuit. La distribution des signaux d’horloge a deux
fréquences différentes est une solution actuelle pour ces contraintes : une horloge globale diffuse un
signal de fréquence relativement faible sur toute la surface du circuit et des horloges locales, de
fréquence rapide, obtenue a partir de 1’horloge lente par multiplication de fréquence, synchronisent
localement chaque partie du circuit. Par conséquent, des nouvelles architectures dites GALS (Globally

Asynchronous and Locally Synchronous) sont introduites [Mei-99, Sjo-00].

1.1.2.4. La consommation de puissance

La puissance dissipée dans un circuit et 1’échauffement thermique qu’elle induit sont des
limites majeures a 1’évolution des circuits. Le réseau de distribution de 1’horloge des microprocesseurs
actuels consomme une grande fraction de la puissance totale du circuit, typiquement un tiers,
[Gro-98], [Tam-00], [Gro-02] et par conséquent a un impact important sur les performances du

systéme. La puissance dissipée se divisée en trois parties :
Hotale:B/ynamique+Pcourt—circuit+Pfuites (19)

La premiére contribution a la consommation d’énergie, la plus importante, est la puissance
dynamique liée aux charges et décharges des capacités parasites associées aux interconnections et aux
transistors. La puissance dynamique est représentée par 1’équation :

P

dynamic

=a- f ’ Ctotale ’ ded (110)

avec o le facteur d’activité (o= 1, pour I’horloge), f la fréquence d’opération, Cie, la capacité
parasite et Vyq la tension d’alimentation.
La puissance de court circuit est liée au fait qu’il y a un moment ou les paires de

transistors NMOS et PMOS sont simultanément en état de conduction. Il se forme alors un chemin
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direct de conduction vers la masse et par conséquent un court circuit. L’énergie dissipée dans ce cas
est donnée par :

P

court—circuit

=/ -V, (111)
Enfin la puissance de fuites est dissipée quand il n’y a pas opération du circuit :

P

fuite = 1 Vi (112)

Juite
Puisque dans les circuits CMOS VLSI, la contribution principale a la consommation, est la puissance
dynamique, la réduction de cette quantité requiert la diminution de la fréquence d’opération, de la
tension d’alimentation et/ou de la capacité totale du réseau. Pourtant, la diminution de la fréquence est
contradictoire avec la tendance vers des circuits de plus en plus rapides. Certaines techniques sont
donc proposées dans la littérature pour diminuer la tension d’alimentation et la capacité de la charge

[Ath-00].

1.1.2.5. Le débit global

Le débit global d’un réseau d’interconnexions métalliques est donné par 1’équation [Mil-97] :

B=B»- %2 (1.13)

expression empirique dans laquelle A est la surface totale de conduction, L la longueur de la ligne, et
B, une constante dépendant de la technologie, valant environ 10 '° dans le cas des circuits actuels. 11
est a noter que le débit ne varie pas avec le facteur d’échelle et que donc, les interconnexions
électriques classiques ne peuvent pas assurer de débits de I’ordre du térabit par second, tels que ceux

requis pour les générations a venir.
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1.2. LES SOLUTIONS INNOVANTES

La nécessité d’introduire de nouveaux systémes d’interconnexions, différents du couple
métal - isolant traditionnel, a été soulignée par le Roadmap de 1997. Pour premicére fois, il a été réalisé
que la tendance incessante pour des géométries plus petites, des fréquences plus élevées et de puces
plus grandes conduit a une incompatibilité entre les besoins en interconnexions et leurs performances.
Des analyses supplémentaires ont démontré que le probléme est particuliérement aigu pour les lignes
globales. Ces lignes n’arriveront pas a atteindre les exigences prévues par le Roadmap méme pour le
cas le plus optimiste, concernant les valeurs de la résistance et de la constante diélectrique. Cette
constatation a conduit a la recherche de nouveaux concepts d’interconnexions pour continuer
I’évolution des circuits intégrés, prévue par la loi de Moore.

Une sélection des solutions les plus prometteuses est présentée dans la suite. Des travaux
supplémentaires sont indispensables pour évaluer la faisabilité de ces solutions, et si elles présentent
de véritables avantages pour les performances des circuits intégrés. Cependant la solution ultime qui
va remplacer les interconnexions traditionnelles consistera en une combinaison des approches

présentées ensuite.

1.2.1. Les interconnexions 3D

L’introduction de technologies alternatives pour surmonter les problémes des générations
futures conduit a la conception d’intégration 3D, une solution prometteuse qui pourrait améliorer les
performances des interconnexions en réduisant le retard, la surface de circuit intégré et la
consommation de puissance.

Puisque Ia taille du circuit intégré a une influence directe sur le retard, la création d’une
deuxieéme couche de silicium actif réduira la surface totale de silicium et en conséquence la longueur
des lignes critiques et le retard associé¢. La puce entiére est donc divisée en blocs fonctionnels et
chaque bloc est placé sur une couche distincte de silicium, empilée au-dessus d’une autre [Ban-01].
Ces couches sont ensuite liées avec des interconnexions verticales et un grand nombre d’informations
est transféré entre les interconnexions horizontales de chaque couche et les interconnexions verticales
qui les relient (Fig.1.12).

Le choix d’une technologie particuliére pour fabriquer des circuits 3D dépend du cahier des
charges ; les performances du circuit sont influencées par les caractéristiques électriques des

dispositifs fabriqués et les processus de fabrication requis. L’intégration des dispositifs sur les diverses
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couches de silicium s’obtient généralement avec les processus de cristallisation de silicium amorphe,

de collage, de croissance et de cristallisation en phase solide [Sou-00].

interconnexions

) _ | verticales
deuxiéme couche

de silicium

-- via

premiére couche
de silicium Bulk Si

Figure 1.12 : Schéma de principe de 1’intégration 3D.

Sur le plan des performances, I’idée d’une architecture 3D apparait comme une réponse
¢évidente aux problémes d’interconnexions. De plus il s’agit d’une solution qui est caractérisée par une
flexibilité¢ de conception du systéme et de placement des blocs fonctionnels puisque nous pouvons
placer des circuits avec différentes tensions d’alimentation et performances sur les couches distinctes
et diminuer de cette fagon les interférences électromagnétiques entre eux. Cependant, 1’analyse des
effets thermiques est nécessaire pour comprendre les limitations de cette technologie. 1l est bien connu
que la plus grande partie de la chaleur générée dans les circuits intégrés vient des transistors et qu’elle
est dissipée par le substrat de silicium. Avec une architecture multicouche, les dispositifs qui se
trouvent aux niveaux supérieurs vont aussi générer une fraction importante de la chaleur. De plus,
toutes les couches actives sont isolées entre elles par des couches de diélectrique, lesquelles ont une
conductivité thermique plus faible que celle du silicium. Par conséquent, la dissipation de la chaleur
devient plus difficile pour les circuits 3D et peut provoquer la dégradation des performances et une
réduction de la fiabilit¢é due a I’augmentation des fuites de jonctions et a des défaillances

d’électromigration ou d’autres mécanismes activés thermiquement [Kuh-95].

1.2.2. La voie optique

Le concept d’interconnexion optique est une solution potentielle attractive qui pourrait
résoudre la plupart des problémes posés par les interconnexions intra ou inter-puce. Les avantages
couramment cités sont une capacité de transmission énorme, 1’absence de phénomenes d’interférence

¢électromagnétique, la possibilité d’une grande densité d’interconnexions et une faible consommation
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de puissance [Jia-00, Mil-00]. La difficulté majeure réside dans I’intégration, sur la méme puce, de
composants optiques et ¢électriques, ce qui souléve des problemes technologiques ardus. Le silicium
est un semi-conducteur a gap indirect, ce qui le rend peu efficace pour la génération de photons. Par
contre, les matériaux III-V ou II-VI sont de bons candidats parce qu’ils sont des matériaux a gap
direct ; mais 1’incompatibilité de ces matériaux avec les processus de fabrication conventionnels du
silicium rend difficile leur implémentation dans les technologies habituelles.

Les efforts de développement d’une technologie optique se focalisent sur I’implantation d’un

émetteur, d’un récepteur et d’un guide d’onde [Che-05] (Fig.1.13).

Transmetteur Récepteur
Laser/LED _E’ Modulateu Guide d’onde Photo- :
vl optique |: i | détecteur

A

SignaE- électrique  Signal éle:ntrique v
Driver Amplificateur

Figure 1.13 : Schéma conceptuel pour la réalisation des liaisons optiques.

Le role des sources est de convertir le signal électrique en signal optique. Les sources
possibles sont les diodes électroluminescentes (Light Emitting Diode), les lasers a semi-conducteurs,
lesquels ne peuvent étre utilisés uniquement comme des sources externes. Les guides d’ondes optiques
sont constitués de deux matériaux diélectriques : un matériau d’indice élevé (le cceur) est entouré d’un
matériau d’indice plus faible (la gaine). La lumiére est guidée dans le cceur.

Du point de vue élémentaire, les phénoménes de propagation des signaux électriques et
optiques sont similaires : dans les deux cas le signal est porté par une onde électromagnétique, mais
I’onde optique est caractérisée par une longueur d’onde plus faible et une énergie de porteurs plus
élevée.

Le récepteur est le composant le plus critique d’un lien optique. Son role est de convertir le
signal optique en signal électrique en minimisant le bruit et la distorsion. Le récepteur peut en général
étre séparé en trois blocs: le signal optique est converti par le photo détecteur, puis un
préamplificateur délivre une tension de faible amplitude en minimisant le bruit, un deuxiéme étage
d’amplification permet de délivrer une tension d’amplitude plus élevée et un circuit de décision génere
le signal numérique. Les détecteurs peuvent étre des photodiodes ou des phototransistors. Les
paramétres principaux permettant de sélectionner un détecteur sont la longueur d’onde de
fonctionnement, la vitesse et la sensibilité. Une jonction PN polarisée en inverse est la photodiode la

plus simple. Le préamplificateur a comme fonction la conversation du courant issu du photo détecteur
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en une tension de faible amplitude. La principale difficulté porte sur le compromis bande
passante/sensibilité. Un exemple de distribution d’horloge optique est montré sur la figure 1.14. Le
réseau consiste en une seule source photonique, couplée a un guide d’onde avec des photo détecteurs

aux extrémités.

Photodétecteur

Source lumineuse
modulée

Diviseur

Figure 1.14 : Exemple de distribution d’horloge optique.

L’incorporation de guides optiques dans les composants présente plusieurs avantages. Dans un
premier temps, le débit est augmenté puisque 1’information est portée par la lumiére. Les problémes
liés aux couplages électromagnétiques disparaissent ainsi que tous les effets parasites liés a un systéme
purement électrique. Nous remarquerons toutefois qu’il existe des imperfections a cette technologie du
“tout optique” : le rendement est faible puisqu’une partie de I’énergie est perdue lors de 1’émission,
lors du transport de 1’information et lors de la réception. En effet, il est difficile d’aligner les faisceaux
optiques entre deux éléments du circuit. De plus, les émetteurs en silicium ne sont pas les plus
performants. Enfin, 1’absorption au cours de la propagation peut étre importante et cette approche

présente des difficultés technologiques qui sont loin d’étre résolues.

1.3. LES INTERCONNEXIONS RF

Les interconnexions RF constituent une des solutions radicales proposées pour répondre a la
problématique des systémes conventionnels. Elle se focalise principalement sur la distribution des
signaux d’horloge. Cette approche a été proposée dans la littérature pour les liaisons inter et intra puce
sous deux configurations différentes : les interconnexions RF guidées [Cha-01-a, Cha-01-b, Ryu-01] et
les interconnexions RF sans fils [Flo-00]. Un systéme d’interconnexions RF comprend en général un
émetteur RF qui génére le signal sinusoidal, un canal de transmission et un récepteur qui permet la
reconversion du signal détecté en un signal d’horloge conventionnel. La différence essentielle entre la
solution guidée et la solution sans fils est le canal de transmission. Les premiers résultats obtenus pour
ces nouveaux systémes d’interconnexions confirment leurs potentialités méme si les performances

restent & comparer aux interconnexions métalliques conventionnelles.
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1.3.1. Interconnexions RF- guidées

Ce travail est motivé par le fait que la transmission des micro-ondes en milieux guidés tels que
les lignes micro-ruban ou coplanaire présente de faibles atténuation et dispersion jusqu’aux fréquences
voisines de 200 GHz [Fra-91]. Le systéme proposé [Cha-01-a, Cha-01-b, Shi-02], consiste en un LAN
(Local Area Network) localisé a I’intérieur d’un Multi Chip Module. Nous pouvons distinguer des
entrées et des sorties, des coupleurs capacitifs, des circuits de transmission RF et une ligne

micro-ruban ou coplanaire en guise de milieu de propagation du signal (Fig.1.15).

| Ligne de transmission |

r=-= _L' = :;I Coupleursﬂ:‘ ' _I_ """

Modulatewr | capacitives | Démo#u]ateur
1
RE (Tx) 1 — ! Ce 1 RF (Tx)
1 ! 1 !
1 1
I I
1 ! 1 !
[ ! [ !
Cdmem 72770 chip

Figure 1.15 : Schéma équivalent de la transmission RF guidée sur le MCM.

L’emploi des techniques de modulation CDMA (Code Division Multiple Acess) et de FDMA
(Frequency Division Multiple Acess) permet d’obtenir une communication simultanée sur plusieurs
canaux, qui partagent le méme milieu de propagation. Apres une étape de modulation, le transmetteur
envoie les signaux au canal de transmission par 1’intermédiaire d’un coupleur capacitif, situ¢ a une
distance de 25 pm de la ligne de transmission. Il présente une surface de 1000 pm’ et une capacité de
I’ordre de 10 fF. La ligne, qui a une largeur de 100 um, est adaptée a son impédance caractéristique
pour éviter les réflexions parasites a ses extrémités. Le récepteur effectue la démodulation pour
récupérer les données en bande de base. Une technologie CMOS de 0,18 um a été employée. Les
distributions d’horloge intra et inter puce ont été démontrées respectivement a la fréquence de 2,8 GHz
avec une porteuse RF de 5 GHz et a la fréquence de 4 GHz avec une porteuse de 10 GHz. La
puissance consommée a été estimée a 48 mW par paire de transmetteurs. Les avantages de cette
solution sont principalement la bande passante large de 100 Gb/s/interconnexion, la communication en

méme temps sur un grand nombre de canaux, et la compatibilité avec la technologie silicium.
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Un deuxiéme systéme a été proposé [Ryu-01] pour la distribution guidée d’horloge dépassant

le GHz sur PCB (Fig.1.16).

RF Transmetteur| | Réseau de distribution]| RF Récepteur
d’horloge

Oscillateur- v
vVCO
I amplificateur
 —

A

T sortie

coupleur

Figure 1.16 : Systéme proposé¢ pour la propagation des signaux d’horloge sur PCB.

Ce réseau est constitué d’un émetteur pour générer le signal RF, d’un arbre H avec des lignes
micro-rubans ou strip-lines, des diviseurs de Wilkinson et d’un circuit de restitution en réception.
L’arbre H est amélioré par le remplacement des jonctions T par des diviseurs de Wilkinson qui
permettent aux ondes arrivant sur les nceuds de voir la méme impédance caractéristique et réduire ainsi
considérablement les réflexions. Un premier démonstrateur a été réalisé avec 32 points de sortie. Les
circuits de réception sont implantés dans une technologie CMOS de 0,35 um avec trois niveaux de
métallisation. La puissance mesurée au niveau des 32 sorties est de — 24 dBm pour une puissance
d’entrée de — 4 dBm. Le skew maximum est de 22 ps a la fréquence de 2 GHz. Cette solution est
particuliérement bien adaptée pour des fréquences comprises entre 200 MHz et 10 GHz et des
longueurs d’interconnexions variant entre 10 cm a 3 m. Les points forts de cette approche sont la
réduction de la consommation du circuit de distribution d’horloge liée a I’emploi de signaux RF a
basse amplitude, la suppression des réflexions successives de 1’arbre H, et la diminution du retard

relatif.

1.3.2. Interconnexions RF sans fils.

La mise en ceuvre des interconnexions sans fils consiste en 1’intégration d’un réseau de
transmetteurs et de récepteurs pour constituer des liaisons entre deux points du circuit intégré ou entre
deux circuits intégrés voisins. La figure 1.17 présente un schéma conceptuel de distribution des
signaux d’horloge au sein d’une puce par un systéme sans fils, qui remplace le réseau traditionnel
d’arbres en H. Une antenne centrale émet une onde électromagnétique a travers I’ensemble de la puce

et les antennes miniatures intégrées dans chaque bloc fonctionnel détectent cette onde. Un signal
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d’horloge local est ensuite généré. Cette solution est motivée par le fait que [’augmentation de la
fréquence permet de réduire la longueur des antennes et de rendre leur implantation dans les circuits
actuels envisageable. L information est transmise a une vitesse proche de la vitesse de la lumiere ce
qui devrait permettre de réduire le retard de propagation du signal et par conséquent le retard relatif
(skew). Un tel systéme ne nécessite pas de développement technologique, ce qui démontre son intérét

économique.

puce

—J _J _J
—J _J _J

Z
z
5

Figure 1.17 : Schéma équivalent de la distribution sans fils de signaux d’horloge en utilisant des antennes dipdles.

La premiére démonstration d’un systéme d’interconnexions sans fils intra-puce a été faite a la
fréquence de 7,4 GHz [Flo-00]. Le circuit de réception (Fig.I.18) comprend 1’antenne, 1’amplificateur
a faible bruit (L.N.A.), les buffers et les diviseurs de fréquence. Dans cette étape, une antenne externe a
été employée pour émettre le signal global. Il est ensuite détecté par I’antenne réceptrice, amplifié,
divisé (8 : 1) pour produire le signal local a la fréquence de 925 MHz, puis répété et distribué dans les
divers blocs. Le circuit de réception a été implanté dans une technologie
CMOS 0,25 um, avec cing niveaux de métallisation et un substrat dopé P, de résistivité

conventionnelle.

Antenne Diviseur
Recepteur > de
fréquence

V VY

Figure 1.18 : Circuit de réception utilisé pour la détection des signaux RF.

L’antenne est un dip6le linéaire de longueur 2 mm et de largeur 10 pm, ce qui correspond a un
dixieme de la longueur d’onde (A/10) dans I’oxyde de silicium (g, = 3,9) a la fréquence de 7,4 GHz. La
distance qui sépare I’antenne et le substrat est 7 um. Le bilan de transmission entre les dipoles intégrés

au dernier niveau de métallisation (Ms) et a une distance de 3,3 mm, donne un coefficient de
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transmission (S;) de - 64 dB et un gain de transmission (G) de - 49 dB. Ce niveau élevé d’atténuation
est li¢ aux pertes de conduction dans le substrat semi-conducteur et a la présence d’interférences
¢électromagnétiques. La différence entre le coefficient de transmission et le gain de transmission
provient de la désadaptation de I’antenne : son impédance caractéristique a la fréquence de 7,4 GHz
est Z,=20-j300 Ohms, loin de I'impédance prévue pour I’amplificateur a faible bruit fixée a 100
Ohms. Cet écart s’explique vraisemblablement par la difficulté & simuler précisément 1’environnement
technologique des structures (remplissage des niveaux métalliques par des blocs métalliques, présence
de couches diélectriques non-conformes ou de passivations, intégration de vias, etc...).

Le récepteur est capable de détecter un signal de - 43 dBm a ’entrée de I’amplificateur a
faible bruit (L.N.A.). La mesure des paramétres [S] sous une impédance de 50 Ohms indique que le
gain de I’amplificateur est de 10 dB. Etant donnée que I’atténuation du systéme de transmission sans
fils est de - 64 dB a la fréquence de 7,4 GHz, il faut disposer d’un amplificateur externe délivrant une
puissance de + 21 dBm a I’entrée de I’antenne émettrice. La consommation du récepteur est 62,5 mW
sous une alimentation de 2,5 V dont 21 mW pour I’amplificateur a faible bruit et 18,4 mW pour les
diviseurs de fréquence. La surface du circuit est 2 x 0,7 mm’ dont I’antenne occupe 72 %. En
supposant qu’il faut seize récepteurs pour distribuer 1’horloge locale a travers tout un circuit, la surface
totale occupée sera de 22,4 mm?>, ce qui représente 6,5 % de la surface moyenne d’une puce pour la
génération 0,25 pm.

L’amélioration des performances liée a I’augmentation de la fréquence des signaux transmis et
a I’emploi d’une technologie plus avancée explique la motivation pour la poursuite de ces travaux,
avec la démonstration d’un systéme plus complet a la fréquence de 15 GHz, a partir d’une technologie
CMOS 0,18 pm [Flo-01-b, Flo-02]. Le principe de fonctionnement est identique mais dans cette
deuxiéme étape le circuit de transmission est lui aussi intégré (Fig.l.19). Le signal global est
maintenant généré dans la puce elle-méme par un oscillateur (V.C.0.), amplifi¢ et amené jusqu’a
I’antenne émettrice pour étre ensuite propagé a travers le circuit intégré jusqu’aux éléments de

détection.

Antenne
—| vco. [ Transmetteur
— Tx

Figure 1.19 : Premier circuit de transmission intégré sur puce pour les interconnexions sans fils.
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Le V.C.O. doit présenter un faible bruit de phase pour améliorer la qualité¢ de I'horloge : des
transistors PMOS qui présentent un bruit en 1/f faible sont donc utilisés. La consommation du circuit
de transmission est 48 mW, dont 7,2 mW dissipés par le V.C.O., pour une tension d’alimentation de
1,5 V. La surface occupée est 0,64 x 2 mm?®. Concernant le récepteur la consommation et la surface
sont respectivement 40 mW et 0,66 x 2 mm”. Les antennes sont intégrées au dernier niveau métallique
(Mp) en cuivre. 11 s’agit de dipoles zig-zag de longueur 2 mm et de largeur 10 um, avec un angle de
courbure de 30° et une longueur de bras de 80 um (Fig.[.20). Ce type d’antenne présente de meilleures

caractéristiques de transmission comparé a une antenne dipole linéaire de méme longueur [Kim-00].

2 mm

Figure 1.20 : Schéma de I’antenne zigzag employée.

Pour éviter d’occuper une surface rédhibitoire, les antennes ne fonctionnent pas en résonance
et ’introduction d’inductances est indispensable pour effectuer 1’adaptation dans les circuits de
transmission et de réception. Le gain de transmission, a la fréquence de 15 GHz est - 53 dB a une
distance de 6,7 mm et - 45 dB a une distance de 3,7 mm. La présence d’interférences entre le
transmetteur et le récepteur dégrade ces valeurs de 5 a 10 dB. L’étude a également montré que les
antennes intégrées sur le premier niveau métallique présentent un gain plus élevé de ~5 dB que celles
qui sont situées aux autres niveaux [Flo-01-b]. Le tableau II résume les paramétres mesurés et attendus
de cette démonstration. La différence entre les valeurs prévues par les simulations et les valeurs
obtenues pendant la mesure souligne la nécessité de développer des outils de simulation afin de
prendre en compte toutes les informations réelles et pouvoir ainsi prévoir plus précisément tous les

paramétres caractéristiques des chaines de transmission et de détection du signal sur la puce.
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TABLEAU II
V.C.0. Simulations Mesure Amplificateur Simulations Mesure
@ 20-21,6 GHz @ 14,3-15 GHz  de sortie @ 21 GHz @14,4 GHz
Consommation 3mW 7,2 mW Consommation de 24 mW 41 mW
de puissance : (Vdd=1,5V)  puissance : (Vdd=0,9V) (Vdd=1,3V)
Bruit de phase : - 113 dBc/Hz @  Puissance délivrée + 12 dBm - 12,9 dBm
3 MHz a I’antenne :
L.N.A. Simulations Mesure Diviseur de Simulations Mesure
@ 21 GHz @ 14,4 GHz fréquence
Consommation 11,2 mW 28 mW Consommation de 6 mW 4,5 mW
de puissance : puissance : (Vdd=1,5V) (Vdd=2,1V)
Configuration 2,94 dB 8 dB Vitesse de 15,8 GHz /
du bruit : Commutation : 20,4 GHz
(Vdd : 1,5/2,1 V)
Gain : 27 dB 21 dB
Antennes Simulations Mesure
Gain @ 6,7 mm : -48 dB -53dB
Impedance : 125-j55 Ohms 89-j43 Ohms

1.3.3. Faisabilité et défis des interconnexions RF sans fils

L’objectif de tout systeme d’interconnexions est d’assurer une liaison fiable en minimisant en
méme temps le bruit et les interférences, la puissance consommée et la surface occupée. Pour les
interconnexions RF, les objectifs demeurent identiques, avec la nécessité supplémentaire d’évaluer les
parametres de circuits spécifiques pour les radiofréquences tels que le gain, la linéarité, I’adaptation et
le bruit. Dans ce paragraphe sont présentées les études relatives a ces divers aspects, complétant

I’évaluation de la faisabilité d’une solution sans fils.

1.3.3.1. La vitesse de propagation du signal

La motivation principale pour I’introduction de réseaux d’interconnexions alternatives est
I’augmentation du temps de retard dans les interconnexions conventionnelles. L’étude menée par
Floyd [Flo-01-b] indique le retard associé aux interconnexions sans fils en technologie 0,18 um. Ce
délai de transmission provient du temps de vol (t.f) et du retard propre au récepteur. En supposant que
le milieu dominant de propagation des ondes est le silicium, ce qui constitue un pire cas de retard en
raison de la permittivité plus élevée (e,= 11,7), le temps de vol pour une distance de 1,3 cm (distance
maximale) est 150 ps. Le retard li¢ au récepteur a été estimé avec des simulations SPICE a 188 ps. Le

retard total résultant pour la propagation du signal entre le transmetteur et la sortie du récepteur est
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338 ps, ce qui correspond a 63 % de la période d’un signal de fréquence 1,875 GHz. Le retard relatif
(skew) est 34 ps soit 6,4% de la période du signal de sortie, ce qui reste inférieur au niveau maximal
acceptable (10%). Ce retard d’un systeme d’interconnexions sans fils reste assez ¢levé. Ce qui rend
attractive cette solution est le fait que ce retard diminue avec I’insertion des nouvelles générations
technologiques, contrairement aux interconnexions globales, dont les performances se dégradent a
chaque nouvelle génération. Ainsi, le passage d’une technologie 100 nm a 70 nm, diminue le retard
des transistors de 30% et augmente la distance maximale couverte par les interconnexions de 7%. Par
conséquent, le temps de vol augmente de ~7% et le retard du récepteur diminue de ~30%. Le retard

d’une liaison diminue alors de 338 ps a 292 ps, donc de 14 %.

1.3.3.2. La consommation de puissance

L’étude menée par Floyd [Flo-99] a permis de comparer la puissance dissipée par un réseau
d’horloge sans fils et la puissance des réseaux de distribution conventionnels, tels qu’un arbre en H
avec les répéteurs, ou une grille. Cette étude est basée sur la relation dynamique (eq.l.10) suivante, en
supposant que la tension d’alimentation et la fréquence d’opération sont les mémes pour tous les

systemes.

P

dynamic — & ° S Cooate 'ded

Dans ces conditions, comparer les puissances revient a une comparaison de la capacité totale
[Res-98]. Celle-ci comprend essentiellement trois composantes : la capacité Cg liée aux niveaux
supérieurs qui assurent la distribution du signal entre sa source et les divers blocs, (y compris la
capacité de ces blocs et des répéteurs), la capacité des interconnexions Cy entre la sortie des répéteurs
et les points & synchroniser et enfin la capacité d’entrée C, de ces mémes points. Le tableau III résume

les conclusions de cette étude portant sur la dissipation de puissance.

TABLEAU III

Capacitance (pF) 0,1 um, Cu, k=2, Vdd=1,2 V, @ 2 GHz, 16 sorties

Grille Arbre en H Sans Fils
Cg 1281 870 1064
Cw 772 52 52
CL 1242 1242 1242
Cr=Cg+ Cy+ C,, 3295 2164 2358
% Puissance 5,9 3,9 42
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Les performances du réseau sans fils sont comparables a celles de I’arbre H et meilleures que
celles de la grille en terme de puissance. Ces résultats sont basés sur des résultats expérimentaux pour
I’horloge sans fils a 0,25 pum et d’autres résultats publiés pour la grille et l'arbre en H
[Res-98]. Une méthodologie de réduction d’échelle a été ensuite employée pour les prédictions des

valeurs en technologie 0,1 um.

1.3.3.3. Les interférences électromagnétiques

La réalisation d’un systéme d’interconnexions RF demande un rapport signal sur bruit élevé a
I’entrée de chaque bloc récepteur. Il y a plusieurs facteurs a considérer pour estimer le rapport signal
sur bruit maximal pour une distribution sans fils de signaux d’horloge : la puissance du signal
transmis, le gain de transmission des antennes, les effets des interférences liés a la présence des autres
structures, le bruit thermique et le bruit induit sur les antennes a cause des transitions des circuits
digitaux voisins. Le bruit provenant des circuits digitaux a deux contributions : le bruit généré par les
transistors, qui injectent du courant dans le substrat commun, et le bruit induit sur les antennes a cause
du couplage avec des lignes longues situées a proximité. Pour les basses fréquences ou le rayonnement
reste limité, ces deux contributions demeurent assez ¢levées [Meh-03]. L’augmentation de la
fréquence du signal émis par les antennes en comparaison avec la fréquence du circuit et la
combinaison des antennes avec des structures différentielles devrait réduire ce type de bruit. Le
rapport signal sur bruit a été estimé dans une étude récente [Bra-00], menée a la fréquence de 18 GHz,
pour une distance de 2 cm entre les antennes émettrice et réceptrice, a ~ - 23 dB. Le signal d’entré a
été fixé a + 10 dBm, ’atténuation du canal est - 53 dB, le bruit thermique - 64 dBm, le bruit digital
- 72 dBm et 5 dB I’atténuation liée aux interférences.

Plusieurs études sont menées pour mieux comprendre 1’atténuation provoquée par les
structures présentes sur le chemin de propagation des ondes [Y00-00, Ras-02, Guo-03]. La densité, la
géométrie et 1’orientation de ces structures fixent 1’atténuation, qui varie entre 5 et 10 dB. Tous ces
résultats montrent que le milieu le plus intéressant pour la propagation des ondes est le substrat du

silicium.

1.3.3.4. L’intégration des antennes

Le choix d’un type d’antenne par rapport a une autre est basé essentiellement sur la flexibilité
conceptuelle, le rapport puissance transmise/puissance €mise, la surface occupée et la facilité
d’excitation. Les antennes principalement proposées dans la littérature sont des antennes linéaires :

monopoles de longueur 1 a 3 mm, dipdles de longueur 2 mm et zigzag de longueur 2 mm
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[Kim-00, Ras-03]. L’insertion d’antennes de type patch s’avére moins intéressante a cause de leur
encombrement et de la nécessité de plans de masse afin d’effectuer 1’excitation.

La taille d’une antenne intégrée est limitée par les dimensions du circuit. Plusieurs techniques
de miniaturisation sont référencées dans la littérature [Skr-01]: D’insertion de matériaux de
permittivité élevée, le chargement des antennes par des éléments localisés (afin d’augmenter la
permittivité effective et de réduire la taille), I’introduction de plans de masse et de court—circuits. Pour
les applications sans fils, ou la vitesse de propagation du signal et la surface occupée sont des facteurs
prédominants, la solution la plus envisageable est 1I’optimisation de la géométrie de I’antenne. Afin de
maximiser le rayonnement et de réduire la taille de I’antenne, le fonctionnement aux fréquences
élevées est imposé. La proximité de plans de masse, d’interconnexions ou d’autres structures voisines
va changer les caractéristiques des antennes. Pour les rendre efficaces, il convient donc d’optimiser

leur géométrie en tenant compte de leur environnement.
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1.4. OBJECTIF DE L’ETUDE : EVALUER LA FAISABILITE ET
L'INTEGRABILITE DES INTERCONNEXIONS SANS FILS

L’objectif de cette étude est de mener 1’évaluation des interconnexions sans fils intra puce
comme solution alternative aux systémes d’interconnexions conventionnelles. La motivation provient
des travaux réalisés récemment dans ce domaine, qui montrent qu’il s’agit d’une solution a fortes
potentialités : 1) le retard de propagation du signal diminue lors de 1’introduction de chaque nouvelle
génération, ii) la consommation de puissance est du méme ordre que dans les systémes
conventionnels, iii) les interférences électromagnétiques sont dirigeables, iv) I’intégration des antennes
sur silicium possible. De plus la compatibilit¢ d’intégration avec les procédés existants des lignes
d’interconnexions souligne 1’intérét économique de cette solution par rapport aux autres solutions
proposées pour la problématique. Les points sur lesquels notre attention était attirée afin de compléter
les études existantes sont :

= L’impact des paramétres technologiques (résistivit¢ et ¢épaisseur du silicium
permittivité et épaisseur des diélectriques, etc...) sur les performances des antennes
intégrées.

A partir des résultats de la littérature nous choisissons une paire d’antennes linéaires, afin
d’exploiter I’influence des matériaux sur les propriétés de transmission. La modélisation
électromagnétique des antennes sur le substrat de silicium permettra : i) la comparaison de nos
résultats avec les travaux déja menés dans ce domaine, ii) la compréhension de I’impact des
paramétres technologiques sur les performances du systéme. Les conclusions nous permettrons
d’optimiser la transmission du signal et de dégager des voies pour obtenir un maximum de puissance
transmise.

= La conception, la réalisation et la caractérisation des antennes et des motifs de test.

Les premiers résultats expérimentaux vont valider le modéle électromagnétique et confirmer
ainsi les hypothéses pour I’influence des matériaux. La méthodologie de caractérisation sera basée sur
la mesure dans le domaine fréquentiel de la matrice de répartition [S] entre les antennes.

= L’impact des autres niveaux métalliques sur les caractéristiques d’un systéme de
transmission sur puce sans fils.

Dans le but d’avancer vers un systéme réel nous aborderons 1’influence des métallisations
dans I’environnement des antennes. L’étude de structures complexes, difficiles a concevoir avec les
outils standards de modélisation électromagnétique sera présentée. Nous allons donc proposer une
structure innovante, avec d’excellentes caractéristiques de transmission et intégrable dans les circuits

actuels.
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= Les effets de couplage entre les ondes générées par les antennes et les composants

voisins.
Dans une derni¢re étape 1’investigation des phénomenes parasites, provenant du
fonctionnement des antennes nous permettra de conclure sur leur compatibilité avec les circuits

actuels.
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Chapitre 2 : MODELISATION ELECTROMAGNETIQUE DES
ANTENNES INTEGREES

L’intégration d’une antenne sur silicium impose 1’étude de I’influence des parametres
technologiques sur ses propriétés intrinséques et sur les propriétés des ondes transmises. L’impact du
substrat multicouche (silicium, diélectrique, métal) est donc étudié dans une premiére étape. Son
introduction sous I’antenne donne naissance principalement a deux catégories d’ondes : les ondes
rayonnées et guidées. La modélisation des antennes et des ondes est traitée de deux manicres
différentes : une étude numérique utilisant la méthode des équations intégrales et une formulation
analytique basée sur les caractéristiques des antennes imprimées et sur les propriétés des ondes
guidées. Les paramétres du substrat tels que 1’épaisseur, la permittivité et la résistivité de chaque
couche se sont montrés déterminants pour les caractéristiques du systéme de transmission.

L’implantation d’une antenne dans un systéme d’interconnexions sans fils réel rend
indispensable 1’¢tude de I’impact des autres niveaux de métallisation (interconnexions, plans de masse,
alimentations...). La méthode numérique employée ne peut donner qu’une premicre approche des
caractéristiques des antennes intégrées dans les circuits actuels. Toutes les caractéristiques
technologiques (épaisseurs, blocs métalliques pour le polissage, barricres, vias..) ne peuvent pas étre
prises en compte dans les simulations. Les différences entre le modéle et le circuit qui sera réalisé
peuvent introduire quelques écarts entre les performances simulées et mesurées. Pourtant les
simplifications introduites donnent une vision assez claire des propriétés de la transmission en
présence de métallisations, ce qui nous conduit a la proposition d’une premicre structure optimisée, en

tenant compte des niveaux de métallisations placés sous 1’antenne.
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2.1. ANTENNE EN ESPACE LIBRE

Ce paragraphe commence essentiellement avec la définition des parametres principaux des
antennes en espace libre, un cas de référence qui va nous servir sur notre étude ultérieure des antennes
sur silicium. La méthode de résolution numérique utilisée pour obtenir tous les résultats présentés dans
ce mémoire est ensuite exposée, ainsi qu’un exemple concret de validation pour une antenne en espace

libre.

2.1.1. Définition des paramétres principaux des antennes [Bal-97]

Les antennes linéaires font partie des antennes les plus anciennes, les plus simples, les plus
économiques et en méme temps les plus adaptées a une grande gamme d’applications. Leur
modélisation analytique date du début du 20°™ siécle et elle est en général basée sur la résolution des
équations intégrales type Pocklinghton (1897) ou Hallen (1938), avec un choix appropri¢ des
conditions aux limites. Des formulations analytiques sont données par plusieurs auteurs
[Kin-91, Ale-81], permettant d’obtenir la distribution du courant, I’impédance d’entrée et le champ
rayonné. Dans cette partie nous rappelons briévement quelques paramétres caractéristiques des

antennes que nous allons souvent évoquer au cours de ce chapitre.

2.1.1.1. Le diagramme de rayonnement
Considérons un dip6le demi-onde pour lequel L = A/2, comme c’est illustré sur la figure

suivante (Fig.I.1). La variation de la densité de puissance rayonnée par ce dipdle en fonction des

coordonnées dans 1’espace (r, @ , 0) est représentée par son diagramme de rayonnement (Fig.I1.2).
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Fig.II.1 : Dipdle demi-onde en espace libre. Fig.I1.2 : Diagramme du rayonnement du dipdle.
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Ce tracé permet de visualiser les directions privilégiées de rayonnement, appelées lobes.
L’angle d'ouverture a 3 dB est un paramétre important puisqu'il permet de définir les deux directions
du lobe principal pour lesquelles la puissance rayonnée vaut la moiti¢ de la puissance maximum. La
proximité des masses conductrices et du substrat entourant 1'antenne ont une influence importante sur
la forme du diagramme de rayonnement. Nous nous référons au cas simple d’un dipdle dans 1’air,
disposé horizontalement a une distance h d’un plan de masse (Fig.IL.3). Son diagramme de
rayonnement présente une dépendance du rapport h/Ay, ou A, est la longueur d’onde en espace libre

(Fig.IL.4). Plus la hauteur h est grande, plus le nombre de lobes est élevé.

. A D
0
Dip6le linéaire B 4
e
h | e
L ¢ X 90 °

Plan conducteur

Fig.IL.3 : Dipdle disposé a une hauteur h d’un plan de  Fig.IL.4 : Diagramme de rayonnement du dip6le disposé a
masse. une hauteur h d’un plan de masse.

2.1.1.2. Régions de rayonnement

L’espace autour d’une antenne est divis€ en trois régions (Fig.IL.5) : 1) le champ proche réactif
(zone de Rayleigh) ii) le champ proche rayonnant (zone de Fresnel) et iii) le champ lointain (zone de
Fraunhofer).

Les conditions limites qui séparent ces trois régions ne sont pas uniques, plusieurs critéres sont
utilisés pour les distinguer. Pour la majorité des antennes la limite extérieure du champ proche réactif,
ou I’énergie s’emmagasine et des ondes stationnaires qui ne se propagent pas existent, se trouve a une

distance de la surface d’antenne de :
R=0,62-./[}/A (IL.1)

ou A est la longueur d’onde et L la plus grande dimension linéaire de 1’antenne. Les champs électrique
et magnétique présentent une décroissance en 1/r° et 1/r” respectivement et la densité de puissance
décroit en 1/ r. Pour une antenne sur silicium (g, = 11,7) I’application de 1’équation I.1 donne que

Ry~ 0,7 mm, si L =A/2 a la fréquence de 30 GHz.
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Le champ proche rayonnant est la région de I’espace ou le rayonnement des ondes domine et
la distribution angulaire du champ dépend de la distance. Les composantes du champ électrique
présentent une dépendance avec la distance en 1/ et en 1/r et le champ magnétique une dépendance

en 1/r. La limite extérieure du champ proche rayonnant mesurée depuis 1’antenne est :
R=2-?/1 (1L2)

L’application de cette équation pour une antenne sur silicium a la fréquence de 30 GHz résulte que
Ry~ 1,5 mm.

Pour le champ lointain la différence principale provient de la distribution angulaire du champ
qui n’est plus une fonction de la distance. Les champs sont caractérisés par une décroissance en 1/r et
la densité de puissance par une décroissance en 1/r°. La limite intérieure du champ lointain est donnée

par la relation suivante :

R>2-I2/2 (IL3)

Champ lointain

Champ proche réactif
Champ proche rayonnant

Figure I1.5 : Régions du champ autour d’une antenne.

Une antenne réceptrice placée donc dans le champ proche réactif, dans le champ proche
rayonnant ou dans le champ lointain, va recevoir une densité de puissance qui décroit en fonction de la

distance comme 1/r°, 1/r° et 1/r respectivement.

2.1.1.3. Directivité, efficacité et gain

La directivité est définie comme le rapport entre la densité de rayonnement U(0, ¢) dans une
direction donnée et la densité du rayonnement d’une source isotrope U,. La densité de rayonnement de

cette derniére est égale a la puissance rayonnée par I’antenne (Pgr) divisée par 4m. Nous notons que la
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directivité ne dépend pas de la distance de I’élément rayonnant, puisque les deux densités décroissent en

1/

D(O.0)= 2 (11.4)

U(S,p) 4rU(I
Us R

L’efficacité totale d’une antenne est utilisée pour prendre en compte les pertes a 1’entrée du
dispositif et les pertes liées aux conducteurs. Elle est égale au rapport entre la puissance rayonnée (Pr)
et la puissance d’alimentation (P,) :

Y & S
e=p =erecel (IL.5)

Le terme e; est I’efficacité de réflexion provenant de la désadaptation a I’entrée du dispositif, et
s’exprime comme : e=1-S,,> avec S, le coefficient de réflexion. Les termes e, et ey sont les efficacités
qui prennent en compte les pertes provenant respectivement des conducteurs et des diélectriques. Ces
deux quantités sont en général obtenues de fagon expérimentale et comme elles ne peuvent pas Etre
distinguées, elles sont combinées ensemble pour donner I’efficacité du conducteur-diélectrique e, ou
efficacité du rayonnement. Cette efficacité est déterminée par la puissance rayonnée, divisée par la

somme de la puissance rayonnée et de la puissance liée aux pertes :

N & S
€cd P +Byertes (II 6)

Ainsi, une antenne théorique efficace a 100% aura un gain égal a sa directivité. Pour les

antennes ordinaires, le gain est li¢ la directivité par I’intermédiaire de I’efficacité :
G(Ip)=ea-D(Jp) (1L.7)
Pour une antenne demi-onde la valeur théorique du gain est égale a 2,135 dB.

La formule de Friis donne le gain de transmission, qui relie la puissance regue P, a la

puissance transmise P, entre deux antennes en champ lointain :

S
%=|S21|2=(1—|Sl1|2)‘(1—|S22|2)‘G;--Gz‘(4/j’ﬂ’)2:>G=(1_|Sll||zj(1|_|S22|2) (IL.8)

Chapitre 2 : Modélisation électromagnétique des antennes intégrées Page 47 sur 47



Etude réalisation et caractérisation d' interconnexions radiofréquences

2.1.1.4. Impédance d’entrée

L’impédance d’entrée (Z;,) est définie comme le rapport de la tension sur le courant a 1’entrée

du dispositif :

Zin=V=Rot j- Xin=Rec+Rperesj-Xin - (IL9)

La partie réelle est la somme de la résistance de rayonnement (Ry) et de la résistance des
pertes (Rperes). La partie imaginaire représente 1’énergie qui est stockée dans la région du champ
proche. La désadaptation de I’impédance entre 1’antenne (Z;) et la source (Z,) d’excitation est
dépendante de D’environnement et dégrade les performances du dispositif. Si les conditions
d’adaptation ne sont pas satisfaisantes, les ondes subissent des réflexions vers la source, donnant
naissance a des ondes stationnaires, caractérisées par le paramétre V.S.W.R. (Voltage Standing Wave
Ratio). Pour les applications pratiques un V.S.W.R. de 2 est accepté.

Lorsque la longueur de I’antenne est proche de A/2, 3A/2, etc. son impédance d’entrée (Z;,) est

purement réelle et des situations de résonance apparaissent.

2.1.2. Méthode de modélisation

La résolution théorique de tout probléeme ¢lectromagnétique est basée sur la résolution des
équations de Maxwell, sous forme différentielle ou intégrale, dans le domaine fréquentiel ou temporel.
Plusieurs méthodes sont actuellement utilisées (FDTD, TLM, FE, MOM), implantées dans des
simulateurs numériques. Le choix d’une méthode particuliere dépend d’une part du type du probleme
a résoudre (milieu ouvert ou fermé, matériaux homogenes ou pas, structure planaire ou
tridimensionnelle...) et d’autre part des ressources informatiques disponibles.

Le logiciel CST Microwave Studio [CST-02] est bien adapté pour simuler des circuits
planaires, intégrés dans une structure multicouche. Il permet donc de simuler des structures 3D, ce qui
convient parfaitement aux structures d’antennes et de couches semi-conductrices, métalliques et
diélectriques que nous allons analyser ensuite. Chaque couche est décrite par ses dimensions
géomeétriques et par sa permittivité di¢lectrique complexe.

Le CST utilise une méthode temporelle (FIT) dont 1’intérét réside dans le fait qu’elle balaye
aprés transformée de Fourier, un large spectre de fréquences. Pourtant le temps de simulation
nécessaire a la convergence des résultats est imposé par un grand nombre d’itérations. En méme temps
les mécanismes des pertes qui dépendent de la fréquence sont difficiles a prendre en compte et
nécessitent un calcul de convolution, coliteux en mémoire et en temps de calcul. Le principe de base
de la méthode de résolution numérique utilisée dans ce mémoire pour 1’extraction de tous les résultats

de simulation est présenté ensuite.
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2.1.2.1. Principe de la méthode

La méthode numérique employée consiste a résoudre les équations de Maxwell en utilisant la

technique des équations intégrales (Finite Integration Technique) [Wei-77].

§E§Z:_i1§d§ (1.10-a) §§c72=ﬂo-jjd§+ﬂo€0'i'jg'a§ (IL.10-b)
C dt N C N dt N
EI@:ELJp-dV (IL10-c) §BdS=0 (IL.10-d)

La résolution de ces équations commence par la définition précise d’un domaine de calcul, ou
les conditions limites peuvent étre finies ou infinies, avec des parois ouvertes, des murs électriques,
magnétiques ou périodiques. La création d’une discrétisation spatiale de la structure étudiée conduit a
la définition des mailles élémentaires (Fig.I1.6). Leur nombre, le rapport entre leur taille et la longueur
d’onde et le rapport entre la plus grande maille et la plus petite sont des parameétres déterminants du
temps et de la précision du calcul. A partir de ces mailles primaires, le logiciel créé automatiquement
une deuxieme discrétisation, orthogonale a la premicre afin de décrire complétement le systéme. Les
équations de Maxwell sont décrites pour chaque maille et elles sont mises sous une forme matricielle,
laquelle peut étre facilement résolue dans le domaine temporel ou fréquentiel. Les tensions électriques
et les flux magnétiques d’une facette sont calculés sur la maille primaire et les flux électriques et

tensions magnétiques sur la maille secondaire.

calcul des tensions et de §EEZ=_ d. fﬁd:S:
d . ﬂux C dt S
omaine SR
discrétisation e _ g
du calcul . ; & etej—er—e=—Yby
spatiale d 9t
Vg
e & (k2]
b,
€ 4 = .
S kgL
e; : tension électrique b, : tension magnétique EJ[d ]=[q]

b; : flux magnétique  d; : flux électrique

[sHe o

Figure I1.6 : Schéma équivalent de la discrétisation spatiale utilisée par le simulateur.

L’excitation des structures étudiées peut étre effectuée par une puissance différentielle,
(souvent de 1 W) sous une impédance de 50 Ohms ou par un guide d’onde d’impédance variable. Le
choix de I’excitation se révele un facteur critique pour aborder le mieux possible le comportement

d’une structure lorsque 1’on effectue une comparaison avec la partie expérimentale.
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2.1.2.2. Calcul de la matrice de répartition [S]

La figure 11.7 rappelle la définition de la matrice [S] : soit un quadripdle avec les plans de
référence P; et P, par rapport auxquels sont définis les amplitudes et les phases des ondes. Une onde
incidente dans le plan P; ou P, (al ou a2) donnera naissance a une onde réfléchie (b1 ou b2) et a une
onde transmise. Si le quadripdle est composé d’éléments linéaires, les relations qui relient les

amplitudes complexes (a) et (b) sont des relations linéaires et nous pouvons écrire :
! ! b (S, S,) (a
a1 I I oo 1 _ P 2| % (IL11)
——— c b2 S21 S22 a,

Y S S a
b1 <= " Sz “ a2 = S11=%|a2=0, S12=%|a1=0
1 2

wnyY
N
-

P1 P2 :>S22—a2|al 0, Sz a1|a2 0

Figure I1.7 : Calcul de la matrice [ S] d’un quadripole.

Les ¢éléments S; de la diagonale de la matrice sont les coefficients de réflexion a partir
desquels nous pouvons obtenir la fréquence de résonance, les pertes d’insertion (dB), les impédances
d’entrée (Zi,) et le rapport d’ondes stationnaires (V.S.W.R.). Les termes S; sont les coefficients de
transmission qui donnent le gain de transmission, la vitesse de phase et la vitesse de groupe des ondes
transmises. Le dispositif est donc défini par son coefficient de réflexion, rapport de I’onde réfléchie
sur I’onde incidente, et son coefficient de transmission, rapport de ’onde transmise sur ’onde
incidente. Ces deux parametres varient avec la fréquence du signal incident.

La figure suivante (Fig.Il.8) présente les dimensions d’une antenne lin€aire utilisée afin de

tester la fiabilité de la méthode numérique. 11 s’agit d’un dipdle de longueur 1,98 mm, en cuivre.

1,98 mm

oy 20pm
<>
20 pm

‘....»
10p

Figure I1.8 : Dimensions de I’antenne étudiée.
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Les figures ci-dessous (Fig.I1.9), (Fig.Il.10) montrent le coefficient de réflexion pour cette

antenne en espace libre, ainsi que son impédance d’entrée.

0 ¢ 500
2 F 0
4 L — 10
~ £ -500 |
3 S i
-8 < -1000
n-10 F & g
12 7 o -1500 i
14 £ -2000 |
'1617‘ ) . 7 -2500 -
0 0 30 0 50 60 0 80 f (GHz)
f (GHz)
Figure I1.9 : Coefficient de réflexion calculé par le Figure I1.10 : Impédance d’entrée calculée par le logiciel.
logiciel.

Le plan de référence pour le calcul des paramétres est choisi a I’entrée des bras de I’antenne
excitée en mode différentiel, ce qui est imposé par son implantation pratique dans les circuits intégrés.
La fréquence de résonance est observée autour de 71 GHz. L’impédance d’entrée est:
Zin = 72,8+j0,04 Ohms. La valeur théorique pour le cas du dipéle fin (w < A,/1000), calculée par la
méthode de la force électromotrice induite est de Z = 73+j42,5 Ohms [Car-32]. L’écart entre la valeur
calculée et la valeur théorique peut étre li¢ au fait que le dipdle n’est pas de forme cylindrique, il ne se
comporte pas réellement comme un dipdle fin et le métal n’est pas un conducteur parfait mais du
cuivre (6= 5,0 x 10" S/m).

Le logiciel permet aussi le tracé du diagramme de rayonnement (Fig. I11.11) de I’antenne. Etant
donné une polarisation linéaire, le diagramme dans un plan parall¢le au champ électrique, s’appelle le
diagramme dans le plan E (E-plane pattern). Le lobe principal présente un angle d’ouverture (3dB) de
78°. L’efficacité du rayonnement obtenue est 0,97 et le gain de I’antenne est 2,1 dB. Ces valeurs sont

trés proches des valeurs théoriques et valident ainsi la fiabilité de simulateur.

? 2 90
Py 120 60
I !
! r S
: 150 30
1
o .7’
7
-, ¢ s A
-I‘ ______ ntennesg
-:( 180 20 0 0 i 0
B
150 % E 30
120 60
90

Figure I1.11 : Diagramme de rayonnement en gain d’un dipdle en espace libre (¢ = 90, 6 = variable).
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2.2. ANTENNE INTEGREE SUR SILICIUM

Considérons la configuration d’une paire d’antennes, envisageable pour une intégration sur
silicium afin d’effectuer des liaisons intra puce. La figure ci-dessous représente un schéma
caractéristique de 1’empilement technologique qui constituera son environnement (Fig.I1.12). Nous
distinguons la couche de diélectrique, la couche de silicium et la couche de la métallisation en face

arriére des circuits intégrés.

4« — diélectrique

« — métal

Fig.11.12 : Schéma représentatif d’une paire d'antennes sur silicium.

Notre objectif est d’évaluer I’impact de cet environnement technologique sur les performances
de transmission des antennes intégrées. Dans le cas ou les ondes électromagnétiques se propageraient
dans un milieu prédominant, le calcul de la vitesse de phase peut permettre de fixer les caractéristiques
de ce milieu, et de favoriser ainsi la propagation des ondes dans ce dernier. Pourtant, le cas des
antennes sur puce est assez différent : nous avons trois milieux au total pour la propagation des ondes
(espace libre, diélectrique, silicium), ce qui rend des investigations théoriques et expérimentales
indispensables.

La compréhension de la propagation des ondes générées par des antennes intégrées demande
la connaissance précise des caractéristiques des champs proches et des champs lointains. Le modéle
précis décrivant les mécanismes de transmission sur puce reste a établir. Nous allons donc utiliser dans
une premiére étape les modeles des ondes générées par les antennes imprimées et les modeles des
ondes supportées par les guides d’ondes ouverts. Il s’agit 14 d’une premiére approximation qui va nous
permettre d’aborder les effets physiques ¢lémentaires.

Dans un deuxiéme temps nous étudierons 1’influence des paramétres technologiques sur le
bilan de transmission entre les antennes. Nous démarrons notamment par 1’épaisseur et la résistivité du
silicium qui est la couche la plus épaisse. Ensuite nous étudions le diélectrique et la métallisation en
face arriere. Notre objectif est ici d'obtenir des informations afin d’optimiser la transmission en

utilisant les matériaux et les procédés de réalisation existants.
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2.2.1. Modélisation des antennes sur silicium

Dans ce paragraphe nous présentons un mod¢le proposé dans des travaux antérieurs sur les
ondes générées par des antennes imprimées [Ale-83] [Uzu-79] [Kat-83], valable pour un substrat de
permittivité et d’épaisseur variable. Puis un modéle des ondes supportées par un guide d’onde ouvert

[Poz-83]. Enfin, nous abordons une application concréte sur silicium.

2.2.1.1. Théorie des antennes sur substrat

L’effet physique le plus important pour les antennes sur substrat épais (Fig.Il.13) est
I’apparition d’ondes de surface [Poz-83]. Les ondes de surface sont caractérisées par une décroissance
exponentielle des champs dans I’air, loin de I’interface avec la majorité de champs confinés proche ou
a I’intérieur du substrat, en général diélectrique [Col-60]. Parfois elles s’appellent aussi ondes de

volume puisque aux fréquences élevées elles sont confinées dans le substrat.

N
--fF---»

AWN
A 5

\

Antenne

»
»

X E(p
Y
4_

Substrat

4 Métal

Figure I1.13 : Antenne sur un substrat avec une couche de métallisation en face arriére.

Pour les antennes planaires qui ne se trouvent pas sur le méme substrat, I’excitation de ce type
d’ondes n’est pas en général souhaitée pour deux raisons : i) la puissance qu’elles transportent est
considérée comme une perte puisqu’elle n’est pas rayonnée, ii) les ondes de surface excitées par une
antenne peuvent subir des diffractions a cause des dimensions finies du substrat, ou se coupler a
d’autres ondes et provoquer ainsi des interférences. Pour le cas d’un systéme de transmission intra
puce, ou les antennes réceptrice et émettrice sont placées sur le méme substrat, I’excitation des ondes
de surface se révele trés intéressant. Le substrat est certainement le milieu le plus approprié¢ pour la
transmission d’énergie entre les antennes intégrées.

Les travaux menés par le passé [Ale-83] [Uzu-79] [Kat-83] [Ran-81] ont conduit & une
résolution analytique du probléme d’une antenne sur substrat avec la méthode des Moments et ont

permis d’obtenir le nombre et la nature des modes guidés, excités par une antenne linéaire sur un
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substrat de permittivité et d’épaisseur variable. La résolution des équations de Maxwell pour les ondes
planes utilise des fonctions sinusoidales pour représenter les ondes qui ne se propagent pas et des
fonctions exponentielles pour représenter les ondes qui se propagent.

Ainsi, pour une antenne sur substrat nous distinguons principalement : i) les ondes rayonnées
en espace libre et en champ lointain, dont 1/r est la dépendance de 1’amplitude en fonction de la
distance, ii) les ondes de surface ou ondes guidées pour les fréquences les plus €levées, (1/r 12 ), iii) les
ondes guidées d’ordre supérieur (1/r%), iv) les ondes de fuite (exp(-Ar/r ') qui peuvent étre rayonnées
ou guidées.

Concernant les ondes de surface, leur nombre (N) a une fréquence donnée est strictement
fonction de I’épaisseur (h) et de la permittivité relative du substrat (g,) [Ale-81], avec k, le nombre

d’onde en espace libre :

New={n+l}, na<t<(n+l)yr n=0,1,2... (IL12-a)
Nre=0, t<7z/2 n=1,2,3... (IL.12-b)

Nre=n, (n-1/2)7x<t<(n+1/2)r n=1,2,3... (IL.12-¢)

t=ko-h-Je—1  (IL12-d)

Le mode fondamental est toujours un mode TM avec une composante du champ électrique
paralléle a la direction de propagation. Le dipdle excite donc une onde de surface avec une efficacité
maximale dans la direction axiale ¢ = 0°. Nous rappelons que le diagramme de rayonnement pour un
dipdle en espace libre présente une amplitude du rayonnement quasiment nulle dans la direction axiale
(= 0° et ¢ = 180°). Cela signifie que pour deux dipdles colinéaires (Fig.Il.14) le couplage est
principalement li¢ aux ondes de surface et présente une décroissance lente (1/r’2) en fonction de la

distance.

Dipdles colinéaires

<+— / Substrat
h I

€~ Meétal

Figure I1.14 : Configuration des dip6les colinéaires.
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Dans le cas ou les deux dipoles seraient face a face (Fig.IL.15) (¢ = 90°), si les conditions
(h, ) sont telles qu’un seul mode de propagation existe, le couplage li¢ aux ondes de surface est
minimum. Le couplage dans cette configuration provient donc principalement des ondes rayonnées, et
des ondes de fuites, excitées par ’antenne. La décomposition de ces ondes, comme le calcul de la
puissance transmise et de ’atténuation de chacune, se révéle une tache extrémement difficile. Pour le
cas ou plus d’un mode se propage, le couplage entre dipdles face a face est 1ié aux ondes de surface de

type TE.

Dipdles face a face

A XS0
E “~ _/'Substrat
hI -
4 — Métal

Figure I1.15 : Configuration des dipdles face a face.

Concernant maintenant les antennes intégrées, 1’épaisseur du diélectrique est beaucoup plus
faible que 1’épaisseur de silicium. Nous pouvons donc considérer que le substrat est homogéne.
L’application des équations II.12-a, I11.12-b, I.12-c et II.12-d dans la bande de fréquence de
10 GHz a 40 GHz, qui est la bande envisagée pour le fonctionnement des antennes, donne les résultats

présentés dans le tableau suivant :

TABLEAU II. 1

Epaisseur du silicium (um) @ 10 GHz @ 20 GHz @ 30 GHz @ 40 GHz
375 ™, ™, ™, ™,
525 ™, ™, ™, M,
650 ™, ™, ™, TM,, TE,
975 ™, ™, TM,, TE, TM,, TE,
1300 ™, TM,, TE, TM,, TE, TM,, TE,
1625 ™, TM,, TE, T™,, TE, T™,, TE,

Nous notons que pour les épaisseurs de 375 pm et 525 um, il n'y a que le mode fondamental
(TMy) qui se propage. Pour I’épaisseur de 650 pm nous avons excitation de modes TE; autour de la

fréquence de 40 GHz. Pour 1’épaisseur de 975 pum ce mode est excité¢ autour de 30 GHz. Finalement
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pour les épaisseurs de 1300 um et 1625 um les modes TM; sont excités autour de 40 GHz et 30 GHz
respectivement et le mode TM, est atténué.
Ces résultats peuvent donner une premicre idée des modes qui existent sur silicium

d’épaisseur variable dans une large bande de fréquence.

2.2.1.2. Guide d’onde ouvert

Nous considérons ensuite le cas d’un diélectrique avec une couche métallique sur la face
arriére, appelé guide d’onde ouvert. Notre objectif est ici d’étudier les modes qu’une couche de

silicium avec un métal en face arriére peut supporter en cas des pertes négligeables.

h Substrat (g,

4% — Mctal

Figure I1.16 : Schéma équivalant d’un guide d’onde ouvert.

Cet empilement peut supporter des ondes de surface planes, aussi bien TM que TE. La
fréquence de coupure pour ces deux modes est donnée en fonction de 1’épaisseur et de la constante

diélectrique relative du matériaux [Poz-98] :

feom=—TLE — ;=0,1,2....pour les ondes TM» (I1.13-a)
2‘h'\j &—1

ﬁm=4.—_. m=1,2 ....pour les ondes TEn (I1.13-b)

A partir des équations précédentes nous constatons que pour toute structure diélectrique
d’épaisseur (h) et de permittivité relative (g;) différentes de zéro, il y a toujours au moins un mode de
surface qui se propage, le mode TM,. Ce mode est dominant avec une fréquence de coupure nulle
résultat obtenu a partir des équations de Maxwell. Si I’épaisseur du substrat et sa permittivité sont
choisies de fagon que la fréquence du mode de propagation suivant (TE,) soit beaucoup plus grande

que la fréquence d’utilisation de 1’antenne, il n’y aura que le mode TM, qui se propagera.
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Avec les bonnes conditions aux limites, 1’équation aux valeurs propres prend la forme suivante
pour les modes TM,, ou 3 est la constante de propagation de ce mode spécifique et k le nombre

d’onde :

kzd'tan(kzd 'h):j'kzO‘gr (III3-C) avec kzdz [gr.koz_ﬁ2 et Jk0= Iﬂz—kg (1113_(1)

La résolution de ces équations donne la courbe de dispersion.
L’application des équations I1.13-a et I1.13-b pour le silicium (g, = 11,7) donne la fréquence de

coupure des modes en fonction de son épaisseur (tableau 11.2).

TABLEAU I1.2
Epaisseur f.-TM, f.-TE; f.-TE,
(um) (GHz) (GHz) (GHz)
375 121 61 182
525 86 43 130
650 70 36 105
975 47 23 70
1300 35 17 52
1625 28 14 41

Ces résultats indiquent que dans la bande de fréquence qui nous intéresse (10 GHz-40 GHz)
pour les 375 um et 525 pm de silicium il n’y a que le mode TM, ou mode fondamental qui se propage.
Pour les épaisseurs de 650 um, 975 um et 1300 pm le mode TE, apparait avec une fréquence de
coupure autour de 36 GHz, 23 GHz et 17 GHz respectivement. Pour 1’épaisseur de 1625 um les modes

TM(), TM] et TE]

2.2.2. Influence du substrat multi couche

L’étude de I’intégration des antennes sur silicium démarre essentiellement par I’ investigation
de l’influence des paramétres technologiques sur les caractéristiques des antennes et sur les
caractéristiques des ondes générées. Nous tentons tout d’abord de comprendre I’impact de 1’épaisseur
et de la résistivité du silicium, sur les performances d’un systéme de transmission intra puce. Dans une
deuxiéme étape nous examinons I’impact du diélectrique et I’impact de la métallisation en face arricre
des circuits intégrés. Finalement les performances des antennes sur substrat SOI (Silicon On Insulator)

sont étudiées.
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2.2.2.1. Conception de la structure d’étude

Nous considérons deux antennes dipéles (Fig.Il.17) placées sur une tranche de silicium
(e;=11,7) d’épaisseur 375 um et de résistivité conventionnelle (p = 20 Ohm.cm). Nous rappelons que
I’épaisseur de silicium aprés amincissement et aprés la mise en boitier est égale a 375 um, donc les
valeurs choisies correspondent aux technologies actuelles. Une couche mince de diélectrique est
nécessaire pour isoler le cuivre ; elle couvre toute la surface du substrat semi-conducteur. Dans cette
premiére étape, nous supposons qu’il s’agit de Si0, (g, = 4,2) d’épaisseur 2 um, valeur moyenne d’un
empilement dié¢lectrique courant. Une couche mince de métal a été ajoutée sous le silicium, pour
représenter la métallisation en face arriere des circuits intégrés et tenir compte des conditions
expérimentales. Les couches de passivation, nécessaires pour protéger les circuits, sont négligées dans

un premier temps.

4 — diélectrique

« — meétal

Figure I1.17 : Schéma d’une paire d’antennes sur un substrat silicium.

Le choix des dipdles est motivé par le fait qu’il s’agit d’antennes simples avec des
performances connues dans la littérature. L’objectif de cette étude n’est pas de concevoir I’antenne la
plus adaptée pour 1’application des interconnexions sans fils, mais la compréhension de I’influence des
paramétres technologiques sur le bilan de transmission entre des antennes intégrées.

Le design de dipdles est imposé par leur fonctionnement Iégerement au-dessous la fréquence
de résonance afin d’obtenir un maximum de performances. Ainsi une bonne approximation est que la
longueur du dipole devrait étre 0,47 de la longueur d’onde d’excitation [Stu-81]. La longueur

résonante du dipdle (L,) peut tre calculée a partir de la relation suivante :

L-=0,47-4=0,47-%-=0,47—C— (II.14)

f Near-fs

ou ¢ est la vitesse des ondes électromagnétiques dans le vide (3 x 10® m/s), et e la constante
diélectrique effective, nécessaire pour prendre en compte la présence du substrat semi-conducteur. La

constante diélectrique effective peut étre approchée par 1’équation suivante [Joh-93] :
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&F&Tﬂ+8f7—1><[(1+12%)/10,04(1—2’}}:6,91 (IL15)

ou w est la largeur du conducteur et h I’épaisseur du substrat. La valeur choisie pour la largeur
du conducteur est 10 um, justifiée par la largeur maximum réalisable des lignes d’interconnexions en
cuivre dans les technologies actuelles. A partir de la relation II.14, la longueur d’onde est 4,2 mm et la
longueur résonante (L,) de I’antenne est 1,98 mm a la fréquence de 27 GHz. Le choix de cette
fréquence est justifié par les projections de I'ITRS sur les fréquences des signaux d’horloge a
transmettre. Nous choisirons donc une largeur de bras égale a 0,98 mm et un espacement entre les bras
de 20 um (Fig.IL8), afin d’avoir un maximum de rayonnement. Le métal utilisé couramment est du
cuivre d’épaisseur 0,9 pm et de conductivité o = 5,0 x 10" S/m.

La distance entre les antennes émettrice et réceptrice est fixée a 2,5 mm et elle se place en
champ lointain pour les fréquences autour de 27 GHz.

Le type d’antenne, leur dimensions et la distance entre elles sont proches des résultats publiés
dans la littérature [Kim-00, Ras-02]. Ce choix particulier va nous permettre dans une premicre étape
de comparer nos résultats avec les travaux des autres équipes et de valider 1’outil de simulation.
Ensuite, une fois le comportement de 1’antenne sur le substrat multicouche établi, nous pourrons
avancer notre étude vers des structures plus compliquées : évaluer I'influence des paramétres
technologiques sur les performances du systéme, ainsi que les innovations a apporter au niveau de la
conception.

La figure I1.18 présente les coefficients de transmission et de réflexion d’une paire d’antennes,
obtenus apres simulation avec CST Microwave Studio pour un substrat de silicium d’épaisseur (h)
375 um et de résistivité égale a p = 20 Ohm.cm. Les dimensions horizontales sont supposées infinies
pour tous les matériaux et une excitation différentielle entre les bras des antennes a été utilisée pour

obtenir la matrice [S].
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)
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»
S
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Figure I1.18 : Coefficients de transmission et de réflexion en fonction de la fréquence.
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La fréquence de résonance calculée par le logiciel est autour de 27 GHz avec un coefficient de
réflexion de - 28 dB et une large bande passante. Le coefficient de transmission atteint la valeur de
- 36 dB. Son augmentation en fonction de la fréquence est liée a 1’efficacité de I’antenne (~L/)\) qui
augmente lorsque la longueur d’onde diminue.

La méme transmission en espace libre donne un affaiblissement de - 14 dB a la fréquence de
résonance, observée autour de 71 GHz. La présence du substrat multicouche et sa nature semi-
conductrice augmente donc les pertes de propagation et diminue la fréquence de résonance en raison
de la permittivité effective plus élevée.

L’impédance d’entrée de 1’antenne est calculée a partir de la matrice [S], avec une impédance

de 50 Ohms pour les ports d’excitation :
_&0.1+Su
Z,=50 =Si, (II.16)

Sa partie réelle (Fig.I1.19) atteint une valeur proche de ~50 Ohms sur une large bande de
fréquence centrée autour de 27 GHz, ce qui signifie que nous avons une bonne adaptation entre
I’antenne et la source d’excitation. Vu les limitations de surface pour I’intégration des antennes dans
les réseaux d’interconnexions sans fils, les performances obtenues sans circuit d’adaptation spécifique
sont assez avantageuses : une adaptation classique, type A/4 (A = 4,2 mm a 27 GHz) demande une
ligne d’acces encombrante, de longueur millimétrique dans la bande de fréquences étudiée. En méme
temps, il faut se rappeler que I’antenne devra étre adaptée a un amplificateur ou a un oscillateur dans
la chaine d’un circuit réel ; il est donc utile d’éviter les lignes d’accés supplémentaires. Aprés la
fréquence de résonance, le comportement de I’antenne devient inductif puisque sa réactance devient

positive.

A Re[Z]

—_—
o
o

LI I I e

Z=R+jX (Ohm)
o
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—
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f (GHz)

Figure I1.19 : L’impédance d’entrée d’une antenne en fonction de la fréquence.
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Le coefficient de transmission en fonction de la distance entre 1’antenne émettrice et réceptrice
est représenté¢ sur la figure ci-dessous (Fig.I1.20). Nous observons que la transmission diminue
considérablement quand la distance augmente. Cela indique que pour les antennes sur 375 um de
silicium et de résistivité conventionnelle la puissance est transmise principalement avec des ondes
rayonnées, dont I’amplitude est tres faible (Si, = - 45 dB a la fréquence de 30 GHz pour une distance
de 5 mm). Les ondes de surface présentent une faible atténuation en fonction de la distance et elles
sont certainement trés atténuées en raison de la conductivité élevée du substrat. Pour le substrat retenu
pour I’étude la distance maximale envisagée pour des fréquences de fonctionnement supérieures a
30 GHz devrait étre de 10 mm : la puissance minimale qui peut étre détectée est de - 56 dB selon les

travaux antérieurs.

0
LA d=25mm
25 o d=5mm
—~ I O d=10mm
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Figure I1.20 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une distance (d) variable entre le
transmetteur et le récepteur.

Ces résultats sont en bon accord avec les études existant dans ce domaine pour les
performances d’antennes intégrées [Kim-00, Ras-02]. Des progrés technologiques et conceptuels sont
nécessaires afin d’améliorer les performances. L’optimisation de la géométrie de 1’antenne
(zigzag, dipdle rempli) et de sa taille pourrait donner une transmission acceptable quoique faible,
méme pour des distances plus grandes.

Sur la figure suivante (Fig.I1.21) nous tragons la variation du coefficient de transmission (S;;)
pour les antennes sur silicium et la loi de Friis (G) pour une paire d’antennes en espace libre en
fonction de distance (d) de séparation entre les dipdles a la fréquence de résonance. Nous remarquons
que le coefficient de transmission suit une décroissance différente de celle dictée par la loi de Friis, qui
décrit une propagation des ondes rayonnées avec une dépendance avec la distance en 1/r. Cet écart est
certainement lié & la présence des ondes guidées dans le support silicium, avec la métallisation en face

arriére.
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Figure I1.21 : Coefficient de transmission et gain de transmission en fonction de la distance (d) entre le transmetteur et
le récepteur.

Le diagramme de rayonnement de I’antenne sur le substrat de silicium (Fig.I.22) est
nettement modifié en comparaison avec son diagramme de rayonnement en espace libre (Fig.IL.11).
L’antenne devient plus directionnelle en raison de la présence du métal sous le silicium. Son efficacité
de rayonnement et son gain sont réduits en raison de la présence du substrat. Le lobe principal présente
une amplitude de - 11,9 dB valeur faible pour le gain d’une antenne.

Ce diagramme confirme que les antennes sont faiblement couplées avec les ondes rayonnées
puisque 1’antenne réceptrice ne se trouve pas dans la direction du rayonnement maximum de 1’antenne
émettrice. Deux possibilités sont donc envisageables afin d’améliorer la transmission : i) utiliser une
antenne émettrice extérieure orientée vers l’antenne réceptrice, ce qui est peu accessible pour
I’application ciblée ii) favoriser la propagation des ondes guidées dans le substrat silicium, en

optimisant son épaisseur et en réduisant les pertes de propagation.

90 Surface du substrat
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Figure I1.22 : Diagramme de rayonnement en gain d’une antenne sur 375 pm de silicium (¢ = 90, 6 = variable).
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2.2.2.2. Variation de I’épaisseur du silicium

L’épaisseur finale du silicium varie avec le procédé de mise en boitier et I’application
envisagée. Il serait donc possible de 1’ajuster afin d’optimiser la transmission des antennes intégrées.
La figure suivante (Fig.I1.23) présente le coefficient de réflexion de 1’antenne en fonction de la
fréquence, pour diverses valeurs de [I’épaisseur du substrat et pour une résistivité fixe
(p= 20 Ohm.cm). Nous observons que I’augmentation de 1’épaisseur du silicium entraine une
diminution de la fréquence de résonance jusqu’a la valeur de 650 pm. Pour des épaisseurs du substrat
plus importantes (975 um, 1300 um, et 1625 um) la fréquence de résonance augmente (975 pm), et
puis elle continue a se diminuer (1300 pm, 1625 pm). La bande passante présente un maximum pour

les antennes sur 975 um du silicium.

0
5 b
~-10 |
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— -15 F o si:525um
P r < Si:650
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Figure I1.23 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour diverses valeurs de 1’épaisseur du substrat.

Les travaux menés antérieurement et présentés sur le paragraphe 2.2.1.1. ont montré que la
fréquence de résonance des antennes sur substrat présente des oscillations qui sont dépendantes de la
permittivité de ce dernier et du rapport entre 1’épaisseur du substrat et la longueur d’onde en espace
libre. Pour les antennes sur silicium la période d’oscillation est observée autour de 975 um, ce qui
correspond a h = 0,1 A a la fréquence de 30 GHz. Cette épaisseur correspond a la bande passante

maximale.
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Parallelement les caractéristiques de rayonnement faibles sont liées a I’impédance d’entrée de
I’antenne (Fig.I1.24) et a la désadaptation induite par I’augmentation d’épaisseur du silicium. Comme
pour le coefficient de réflexion nous observons que la partie réelle de I’impédance d’entrée présente

des oscillations : elle augmente jusqu’a 650 pm d’épaisseur et ensuite elle commence a diminuer.

300
A Si:375um v Si:975 um
250 O Si:525um 0 Si: 1625 um
T 200 @ Si: 650 um
= r
S 150 ¢
x, -
N 100 ¢
50 -
r p :20 Ohm.cm
07\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\
10 15 20 25 30 35 40

f (GHz)

Figure I1.24 : Partie réelle de I’'impédance d’entrée de 1’antenne en fonction de la fréquence, pour différentes
épaisseurs de silicium.

Pour les antennes sur substrat il est en général proposé [Poz-83], [Ale-83] que la partie réelle
de leur impédance d’entrée est une superposition de la résistance de rayonnement, liée aux ondes qui
se propagent en espace libre et de la résistance liée aux ondes guidées. L’augmentation de 1’épaisseur
du substrat accroit I’efficacité de rayonnement en raison de 1’augmentation de distance entre les
antennes et le plan métallique et en méme temps ’efficacité d’excitation des ondes guidées. Il y a des
gammes d’épaisseur ou la résistance de rayonnement est plus grande que la résistance correspondant
aux ondes guidées et le contraire. La résistance totale présente donc des oscillations en fonction de
I’épaisseur du substrat en raison de I’apparition des nouveaux modes et de I’atténuation des modes
déja existants.

Les tableaux II.1 et 1.2 montrent que pour les antennes sur 375 um et 525 pm de silicium il
n'y a que le mode TM, qui se propage. Pour les antennes sur 650 um et 975 um le mode TE, apparait a
la fréquence de 36 GHz et 23 GHz respectivement a partir de laquelle la partie réelle de I’impédance
d’entrée commence a diminuer. Pour les antennes sur 1625 um de silicium le mode fondamental TM,
est complétement atténué a la fréquence de 30 GHz et le mode TE,; apparait a la fréquence de 14 GHz.

Si nous regardons maintenant le coefficient de transmission (Fig.I1.25), nous observons que
les meilleures caractéristiques de transmission sont obtenues pour les substrats les plus épais. Le
coefficient de transmission augmente en fonction de 1’épaisseur du silicium jusqu’a une valeur de

saturation observée autour de 975 um.
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Une différence de ’ordre de 20 dB est observée a la fréquence de 30 GHz entre 375 pm et
975 um de silicium. Le tableau II.1 montre que pour les épaisseurs plus importantes (1625 um) le
mode fondamental est complétement atténué a la fréquence de 30 GHz, ce qui peut justifier les valeurs

réduites de la puissance transmise.
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Figure I1.25 : Module du coefficient de transmission en fonction de la fréquence, pour différentes épaisseurs de
silicium.

Finalement le diagramme de rayonnement de 1’antenne pour ¢ = 90° et 0 variable est présenté

sur les figures suivantes (Fig.I1.26), (Fig.I1.27) pour deux valeurs de I’épaisseur du substrat.

90 Surface du substrat 90 Surface du substrat
120 _on. 60 120 S 60
g Jle
150 30 150 . 30
130 = 30 20 -1, o0dB 180 [ =30 20 % <10 0dB 0
150 30 150 Y
12 60 120 60
0 90 90
Figure I1.26 : Diagramme de rayonnement Figure I1.27 : Diagramme de rayonnement
en gain d’une antenne sur 975 pm de silicium en gain d’une antenne sur 1325 pm de silicium
(o =90°, 6 = variable). (¢ =90°, 6 = variable).

L’apparition de lobes secondaires et la diminution de la directivité des antennes est évidente

au-dela de 975 pm. Pour les antennes sur 975 pm de silicium, 1’amplitude du lobe principal est égale
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a - 7,3 dB. Pour les antennes sur 1325 pm I’amplitude du lobe principal est ¢gale a - 9 dB et - 5 dB
pour le lobe secondaire. Nous observons que des gains faibles sont obtenus pour les deux cas.

Nous venons donc de voir que le role de 1’épaisseur du silicium se révele prédominant pour les
performances des antennes. Son augmentation entralne un accroissement du coefficient de
transmission jusqu’a une valeur de saturation. Parallélement des caractéristiques de rayonnement de
plus en plus faibles sont observées provenant de la désadaptation entre la source d’excitation et
I’entrée des antennes. Les antennes sur silicium de résistivité conventionnelle présentent de trés faibles
valeurs de gain, en raison des faibles valeurs d’efficacité du rayonnement, résultat de la conductivité
élevée du silicium. Nous examinons donc ensuite les performances des antennes pour un substrat de

résistivité élevée.

2.2.2.3. Variation de la résistivité du silicium

Dans ce paragraphe nous étudions 1’impact de la résistivité du silicium sur les caractéristiques
de transmission et de réflexion des antennes pour deux épaisseurs du substrat différentes. Nous
commengons par notre cas de référence qui consiste en une paire d’antennes sur 375 um de silicium.
L’augmentation de la résistivit¢ de 20 Ohm.cm a 1k.Ohm.cm induit une augmentation légere de la
fréquence de résonance des antennes et elle entraine en méme temps de faibles caractéristiques de

rayonnement (Fig.11.28).
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Figure I1.28 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour les résistivités de : p = 1kOhm.cm et
p =20 Ohm.cm et pour une épaisseur de 375 pm.

La partie imaginaire de I’impédance d’entrée (Fig.I1.29) présente de faibles modifications avec la

variation de la résistivité du substrat, contrairement a la partie réelle qui devient quasiment nulle pour
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cette épaisseur. Ces variations ne sont pas surprenantes vu que le changement de la résistivité change

les propriétés du milieu vues par les ondes a I’entrée de I’antenne et induit une désadaptation.
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Figure I1.29 : Impédance d’entrée en fonction de la fréquence pour les résistivités de : p =1 kOhm.cm et

p =20 Ohm.cm et pour 375 um du silicium.

Afin de prendre en compte les pertes liées a la désadaptation entre ’antenne et la source

d’excitation, nous tracons le gain de transmission (Fig.I1.30) décrit par I’équation de Friis (eq.I1.8).

Nous observons que le gain de transmission est autour de 20 dB plus élevé pour les antennes sur

substrat de résistivité élevée que pour les antennes sur substrat de résistivité conventionnelle, pour les

fréquences situées autour de 30 GHz. L’amélioration du niveau de transmission est probablement liée :

1) a la diminution des pertes de conduction pour les ondes qui arrivent a 1’antenne réceptrice pendant le

substrat ii) a la diminution de I’atténuation des ondes qui arrivent a l’antenne réceptrice par

rayonnement.
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Figure I1.30 : Gain de transmission en fonction de la fréquence pour les résistivités de : p = 1kOhm.cm et

p =20 Ohm.cm et pour une épaisseur de 375 pm.
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L’impact de la résistivit¢ du silicium est ensuite ¢tudié pour une paire d’antennes sur 975 um
d’épaisseur. Notre objectif est ici de vérifier la répétition des tendances précédentes dans une plus
large gamme d'épaisseurs. La figure suivante représente le coefficient de réflexion pour deux
résistivités d'un substrat de silicium de 975 um. De meilleures caractéristiques sont obtenues pour les
antennes sur le substrat présentant la plus faible résistivité. Deux fréquences de résonance sont

obtenues autour de 26 GHz et 33 GHz.
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Figure I1.31 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour les résistivités de : p = 1kOhm.cm et
p =20 Ohm.cm et pour une épaisseur de 975 pm.

La partie réelle de 'impédance d'entrée des antennes pour ce cas (Fig.I1.32) présente des valeurs de

I’ordre de 100 Ohms dans la bande de fréquence de 25 GHz a 40 GHz.
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Figure I1.32 : Impédance d’entrée en fonction de la fréquence pour les résistivités de : p =1 kOhm.cm et
p =20 Ohm.cm et pour 975um du silicium.
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Parallelement le gain de Friis montre que le niveau de transmission présente une valeur constante de

l'ordre de -10dB (Fig.11.33) en fonction de la fréquence.
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Figure I1.33 : Gain de transmission en fonction de la fréquence pour les résistivités de : p = 1kOhm.cm et p =20
Ohm.cm et pour une épaisseur de 975 pm.

Nous observons donc une différence des parameétres de réflexion et de I’impédance d’entrée
pour les deux épaisseurs de silicium, indiquant ’apparition d’autres mécanismes de transmission de
I’énergie pour chaque cas.

Dans un dernier temps nous tragons ’efficacité du rayonnement de 1’antenne (eq.I1.6) qui
présente des valeurs trés faibles pour le substrat de résistivité conventionnelle et des valeurs plus
élevées pour le substrat de résistivité élevée (Fig.I1.34). Pour les deux cas ’efficacité augmente
jusqu’a la valeur de 975 um et puis elle diminue. Le modéle des antennes imprimées discuté sur le
paragraphe 2.2.1.1. indique que ’efficacité maximale d’une antenne sur substrat est observée autour

de I’épaisseur d’apparition d’oscillations de ses grandeurs, ¢’est a dire a 975 um.
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Figure I1.34 : Efficacité du rayonnement des antennes en fonction de 1’épaisseur du silicium.
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Sur les figures suivantes (Fig.I1.35), (Fig.I.36) nous tracons les diagrammes du rayonnement
des antennes sur substrat de résistivité élevée. Nous observons que le gain des antennes augmente en

raison de 1’augmentation de leurs efficacités de rayonnement. Nous obtenons donc les valeurs de

- 0,5 dB pour 375 um du silicium et 1,3 dB pour 975 um du silicium.
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Figure I1.36 : Diagramme du rayonnement en gain
d’une antenne sur 975 pum de silicium
(¢ =90°, 6 = variable).

Figure I1.35 : Diagramme du rayonnement en gain d’une
antenne sur 375 um de silicium
(p =90°, 6 = variable).

La résistivité est donc le deuxiéme facteur critique pour les performances des antennes sur
silicium. Son augmentation diminue les pertes de propagation des ondes et entraine ainsi de trés
bonnes caractéristiques de transmission. Les antennes sur substrat de résistivité élevée présentent des

performances maximales.

2.2.2.4. Influence du diélectrique mince

Dans les circuits intégrés actuels, une couche mince de diélectrique est indispensable afin
d’empécher la diffusion du cuivre. Cette couche constituera 1’environnement direct des antennes, ce
qui nous amene a 1’étudier afin de comprendre son impact sur les performances de transmission intra
puce. Pour les résultats présentés ci-dessous un substrat de silicium d’épaisseur 375 pm et de
résistivité conventionnelle a été retenu. L’épaisseur du diélectrique a été dans une premiére étape fixée
a2pyum.

Nous étudions tout d’abord les conséquences de I’insertion de matériaux de différentes
permittivités sous les antennes (Fig.I1.37), (Fig.IL.38). Nous observons que 1’augmentation de la
permittivité entraine une diminution de la fréquence de résonance de I’antenne, ce qui signifie que
pour une fréquence de fonctionnement donnée la taille de 1’antenne sera réduite. Ce résultat n’est pas

étonnant vu qu’une des facons traditionnelles de réduire la taille des antennes est l’utilisation des

Page 70 sur 70 Chapitre 2 : Modélisation électromagnétique des antennes intégrées



Etude réalisation et caractérisation d' interconnexions radiofréquences

matériaux de permittivité élevée. Cependant ces matériaux entrainent I’apparition d’ondes lentes : un
compromis est toutefois indispensable entre la permittivité des matériaux employés et la vitesse de
propagation des ondes que I’on souhaite obtenir.

Concernant le coefficient de transmission, pour les fréquences relativement basses

(f <25 GHz), une amélioration de 1’ordre de 7 dB est observée en passant de €, = 8,1 a g, = 80.
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Figure I1.37 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour diverses valeurs de la permittivité du
diélectrique.
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Figure I1.38 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour diverses valeurs de la permittivité du
diélectrique.

Ensuite, le cas ou la permittivité du di¢lectrique est fixée (g, = 4,2) et son €paisseur variable
est étudié (Fig.I1.39), (Fig.11.40). Les résultats obtenus indiquent que 1’augmentation de 1’épaisseur du
diélectrique entraine une légére augmentation des coefficients de réflexion et de transmission. Par
conséquent pour les épaisseurs de diélectrique technologiquement réalisables (quelques pum) les

performances du systéme en terme de puissance transmise ne peuvent pas étre améliorées.
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Figure 11.39 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour diverses valeurs de 1’épaisseur du diélectrique.
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Figure I1.40 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour diverses valeurs de 1’épaisseur du
diélectrique.

En conclusion, le réle du diélectrique vu les valeurs actuelles de son épaisseur est secondaire
pour la puissance transmise. Son impact se révele important pour les aspects d’adaptation et de taille
de I’antenne : le choix d’un diélectrique de permittivité basse ou élevée a une incidence sur la vitesse
de phase des ondes et entraine des limitations au niveau de la surface. Pour 1’application envisagée,
I’épaisseur du diélectrique est beaucoup plus faible que 1’épaisseur du silicium ce qui nous fait croire
que son implication au niveau de vitesse de phase des ondes est négligeable. Ceci rend les

diélectriques de permittivité élevée plus attractifs.
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2.2.2.5. Influence de 1a métallisation en face arriére

La présence d’un plan métallique change la répartition du diagramme de rayonnement de
I’antenne et améliore son gain de 3 dB. En méme temps si I’antenne est trés proche du plan
conducteur, 1’onde réfléchie est en opposition de phase ce qui entraine des interférences destructives
avec ’onde incidente. Ce probléme peut étre résolu avec I’introduction d’un espace de A/4 entre
I’élément rayonnant et le plan de masse. Comme nous I’avons vu sur le paragraphe 2.2.2.3, une
antenne placée sur 975 um de silicium rayonne avec efficacité autour des fréquences de 30 GHz ou la
longueur d’onde est de I’ordre de 4 mm. Nous allons considérer maintenant le méme cas
qu’auparavant, (antennes sur 375 um de silicium de résistivité conventionnelle) mais sans la
métallisation en face arriére. Les dimensions latérales sont toujours considérées comme infinies pour
toutes les couches. Les dimensions transversales sont : i) finies, ii) infinies. Les figures suivantes
(Fig.IL.41), (Fig.Il.42) représentent les coefficients de réflexion et de transmission pour ces

configurations d’antennes.
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Figure I1.41 : Coefficient de réflexion pour diverses conditions aux limites de la structure.
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Figure I1.42 : Coefficient de transmission pour diverses conditions aux limites de la structure.
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Nous observons que pour les antennes sur substrat sans métallisation en face arricre, la
fréquence de résonance augmente en raison de la permittivité effective réduite. Le coefficient de
transmission augmente également a cause de la diminution des réflexions sur le métal et par
conséquent a cause de la diminution des pertes provenant de ces derniéres. Cependant les pertes de
transmission sont plus élevées pour le substrat de dimensions transversales infinies. Les diagrammes

du rayonnement pour ces deux cas d’antennes sont présentés sur les figures suivantes (Fig.I1.43),

(Fig.IL44).
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Figure I1.44 : Diagramme de rayonnement en gain sans
métallisation et substrat infini
(p =90, 6 = variable).

Figure 11.43 : Diagramme de rayonnement en gain sans
métallisation et substrat fini
(p =90, 6 = variable).
Nous observons que les antennes rayonnent en espace libre et dans le substrat en absence de

métallisation en face arri¢re. Si le substrat est infini le lobe principal du rayonnement se trouve dans le

substrat et si le substrat est fini le diagramme du rayonnement est uniforme.

2.2.2.6. Comparaison entre substrat Si-bulk et SOI

Dans une derniére étape nous allons comparer les performances d’une paire d’antennes
placées sur un substrat Si- bulk (Fig.I1.45) ou sur un substrat SOI (Silicon On Insulator) (Fig.11.46) de

méme épaisseur (375 um) et de méme résistivité (p = 1 kOhm.cm).

Si (1k Ohm.cm)

PMD PMD
Poly \ oy . —_—
| STI [ 1500 A si (10 Ohm.cm) | STI
| Buried oxide (4000 A)
I
I
1

1
y  Si(1k Ohm.cm)
|

Figure II.45 : Coupe équivalente du substrat silicium. Figure I1.46 : Coupe équivalente du substrat SOI.
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La différence principale pour le substrat SOI provient d’une mince couche d’oxyde (400 nm)
qui se trouve enterrée dans le substrat et de la couche de silicium (150 nm) qui comprend les
composants actifs.

En considérant la réflexion, (Fig.ll.47) le décalage de la fréquence de résonance et de
I’amplitude des signaux pour le substrat SOI indiquent une permittivité effective réduite, en raison de
la présence d’oxyde enterré et de la couche de silicium de résistivité conventionnelle. Des
caractéristiques identiques en transmission sont observées pour ces deux types de substrat

actuellement utilisés par la technologie des circuits intégrés (Fig.I1.48).
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Figure I1.47 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour un substrat Si et SOI.
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Figure I1.48 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour un substrat Si et SOIL.

Par conséquent, du point de vue “antennes” le substrat de silicium apparait plus intéressant : le
fonctionnement a une fréquence fixée permet de réduire la taille de I’antenne par rapport a celle
déposée sur un substrat SOI. Cependant, concernant toute la chaine de transmission et de réception

d’un systéme d’interconnexions sans fils, le substrat SOI devrait étre plus intéressant en raison de la
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grande vitesse de commutation des diviseurs de fréquence de la réduction des pertes pour les
composants passifs et du cout de fabrication [Flo-01]. Plusieurs facteurs sont a prendre en

considération afin de conclure sur le choix d’un substrat par rapport a I’autre.

2.2.2.7. L’impact du réseau d’interconnexions

A ce point de notre travail nous venons d’étudier I’impact de 1’empilement technologique qui
constituera I’environnement des antennes intégrées. Nous avons déduit que la couche la plus
importante pour les performances d’un systéme de transmission intra puce est le silicium qui est la
couche la plus épaisse. L’augmentation de son épaisseur et de sa résistivité entraine une augmentation
de la puissance transmise. Des effets physiques différents apparaissent pour chaque valeur concréte de
I’épaisseur et de la résistivité du silicium.

Cependant dans 1’étude menée jusqu‘ici nous avons considéré un cas idéal et relativement
facile a étudier : une paire d’antennes isolées, posées sur une couche silicium homogéne de
dimensions horizontales infinies. Le di¢lectrique et la métallisation suivent également les mémes
hypothéses. Cette premiere approche est assez intéressante pour obtenir les tendances décrivant les
antennes et les ondes transmises en fonction des parameétres des matériaux, comme démontré dans le
paragraphe précédent. Néanmoins, elle se révele insuffisant pour décrire complétement le cas réel : les
antennes dans les circuits intégrés ne sont pas toutes seules et le substrat n’est ni infini ni homogeéne.

La co-existence des antennes avec d’autres composants, passifs et actifs rend difficile la
prédiction de leurs paramétres intrinséques et des paramétres de la transmission. Tout d’abord les
grandeurs qui caractérisent I’antenne elle-méme telles que son impédance d’entrée, son gain et son
efficacité sont modifiées. Des effets de désadaptation, et de décalage de la fréquence de résonance
apparaissent [Flo-01]. En méme temps, la transmission d’ondes est sensible aux réflexions, a
I’atténuation, et aux interférences électromagnétiques avec les structures situées dans 1’environnement.
Cet ensemble constitue un systéme difficile a aborder avec les outils de modélisation existants. La
conception et I’optimisation des performances des antennes devient une tache particuliérement
difficile, puisqu’elle demande une maitrise rigoureuse de I’environnement.

La présence des autres niveaux métalliques assurant les interconnexions locales,
intermédiaires et globales, les masses et 1’alimentation sera donc étudiée dans la suite sur la base d’une
approximation : nous considérerons un plan métallique compact, situé sous les antennes et sous
l'espace les séparant. C’est une premicre estimation qui nous permet d’obtenir une approximation des

performances d’un systéme de transmission intra puce dans son environnement de fonctionnement.
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L’empilement étudié est présenté sur la figure suivante (Fig.11.49). L'épaisseur du métal qui est
inséré sous les antennes est 2 pm et ses dimensions latérales sont infinies. L’épaisseur du diélectrique

est égale a 2 pm.

diélectrique

Figure I1.49 : Schéma équivalent de I’insertion d’un plan métallique sous les antennes.

Nous représentons ensuite (Fig.IL.50), (Fig.IL.51) les coefficients de réflexion et de
transmission pour la paire d’antennes de référence (Si = 375 pm, p = 20 Ohm.cm) et la paire placée
au-dessus de cette couche métallique.

Nous observons tout d'abord que la fréquence de résonance est décalée vers des fréquences
beaucoup plus hautes. En méme temps, I’impédance d’entrée de 1’antenne et son efficacité de

rayonnement sont considérablement réduites.
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Figure I1.50 : Coefficient de réflexion pour une paire d’antennes avant et aprés insertion d’une couche métallique.

Le coefficient de transmission atteint une valeur de l'ordre de - 100 dB, ce qui est
certainement inacceptable pour I’application envisagée. La présence de métallisation inférieure

dégrade donc les performances des antennes.
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Figure I1.51 : Coefficient de transmission pour une paire d’antennes avant et apres insertion d’une couche métallique.

Ces résultats ne sont pas surprenants si I’on se rappelle que les dimensions horizontales de
toutes les couches, y compris la couche métallique, sont considérées comme infinies pour les
simulations : D’effet d’image entraine que 1’image d’une antenne sur un plan conducteur infini
contribue aux champs ¢lectromagnétiques en un point donné. Si I’antenne se situe a une faible distance
du métal par rapport a la longueur d’onde de 1’onde rayonnée, ce qui est le cas ici, I’amplitude de
rayonnement observée est tres faible a cause des interférences destructives entre le champ de I’antenne
et le champ de son image. L’antenne devrait donc étre placée a une distance de ~A/4 de la couche
métallique pour que son influence devienne négligeable. Pour les applications des antennes intégrées,
c’est une distance impossible a respecter vu la technologie utilisée. 11 devient donc indispensable de
trouver d’autres solutions pour rendre la transmission efficace méme en présence d’un plan métallique

proche de I’antenne, ce qui sera le cas d’un systéme réel.
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2.3. LAZONE D’EXCLUSION DU METAL

La nécessité de rendre le systeme efficace méme en présence de métallisation dans
I’environnement nous a conduit a 1’idée d’introduire une zone d’exclusion du métal localisée sous les
antennes (Fig.I1.52). La motivation principale provient: i) de ’annulation tout d’abord de 1’effet
d’image liée a la rupture de la symétrie, ii) de 1’augmentation de 1’efficacité de 1’antenne en raison
d’une plus grande distance entre les antennes et la métallisation et iii) de la création d’un guide d’onde
avec des caractéristiques de guide rectangulaire entre la couche métallique sous les antennes et la

métallisation en face arriére.

zone d’exclusion du métal (o)

diélectrique

Figure I1.52 : Schéma équivalent des antennes au-dessus d’une zone d’exclusion du métal.

Cependant ce type de régle d'exclusion du métal est couramment utilisée pour d'autres
composants passifs, afin de réduire les effets parasites associés a la métallisation (capacités parasites,

courants de Foucault, etc...).

2.3.1. L’impact de la géométrie de la zone d’exclusion

Nous allons commencer cette analyse par 1’é¢tude de la géométrie de la zone d’exclusion du

métal qui est située autour de 1’antenne (Fig.I1.53).

j
|

Figure I1.53 : Représentation de I’antenne avec la zone d’exclusion en pointillés.
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Tout d’abord nous considérons une longueur (1) égale a 2,2 mm et nous faisons varier la
largueur (o) de la zone. Le substrat retenu est caractérisé par une épaisseur de 375 pum et une
résistivité conventionnelle (p = 20 Ohm.cm). Les figures suivantes (Fig.11.54), (Fig.I.55) représentent
les coefficients de réflexion et de transmission en fonction de la fréquence pour diverses valeurs de la

largeur (o) de la zone d’exclusion.
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Figure I1.54 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour différentes largeurs de la zone d’exclusion du
métal.
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Figure I1.55 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes largeurs de la zone d’exclusion
du métal.

L’augmentation de la largeur entraine un décalage de la fréquence de résonance des antennes
vers les fréquences les plus basses. Les caractéristiques d'adaptation a la source d'excitation
s’améliorent progressivement et I’efficacité de I’antenne augmente avec 1’élargissement de la zone

d’exclusion.
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La transmission augmente aussi proportionnellement avec la largeur de la zone, jusqu’a une
valeur de saturation observée autour de ~400 um. Une optimisation des antennes pour
I’environnement donné devrait améliorer les performances du systéme et permettre de diminuer la
distance minimum entre les antennes et les structures voisines.

L’impact de la longueur de la zone d’exclusion pour une largeur moyen de 200 pm est ensuite

¢tudié (Fig I1.56), (Fig.IL57).
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Figure I1.56 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour différentes longueurs de la zone d’exclusion du
métal.
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Figure I1.57 : Module du coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes longueurs de la zone
d’exclusion du métal.

L’influence de la largeur se révele beaucoup plus importante que 1’influence de la longueur en
raison et de la concentration du champ électrique autour du centre du dipdle ou nous avons considéré
I’excitation. Par conséquent, le facteur critique pour la géométrie de la zone d’exclusion, déterminant
les performances de transmission, est sa largeur, c’est a dire la distance minimale entre les antennes et

les autres composants voisins.
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2.3.2. Effet du substrat sur la zone d’exclusion

La configuration des antennes sur zone d'exclusion métallique modifie considérablement les
propriétés de propagation d'un systéme de transmission intra puce. Il devient donc indispensable
d'étudier I'influence des parameétres technologiques, notamment la résistivité et I'épaisseur, sur le bilan
de transmission pour cette paire d'antennes.

Dans un premier temps nous étudions l'impact de la variation de la résistivité pour une
épaisseur fixée a 375 um et pour différentes valeurs de la largeur (o) de la zone d'exclusion

(Fig.I1.58), (Fig.L.59).
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Figure I1.58 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour différentes largeurs de la zone d’exclusion du
métal.
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Figure I1.59 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes largeurs de la zone d’exclusion
du métal.
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Comme pour les antennes sur silicium conducteur la fréquence de résonance se décale vers les
fréquences les plus basses, avec l'augmentation de largeur. L'adaptation pourtant des antennes a la
source d'excitation se dégrade avec l'augmentation de la résistivité. Concernant le coefficient de
transmission 1’augmentation de la résistivité du silicium réduit les pertes de propagation d’environ de
10 dB par rapport au silicium conducteur, ce qui indique qu’une partie de I’énergie est canalisée dans
le substrat.

Si nous prenons maintenant en compte les pertes provenant de la désadaptation de 1’antenne,
et nous calculons le gain de transmission, nous obtenons des valeurs tres intéressantes (Fig.I11.60) pour
les antennes sur 375 um du silicium. Le gain de transmission présente des valeurs autour de - 60 dB
pour les antennes sur une zone d’exclusion de largeur 50 um et - 30 dB pour les antennes sur une zone

d’exclusion de largeur 400 um.
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Figure I1.60 : Gain de transmission en fonction de la fréquence.

L’augmentation de 1’épaisseur (Fig.I1.61), (Fig.Il.62) du substrat entraine des modifications
légeéres en réflexion et en transmission : 1’excitation possible des modes supplémentaires induit des

pertes additionnelles en transmission.
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Figure I1.61 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour deux épaisseurs différentes du substrat.
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Figure I1.62 : Cocfficient de transmission en fonction de la fréquence pour deux épaisseurs différentes du substrat.

Ces résultats indiquent qu’une partie de I’énergie se propage entre le plan métallique supérieur
et le plan métallique inférieur, remplis par le substrat semi-conducteur qui joue le role de guide
d’onde. L’augmentation de la résistivité diminue les pertes de conduction et 1’augmentation de
I’épaisseur permet I’excitation de modes supplémentaires. Les gains obtenus par simulation permettent

d’envisager la transmission et la détection de signaux sur la puce.
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2.4. CONCLUSIONS

Ce chapitre est une contribution a la modélisation des antennes sur silicium, étude
indispensable en vue de leur implantation pratique dans les circuits intégrés actuels.

Nous avons notamment commencé par 1’étude du silicium qui est la couche la plus épaisse et
par conséquent la plus susceptible de supporter la propagation des ondes générées par des antennes
intégrées. Nous avons démontré que son épaisseur et sa résistivité jouent un réle prédominant sur
I’amplitude de la puissance transmise entre deux antennes sur le méme substrat : I’augmentation de
I’épaisseur et de la résistivité du silicium entrainent une augmentation de la puissance détectée par
I’antenne réceptrice jusqu’a une valeur de saturation. Afin de justifier ce point nous utilisons les
modéeles des antennes imprimées et de guide d’onde ouvert. Les résultats obtenus avec ces modéles
indiquent que I’augmentation de 1’épaisseur du substrat entraine d'une part I’apparition de nouveaux
modes de propagation et d'autre part D’atténuation des modes déja existants. Parallelement
I’augmentation de la résistivité du substrat entraine la réduction des pertes de conduction pour ces
modes guidés.

Dans un deuxiéme temps nous avons étudi¢ l'influence des couches les plus minces : le
di¢lectrique, qui est le matériau le plus proche de I’antenne et la métallisation en face arricre du
silicium. Vu les valeurs actuellement réalisables (quelques micrométres) le diélectrique parait
secondaire sur le bilan de transmission. Son impact se révéle important pour les aspects de taille et
d’adaptation de I’antenne. Cependant la présence de métallisation sur la face arriere du silicium
modifie le diagramme de rayonnement des antennes ainsi que leurs coefficients de transmission et de
réflexion.

Dans une derniére étape nous avons essayé d’aborder le cas d’un systéme d’interconnexions
intra puce sans fils. Pour ceci nous avons inséré un plan métallique uniforme sous les antennes et sous
l'espace les séparant, représentatif des niveaux d'interconnexions denses pouvant exister dans les
circuits intégrés actuels. L’insertion de cette couche entraine une dégradation compléte des
caractéristiques des antennes, il en résulte une puissance transmisse insuffisante.

La nécessité d’implanter les interconnexions sans fils dans les circuits réels nous a conduit a
une innovation conceptuelle : la création d’une zone d’exclusion du métal, localisée sous les antennes.
Nous avons démontré que cette zone d’exclusion de surface, se révéle une solution efficace, qui peut
rendre possible la transmission. La puissance transmise augmente proportionnellement a la largeur de
la zone. En combinaison avec un substrat de résistivité élevée, la transmission intra-puce devient

envisageable, méme en présence de niveaux des métallisations denses.
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Chapitre 3 : VALIDATION EXPERIMENTALE DES
PERFORMANCES DES ANTENNES INTEGREES

La mesure hyperfréquence s’aveére avant tout nécessaire et riche en enseignements pour
remplacer une simulation électromagnétique lorsque les géométries sont trop compliquées pour étre
appréhendées par un simulateur ou pour valider les outils de simulation et permettre la caractérisation
rapide sur une large bande de fréquence d’un grand nombre de dispositifs.

Pour notre premicre réalisation d'antennes sur silicium, nous mesurerons leurs performances.
L’objectif est ici de déterminer, comme pour I’approche par simulation ¢lectromagnétique
fréquentielle en trois dimensions, la matrice de répartition [S] a I’aide d’un banc de mesure et de
valider de cette fagon les hypothéses concernant 1’impact des matériaux, proposées dans le chapitre
précédent.

Dans un premier temps, nous décrivons les étapes de la conception des structures avec
Cadence, la réalisation technologique et la caractérisation avec un analyseur vectoriel de réseaux.
Ensuite, les performances des antennes intégrées sur substrat silicium bulk et SOI en technologie
CMOS 120 nm sont ¢étudiées. L’importance des parameétres technologiques tels que 1’épaisseur et la
résistivité du substrat est confirmée. L’impact des "dummies” sur les performances des antennes
intégrées est pour la premiere fois abordé.

Dans une deuxiéme étape, la comparaison entre la mesure et la simulation permet de valider le

modele proposé sur une large bande de fréquence.
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3.1. INTEGRATION ET CARACTERISATION DES STRUCTURES DE TEST

Dans cette démarche de validation expérimentale, nous procédons pas a pas afin d’isoler
chacune des difficultés qui relévent de la mesure et de la caractérisation des antennes intégrées. Nous
commencons par décrire tout d’abord la technologie utilisée pour la réalisation des motifs de test, leur
conception et puis la méthode de mesure hyperfréquence. Nous validons sur un exemple concret la
procédure de caractérisation que nous avons développée afin de caractériser les antennes dans la bande
de fréquence de 10 GHz a 40 GHz et qui nous a permis d’obtenir ’ensemble des résultats

expérimentaux présentés dans ce mémoire.

3.1.1. Technologie d’intégration

Les motifs de test sont réalisés en utilisant la technologie CMOS 120 nm de
STMicroelectronics. Une coupe verticale de 1’empilement technologique employé pour la conception

et I’intégration de ces motifs est présentée sur la figure suivante (Fig.IIL.1).

Passivation 0000 A, & :8.1 \ f

5000 A, a=4.2

M6 : 9000 A
5900 A, & : 4.2
<= ILD gop A, a=8.1
M5 : 3500 A
3600 A, & :3.7
= ILD 499 A, a=8.1
M4 : 3500 A
.............. 3600 A, & : 3.7
M3 : 3500 A ILD 400 A, a=8.1
' LD 3600 A, a : 3.7
M2: 3500 A 400 A, a=8.1
3600 A, a : 3.7
M1: 2600 A &= ILD 490 A ’3‘=81

3600 A, & : 4.2 PMD
500A, &a:7 Nitride \

1800 A Poly \

1300 A STI 1500 A Si STI
Buried oxide (4000 A)

Figure.IIL.1 : L’empilement technologique réalisé.
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Le métal utilisé est du cuivre déposé avec la technologie Double Damascéne et encapsulé par
deux barriéres, conductrice au fond et sur les flancs des lignes (TaN-Ta 25 nm) et une barriere isolante
au-dessus des lignes (SizN4 40 nm). Cette barriére est indispensable pour empécher la diffusion du
cuivre dans le diélectrique et le semi-conducteur. Des couches successives de FSG (g, = 3,7 : M;-Ms),
de SiO; (g, = 4,2 : M) et de SizNy (g; = 8,1) constituent les diélectriques inter niveaux. Ces couches
sont déposées par PECVD (Plasma Enhanced Chemical Vapour Deposition) et leur épaisseur dépend
du niveau considéré.

Tous les niveaux métalliques sont automatiquement remplis par le logiciel de génération de
masques (Cadence) par des blocs métalliques de dimensions nanométriques et répartis aléatoirement
entre les pistes, appelés “dummies”. Leur objectif est d’assurer le non-arrachage des parties
métalliques durant les étapes de polissage mécano-chimique, dans les zones a faible densité
d’interconnexions. Les dimensions et la forme géométrique de ces motifs, qui n’ont pas de fonction
¢électrique, dépendent également du niveau de métal considéré. La figure suivante (Fig.Ill.2) présente
une coupe verticale de 1’intégration, obtenue par microscopie électronique a balayage (MEB). Nous
pouvons distinguer les "dummies” et les couches de passivation qui sont ajoutées afin de protéger les

circuits.

Figure.IIL.2 : "Dummies” et couches de passivation.

3.1.2. Conception des antennes

Les antennes et les motifs nécessaires pour leur caractérisation sont intégrés soit sur un
substrat de silicium de résistivité conventionnelle (p = 10-50 Ohm.cm) soit sur un substrat SOI de
résistivité élevée (p > 1kOhm.cm). Les épaisseurs des substrats mesurées aprés fabrication sont autour
de 375 pum, 525 pum et 725 pm selon le cas. Ces épaisseurs sont obtenues par amincissement du
substrat de 725 pm par polissage. Pour les plaques non amincies (725 pm) une couche de passivation a

été ajoutée en face arriere (Si3Ny).
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Les antennes sont implantées au dernier niveau métallique (Mg) et elles sont séparées du
substrat semi-conducteur (Si ou SOI) par une distance de ~ 4 um. Leur géométrie est telle que définie
pendant les étapes de simulation : longueur de bras 980 pum, espacement 20 um et largeur de
conducteur 10 um. Une vue en coupe simplifiée des antennes qui sont espacées de 2,5 mm ainsi

qu’une vue de dessus sont représentées sur les figures suivantes (Fig.I11.3) et (Fig.I1L1.4).

Antennes passivation 10 pm
L ey A
M = « 3
Mg L | couches
M, remplies
M3 avec dps 1,98 mm I 20 pm
M2 “dummies”
1
—
PMD Antennes 2,5 mm
N
Figure.IIl.3 : Coupe verticale des antennes intégrées. Figure.IIl.4 : Vue de dessus des antennes intégrées.

La figure ci dessous présente une coupe verticale du bras d’une antenne intégrée (Fig.I1L.5).

Figure.IIL5 : Bras d’une antenne.

Afin d’obtenir un premier résultat sur I’influence des "dummies” sur les performances des
antennes une zone d’exclusion des "dummies” a été réalisée autour de certains motifs (Fig.II.6),

(Fig.IIL7).

Antennes passivation
L A A —_— —_—
M, - 3 - zone o Mol
ms _d’exclusion : : : :
4 < » < » | “—__i,-f des
M, o o, . - . | L
M, dummies | 19| |
M, (o) 1 | L]
——
PMD L p 2 mm L]
vl—_a =4
a a
Figure.IIL.6 : Coupe verticale des antennes sur zone Figure.IIL.7 : Vue de dessus des antennes avec zone

d’exclusion des “"dummies”. d’exclusion des “"dummies”.
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Cette zone d’exclusion est caractérisée par une largeur (o) de 50 um, une longueur (I,) de
2,2 mm et elle s’étend sur tous les niveaux métalliques. Ces dimensions particuliéres sont choisies en
accord avec les régles de conception, afin de respecter le minimum de densité de métal exigée pour
I’étape de planarisation par polissage. Les antennes qui ont les mémes dimensions géométriques que

les précédentes sont maintenant séparées d’une distance de 2 mm afin de limiter la surface occupée.

3.1.3. Méthode de mesure hyperfréquence

Le banc de mesure employé afin de caractériser les structures réalisées repose sur 1’utilisation
d’une station sous pointes et d’un analyseur vectoriel de réseaux HP 8510C.

L’analyseur de réseau est actuellement 1’appareil de mesure le plus fréquemment utilisé pour
caractériser dans le domaine fréquentiel les dispositifs micro-ondes, qu’ils soient passifs ou actifs. Cet
appareil permet de mesurer I’amplitude et la phase des coefficients S; de la matrice de répartition [S]
d’un quadripdle hyperfréquence. Le principe de fonctionnement de 1’analyseur vectoriel repose sur la
comparaison de I’onde incidente avec 1’onde réfléchie ou transmise au niveau d’un plan de référence,
défini auparavant. Le systéme comprend une source hyperfréquence (générateur balayé en fréquence
ou un synthétiseur de fréquences), suivi d’un dispositif de séparation des signaux entre les voies de
test et de référence. Un ensemble formé de coupleurs directifs et de commutateurs permet de
sélectionner les différents parametres S;j sans avoir a retourner le dispositif. Un détecteur d’amplitude
et de phase comportant des mélangeurs, oscillateurs locaux, filtres et comparateurs permet d’effectuer
des mesures sur une bande de fréquence comprise entre 45 MHz et 40 GHz pour l'appareil que nous
utilisons.

Les sondes utilisées pour les mesures sont des sondes Cascade Microtech de type GS et GSG
en béryllium cuivre (BeCu), dont I'écartement entre les pointes (pitch) est de 100 um (Fig.IIL.8). Ces
sondes sont caractérisées par une certaine flexibilité pendant le positionnement et par une faible
résistance de contact. Les signaux proviennent de 1’analyseur vectoriel et ils arrivent aux sondes a
travers un cable coaxial. Une transition coaxiale-coplanaire assure la transmission du signal RF aux

pointes (Fig.II1.9).

2 —m—

il

Figure.IIL.8 : Sondes de type Ground-Signal-Ground. Figure.IIL.9 : Mesure des paramétres pour une
paire d’antennes avec des sondes GSG.
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Les plots RF de dimensions 85 pum x 110 um sont de type GSG avec seulement les deux
derniers niveaux métalliques (Ms-Mg) pour le signal et les six niveaux pour la masse. L'espace entre
les plots est de 17 pm.

Le calibrage de I’analyseur de réseaux est une opération indispensable avant chaque mesure,
qui permet d’une part de positionner les plans de référence a 1’extrémité des sondes de mesure, ce qui
revient a corriger les erreurs systématiques [Don-84] liées a I’environnement de mesure (cables,
désadaptations...). Lors de cette procédure, des ¢éléments étalons dont la réponse en fréquence est
parfaitement connue sont mesurés. Ensuite, il faut disposer d’un modele d’erreurs
[Eul-91, Hew-88] afin d’exprimer les grandeurs mesurées en fonction des termes d’erreur et des
grandeurs intrinséques des dispositifs.

Parmi les nombreuses méthodes utilisées actuellement la méthode de calibrage S.O.L.T.
[Bar-89, Ko0o0-92], a été retenue pour les mesures présentées dans ce mémoire. Elle repose sur
I’utilisation de quatre standards : "Short”, (court-circuit), “Open”, (circuit-ouvert), "Load”, (impédance
de 50 Ohms) et “Thru”, (ligne de longueur nulle).

Cependant 1’étape de calibrage ne corrige pas les erreurs dues aux éléments d’interconnexion
tels que les plots de contact ou les lignes d’acces. Compte tenu des fréquences de travail et de la taille
des dispositifs par rapport a celle des plots d’acces, I’influence de ces derniers sur la mesure n’est pas
toujours négligeable. Nous avons donc besoin d’une étape supplémentaire qui s’appelle épluchage
(de-embedding) et qui permet d’amener le plan de référence a I’entrée du dispositif. Pendant cette
étape les capacités et les conductances des plots, le couplage éventuel entre les plots d’entrée et de
sortie, les inductances et les résistances provenant du contact entre les plots et les pointes sont
théoriquement éliminés. Il en résulte un déplacement des plans de référence entre lesquels s’effectue la
mesure, aux bornes du dispositif sous test.

La figure suivante montre les étapes successives de calibrage et d’épluchage (Fig.I11.10).

De-embedding De-embedding
N ' I I N
)= i : : ; b=
o ! ! ! ' o
o ' i i i o
T e | | é 3
2 [|Sonde RF,[ | ) ' | Sonde RF[ | €
8 "l i|Plots |i |D.U.T| i|Plots | _ S
> | | Coaxial i i i | ;| Coaxial | | >
5 i i i [ 5
[0 i : : ! [0
n i 1 | ! N
> . H H H 1 . >
® calibrage | i i i calibrage ®
< : i i i Z

Figure.IIl.10 : Etapes successives de calibrage et d’épluchage.
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3.1.4. Exemple de caractérisation d’une paire d’antennes

La paire d’antennes (Fig.Ill.11) considérée est intégrée sur un substrat Si-bulk d’épaisseur
375 um et de résistivité conventionnelle (p = 10-50 Ohm.cm). Les sondes GS/SG sont employées pour

la mesure. La distance entre les antennes est de 2,5 mm.

Antennes passivation
i‘,“‘ ".A x
M; couches
M, remplies
Ms avec des
M “dummies”
1
-
~ PMD

Figure.IIl.11 : Schéma représentatif du couple d’antennes utilisé.

Apres calibrage S.O.L.T. nous obtenons la matrice [S] de cette paire d’antennes au niveau des
plans de référence situés a I’entrée des plots d’acces (Fig.111.12). La procédure de I’épluchage suivant
la méthode des paramétres Z et Y [Ko0-91, Koo-92] nous permet d’éliminer les éléments parasites,
liés aux plots d’accés. Nous mesurons donc la matrice [S] des plots en configuration circuit ouvert
("open”) et en configuration court-circuit (“short™) (Fig.II1.13). Ces deux mesures sont ensuite utilisées
avec la mesure du dispositif comprenant les antennes et finalement la matrice [S] est obtenue a I’entrée
des antennes (Fig.III.14). Une méthode d’extraction automatique, implémentée sur PC en langage C++

est utilisée pour 1’épluchage des parameétres S [Les-00].

Niveau 1

1 1

_ S" ———

: Y W . u
! ' = motif open H
: . '
1 1

motif short

Antennes

Figure.IIl.12 : Mesure de la matrice [S] pour les antennes ~ Figure.IIl.13 : Mesure de la matrice [S] pour les plots
et les plots d’acces. en position “open” et “short”.
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Niveau 2
B ——] Sl_] ——1

Antennes

A
\ 4

Figure.III.14 : Transfert de niveau de la mesure a I’entrée des antennes.

Une fois la procédure d’épluchage terminée, nous obtenons les coefficients de transmission et
de réflexion du quadripdle (niveau 2) et nous pouvons les comparer a ceux obtenus avant épluchage
(niveau 1) comme cela est présenté sur les figures suivantes (Fig.IIl.15), (Fig.lll.16). Nous avons
observé que I’influence des plots semble négligeable.

Parall¢lement nous observons que la fréquence de résonance des antennes est obtenue autour
de 31 GHz avec un coefficient de réflexion de - 23 dB. Le coefficient de transmission croit avec

I’augmentation de la fréquence et il atteint la valeur de - 29 dB a la résonance.

0
S —
-5 ;A Mesure corrigée
— - O Mesure brute
210/
5—15;
-20 |
_25:\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\

10 15 20 25 30 35 40
f (GHz)

Figure.IIL.15 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence avant et apres épluchage.
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0
L A Mesure corrigée
20 | © Mesure brute
8 L
2
§-40*
w
-60
_80\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\I\\\\

0 15 20 25 30 35 40
f (GHz)

Figure.II1.16 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence avant et aprés épluchage.

La mesure du couplage est un paramétre important qui permet de distinguer la puissance
transmise a 1’antenne réceptrice provenant de 1’antenne émettrice et de I’environnement. Le couplage
entre les plots d’acces et le substrat est par conséquent évalué par la mesure du motif “open”, qui
permet d’estimer les capacités parasites entre I’antenne et son entourage (plots, substrat...). Le
coefficient de transmission pour ce cas est de 1’ordre de —60 dB sur une large bande de fréquences
(Fig.I11.17). Cela signifie que 1/10° de la puissance émise est transmise des plots d’entrée aux plots de
sortie. Pour les fréquences les plus basses, les valeurs des coefficients de transmission et de couplage
sont trés proches. Cela s’explique par le fonctionnement des antennes loin de leur fréquence de

résonance, il en résulte une faible efficacité de rayonnement.

L A'S,, entre les antennes

220 | © S, entre les plots en configuration “open”

_80\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\

0 15 20 25 30 35 40
f (GHz)

Figure.IIl.17 : Couplage entre les antennes et entre les plots en configuration “open”.
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3.1.5. Impact de I’excitation

Le choix de I’excitation se révele prédominant pour le comportement des antennes et les
caractéristiques des ondes générées. Dans cette partie de I’étude expérimentale nous utilisons deux
types de sondes : les sondes de type GS/ SG (Fig.IIL.18) et les sondes de type GSG/GSG (Fig.I11.19).
Les deux types de sondes permettent une excitation en mode commun. L’insertion de transformateurs
permettrait la conversion du signal provenant des sondes en une excitation différentielle mais la

surface supplémentaire exigée rend cette solution peu envisageable.

-« G«S»G
E E
G S G S G

e

Figure.IIl.18 : Champs électriques pour les sondes GS.  Figure.III.19 : Champs électriques pour les sondes GSG.

Les figures suivantes (Fig.Il1.20), (Fig.Ill.21) montrent un schéma équivalent du
positionnement des sondes pendant la mesure. Nous notons que le plot de masse qui n’est pas utilisé
peut se comporter comme un ¢élément RF ouvert et modifier ainsi les caractéristiques des ondes

transmises.

Figure.II1.20 : Excitation des antennes par les sondes GS.  Figure.IIl.21 : Excitation des antennes par les sondes
GSG.

Sur les figures ci-dessous nous présentons des résultats obtenus, suite a 1’utilisation de ces
deux types des sondes (Fig.II1.22), (Fig.1l1.23), pour une paire d’antennes sur 375 um de silicium de
résistivité conventionnelle. Nous apercevons tout d’abord que les sondes de type GSG présentent des
avantages sur le contrdle du champ électromagnétique et de 1’isolation. Le coefficient de transmission

change légérement. Par contre le coefficient de réflexion présente une modification importante : la
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bande passante devient considérablement plus grande, pour une excitation avec les sondes de type

GSG.

A GS
© GSG

_100\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\
10 15 20 25 30 35 40

f (GHz)

Figure.IIl.22 : Influence de I’excitation sur le coefficient de transmission pour une paire d’antennes intégrées sur
375 pm de silicium.
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Figure.IIL.23 : Influence de I’excitation sur la fréquence de résonance pour une paire d’antennes intégrées sur 375 um
de silicium.

La différence en réflexion pour les deux configurations d’excitation peut étre liée a: 1) la
différence des modes de propagation excités. Les sondes de type GS générent un dipdle électrique qui
excite des ondes TE sur le substrat semi-conducteur [God-92]. L’excitation des modes TM est aussi
possible si le champ électrique pénétre suffisamment dans le substrat. Pour le cas de sondes GSG les
deux dipoéles électriques s’annulent I’'un I’autre et seule 1’excitation des modes TM est possible.
Cependant les modes excitées par les sondes GS/SG ou GSG/GSG ne sont pas nécessairement les
modes qui se propagent. ii) Les sondes GS ont une inductance vers la masse presque deux fois plus

grande et par conséquent la bande passante est réduite. iii) La différence de longueur effective de
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I’antenne (Fig.I11.24). Pour les cas d’excitation avec les sondes GSG, la longueur effective du bras de

I’antenne (L) est égale a 980 um - 85 pm - 17 um = 878 pum.

I r Leff

Figure.III.24 : Schéma équivalent de la différence de longueur de I’antenne entre ses bras et les plots d’acces.

\4

L’excitation des antennes sur un substrat plus épais (725 pm) confirme les tendances
observées pour le substrat mince comme cela est présenté sur les figures ci dessous (Fig.IIL.25),
(Fig.I1L.26) : la transmission reste au méme niveau et la bande passante augmente considérablement,

devenant encore plus grande que pour les antennes sur 375 um d’épaisseur.

O,
:AGS
o i
A=
N
@
-5 |
_1007\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\

10 15 20 25 30 35 40
f (GHz)

Figure.IIL.25 : Influence de I’excitation sur le coefficient de transmission pour une paire d’antennes intégrées sur
725 pm de silicium.

S11 (dB)
&

-10

_12\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\
10 15 20 25 30 35 40

f (GHz)

Figure.IIL.26 : Influence de I’excitation sur la fréquence de résonance pour une paire d’antennes intégrées sur 725 um
de silicium.
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L’impact de 1’excitation pour le substrat SOI de 375 um et de résistivité élevée est illustré sur
les figures suivantes (Fig.I11.27), (Fig.Il1.28). Les mémes constatations que pour les antennes sur
silicium conducteur peuvent étre formulé€es : la transmission est 1égérement modifiée, contrairement a
la réflexion de l'antenne. La bande passante des antennes devient trés large et de multiples résonances
apparaissent. Des investigations théoriques et expérimentales sont certainement indispensables afin de
mieux comprendre ce point et de pouvoir l'utiliser pour la conception d'antennes intégrées ou une large

bande passante est souhaitée.
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Figure.IIL.27 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour les deux types d’excitation.
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Figure.IIl.28 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour les deux types d’excitation.

Les résultats présentés dans ce paragraphe montrent également que le coefficient de
transmission des antennes augmente en fonction de 1’épaisseur du substrat et que leur fréquence de
résonance diminue. Pour le substrat SOI de résistivité élevée la transmission présente des valeurs trés

¢élevées. L analyse de ces résultats est détaillée dans le paragraphe suivant.
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3.2. PERFORMANCES DES ANTENNES INTEGREES

La vérification des résultats obtenus pendant 1’étape de simulation est présentée dans ce
paragraphe.

Tout d’abord, I’influence de 1’épaisseur et de la résistivité du substrat sont étudiées pour une
paire d’antennes intégrées sur substrat silicium et une paire d’antennes intégrées sur substrat SOIL
L’impact des paramétres technologiques se révele prédominant. Les mesures sont réalisées sur les

motifs présentés sur la figure suivante (Fig.I11.29).

Antennes passivation
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Figure.IIL.29 : Schéma représentatif du couple d’antennes utilisé pour I’étude de 1’épaisseur et de la résistivité du
substrat.

Dans une deuxieme étape, 1’influence des "dummies”, indissociables de la technologie cuivre
est discutée. Les mesures pour ce cas sont réalisées sur les motifs présentés sur la figure suivante

(Fig.IIL.30). Les sondes de type GS/SG sont utilisées pour effectuer les mesures.
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Figure.IIl.30 : Schéma représentatif du couple d’antennes utilisé pour I’étude de I’impact de "dummies”.
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3.2.1. Influence de I'épaisseur du substrat

La figure suivante (Fig.IIl.31) présente 1’influence de 1’épaisseur du substrat de silicium
(p= 10-50 Ohm.cm) sur le coefficient de réflexion des antennes intégrées. Comme prévu par les
simulations, I’augmentation de 1’épaisseur entraine un décalage de la fréquence de résonance vers les
fréquences les plus basses en raison de la permittivité effective plus élevée vue par les ondes.
Parallelement, la désadaptation entre la source d’excitation et I’entrée de 1’antenne devient de plus en
plus importante lorsque 1’épaisseur augmente, en raison de 1’augmentation de I’impédance d’entrée de

I’antenne.
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Figure.IIL.31 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour différentes épaisseurs du silicium.

La longueur des dipoles pour une fréquence de travail donnée est directement proportionnelle
a la longueur d’onde dans I’environnement de 1’antenne (substrat de silicium + diélectrique + dummies

+ couches de passivation + air) et elle est donnée par :

A=—te_ (1)

ou A, est la longueur d’onde en espace libre et g est la permittivité effective qui décrit
I’environnement de I’antenne. A partir de la fréquence de résonance mesurée (f;), il est possible de

déterminer la permittivité effective en utilisant la relation suivante :

2
(0,47
&ﬁ—( L j (I11.2)
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ou c est la vitesse des ondes dans le vide et L la longueur de I’antenne. Le tableau III.1 reprend les
valeurs obtenues a partir des mesures et des équations III.1 et II1.2 pour la longueur d’onde et la
permittivité effective a la fréquence de résonance des antennes. Nous constatons que la permittivité
effective augmente avec 1’épaisseur du substrat, il en résulte une fréquence de résonance de plus en
plus réduite. Nous précisons que la permittivité effective calculée a partir de 1’équation II1.2 est liée a
la résonance de I’antenne et elle est différente de la permittivité effective, vue par les ondes sur le

trajet de propagation de I’antenne émettrice a 1’antenne réceptrice.

TABLEAU III.1

Epaisseur Fréquence Permittivité relative Longueur

de silicium de résonance effective d’onde
(um) (GHz) (mm)
375 32 4,95 4,2
525 30 5,63 4,2
725 29 6,01 4,2

La partie réelle de I’impédance d’entrée des antennes augmente également avec 1’épaisseur du
substrat (Fig.Il.32). L’augmentation de I’épaisseur du substrat change le niveau du courant et par
conséquent I’impédance d’entrée des antennes. Comme cela a été proposé dans le chapitre précédent
la partie réelle est une superposition des ondes rayonnées et des ondes guidées. Des modéeles
analytiques et électriques sont indispensables pour distinguer l'amplitude de chaque type d'ondes afin

de mieux comprendre ce point.
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Figure.II1.32 : Partie réelle de I’impédance d’entrée des antennes en fonction de la fréquence pour différentes
valeurs de 1’épaisseur du silicium.
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Ensuite nous étudions 1’évolution du coefficient de transmission (Fig.Ill.33). Son
augmentation en fonction de 1’épaisseur du substrat est confirmée. Une transmission de 1’ordre de
-29 dB, de - 25 dB et de - 23 dB est obtenue autour de 30 GHz pour les antennes sur 375 pum 525 um
et 725 pm de silicium respectivement. Une valeur minimale apparait pour des fréquences plus basses
en fonction de ’épaisseur du substrat (21 GHz pour 375 um, 19 GHz pour 525 um et 17 GHz pour
725 um). Cette fréquence peut étre liée aux interférences destructives entre les ondes qui proviennent
des différents modes de propagation [Kim-00]. Le décalage de cette fréquence avec I’augmentation de
I’épaisseur de silicium indique qu’une partie importante de la puissance se propage dans le substrat : le
parameétre qui change est 1’épaisseur du silicium et par conséquent la distance entre les ondes et le bloc

métallique qui sert de support aux plaques pendant la mesure.
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Figure.IIL.33 : Amplitude du coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de
I”épaisseur du silicium.

La figure suivante (Fig.II.34) représente la phase du coefficient de transmission pour trois

épaisseurs différentes du substrat.

4
I 0725 um

phase S12 (rad)
A o

1
oo

15 20 25 30 35 40
f (GHz)

N
N

-
o

Figure.II1.34 : Phase du coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour trois épaisseurs différentes du
substrat.
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Nous observons que la phase est inductive pour les fréquences les plus basses tout en
présentant des distorsions. A partir d’une fréquence située autour de 21 GHz, elle devient capacitive et
linéaire en fonction de la fréquence. Nous notons également que pour les fréquences les plus basses,
aucune variation en fonction de 1’épaisseur n'est pas observée, contrairement aux fréquences élevées.

La non-linéarité¢ de la phase indique la différence des effets physiques dans la gamme des
fréquences étudiées : pour les fréquences les plus hautes la transmission de puissance s’effectue via la
propagation des ondes, contrairement aux fréquences basses ou le couplage avec le substrat domine,

comme nous venons le voir (Fig.111.17).

3.2.2. Influence de la résistivité du substrat

Les coefficients de réflexion et de transmission pour une paire d’antennes intégrées sur des
substrats SOI (p>1 kOhm.cm) d’épaisseurs 375 pm et 525 pum sont ensuite extraits. Les mémes
tendances que pour les antennes sur silicium apparaissent pour les antennes sur ce substrat de
résistivité élevée (Fig.I11.35) et (Fig.I11.36). La fréquence de résonance se décale vers les fréquences
les plus basses avec I’augmentation de 1’épaisseur. Contrairement aux antennes sur silicium
conducteur nous notons maintenant de meilleures caractéristiques d’adaptation a la source d’excitation

pour le substrat le plus épais (525 pm).
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Figure.III. 35 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour deux épaisseurs différentes du substrat SOI.

Le coefficient de transmission augmente avec la fréquence et avec 1’épaisseur du substrat.
Contrairement aux résultats obtenus pour les antennes sur silicium bulk, la transmission ne présente
pas de zone a faible variation en fonction de la fréquence. Ceci peut étre li¢ au fait que les ondes

guidées sont moins atténuées et que leur contribution en réception devient beaucoup plus importante.
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Figure.IIlL. 36 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour deux épaisseurs différentes du substrat

SOL

Compte tenu de la désadaptation des antennes, nous pouvons utiliser 1’équation de Friis

(eq.I1.8) pour estimer les performances du systéme en cas de pertes d’insertion négligeables.

La figure suivante (Fig.IIl.37) présente le gain de transmission pour le substrat SOI de

525 pm. Une excellente transmission de 1’ordre de - 10 dB est obtenue aux fréquences situées autour

de 30 GHz. 1l s’agit ici de la transmission la plus élevée que nous ayons obtenue pour les antennes

intégrées. Cette valeur démontre la faisabilit¢ de 1’intégration des antennes sur puce en terme de

puissance transmise.
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Figure.II1.37 : Gain de transmission et coefficient de transmission en fonction de la fréquence.

La figure ci dessous (Fig.II1.38) représente les gains de transmission pour le substrat Si-bulk

d’épaisseur 525 um et de résistivité conventionnelle et pour un substrat SOI de 525 pm d'épaisseur et

de résistivité élevée. Une différence en transmission de ’ordre de 17 dB est observée, traduisant

clairement les avantages associés a un substrat de résistivité élevée.
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Figure.IIl. 38 : Comparaison du coefficient de transmission pour un substrat Si-bulk et un substrat SOI de méme
épaisseur et de résistivité différente.

Le tableau II1.2 résume les résultas obtenus pour la permittivité effective et la longueur d’onde

a partir les équations III. 1-111.2, pour les antennes intégrées sur substrat SOL

TABLEAU III.2
Epaisseur Fréquence Permittivité relative Longueur
de silicium de résonance effective d’onde
(um) (GHz) (mm)
375 34 4,38 4,2
525 32 4,95 4.2

Nous constatons que la permittivité effective pour le substrat SOI de résistivité élevée est
légérement plus basse que la permittivité effective des antennes sur le substrat de silicium massif
(bulk) de résistivité conventionnelle. La conséquence est une différence de la fréquence de résonance
pour les deux cas d’antennes.

Cependant aux hyperfréquences la longueur des éléments est souvent du méme ordre de
grandeur que la longueur d’onde et par conséquent la théorie des lignes de transmission est applicable.
Si nous assimilons une paire d’antennes a une ligne de transmission nous pouvons a partir de la phase
du coefficient de transmission définir une constante de phase, une permittivité effective et une vitesse

de phase, liées par les équations suivantes :

Aco(Slz):—ﬁ-z@ﬂ:—%&z)md/m (113

2
Eef =(2€z—cfj (I1.4)

a__ ¢ (I1L.5)

Vph :ﬁ_ \/5?
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L'application des équations précédentes pour les antennes intégrées sur un substrat SOI
d'épaisseur €gale a 525 um et de résistivité élevée, ce qui correspond au meilleur cas de transmission
que nous avons obtenu expérimentalement, permet d'obtenir les valeurs de permittivité relative

effective et de la vitesse de phase présentées sur les figures suivantes (Fig.111.39), (Fig.I11.40).
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Figure.IIl.39 : Permittivité relative effective en fonction de la fréquence pour une paire des antennes sur 525 pm de
substrat SOL.
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Figure.IIl.40 : Vitesse de phase en fonction de la fréquence pour une paire des antennes sur 525 pm de substrat SOI.

Nous notons tout d'abord que la permittivité effective relative présente une dépendance plutot
stable en fonction de la fréquence, avec une valeur moyenne de l'ordre de 12. Ce résultat indique
clairement que la majorité de 1'énergie se propage dans le substrat. Pour les basses fréquences des
valeurs de 1’ordre de 16 sont obtenues. Cela peut étre lié a I’existence de modes dispersifs. La vitesse
de phase est autour de 0,3 ¢ ce qui correspond au maximum (0,1 ¢ - 0,3 ¢) de la vitesse de propagation
des signaux dans les interconnexions en cuivre actuelles. Nous notons qu’il s'agit toutefois d'une
premiere approximation valable que pour une propagation mono mode qui nous permet d’obtenir une

idée des performances des antennes intégrées en terme de vitesse de phase.
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3.2.3. Effet des "dummies”

L’introduction des “"dummies”, récente dans la technologie des circuits intégrés, est imposée

par la technologie damascene et le polissage mécano chimique du cuivre. Afin d’obtenir une premiére

idée quant a leur influence sur les performances des antennes intégrées, nous comparons la matrice de

répartition [S] d’une paire d’antennes intégrées sur une zone d’exclusion des "dummies” (Fig.I11.41),

(Fig.Il1.42), a la matrice [S] d’une paire d’antennes sans zone d’exclusion (Fig.I11.43), (Fig.I11.44),

utilisée comme référence. Ici la mesure devient indispensable car le simulateur ne peut prendre en

compte ces inclusions métalliques en raison de la complexité de leur réseau.
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Figure.II1.41 : Coupe verticale des antennes sur une zone

d’exclusion des “"dummies”.
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Figure.II1.43 : Coupe verticale des antennes sans zone
d’exclusion des “"dummies”.
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Figure.IIL.42 : Vue de dessus des antennes avec zone
d’exclusion des "dummies”.
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Figure.II1.44 : Vue de dessus des antennes sans zone
d’exclusion des “"dummies”.

Un écart de la fréquence de résonance est observé entre les deux configurations d’antennes

(Fig.I11.45). Cet écart est possiblement li¢ a la création d’un environnement proche différent, autour

des antennes avec zone d’exclusion.
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Figure.III.45 : Comparaison du coefficient de réflexion pour une paire d’antennes avec et sans zone d’exclusion des
“dummies” sur 375 pm de silicium.
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En outre nous notons que la variation de la fréquence de résonance (Fig.Il1.46) provenant de la
modification de I’épaisseur du substrat est plus faible, comparée au cas de référence (Fig.II1.31) : nous

mesurons pour les trois épaisseurs une fréquence de résonance centrale, autour de 30 GHz.
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Figure.IIl. 46 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes sur zone d’exclusion et
d’épaisseur du substrat variable.

Une légere différence sur 1’amplitude (Fig.lll.47) et la phase (Fig.Ill.48) du coefficient de
transmission est également observée pour les fréquences les plus élevées. La transmission entre les
antennes avec la zone d’exclusion présente une atténuation plus grande, par comparaison avec les

antennes de référence, ce qui est étonnant vu que la distance entre elles est plus petite (2 mm).
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Figure.II1.47 : Comparaison de I’amplitude du coefficient de transmission pour une paire d’antennes avec et sans zone
d’exclusion des "dummies” sur 375 um de silicium.

200

= Avec zone d’exclusion
A Sans zone d’exclusion

100

-100

phase (S12) (degrée)
o

_200\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\
10 15 20 25 30 35 40

f (GHz)

Figure.III.48 : Comparaison de la phase du coefficient de transmission pour une paire d’antennes avec et sans zone
d’exclusion des "dummies” sur 375 um de silicium.

Les antennes intégrées sur substrat SOI présentent les mémes caractéristiques que les antennes
sur silicium en présence de la zone d’exclusion des “"dummies” : décalage de la fréquence de résonance
et caractéristiques de transmission similaires a celles du cas de référence.

Suite a ces résultats nous pouvons suggérer que les "dummies” ne sont pas transparents pour
les ondes générées par les antennes intégrées et que la zone d’exclusion n’est pas suffisamment grande
afin de voir des effets plus significatifs. Leur impact devient plus important sur le coefficient de

réflexion de I’antenne, qui dépend fortement de son environnement proche.
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3.2.4. Comparaison entre simulation et mesure

La comparaison entre la mesure et la simulation constitue la suite naturelle de cette étude afin
de valider le modele électromagnétique employé. Ce dernier a été évalué afin d’aborder au mieux
possible les paramétres réels et par conséquent les résultats expérimentaux : la distance antenne
substrat est fixée a 4,3 um et des couches de passivation d’épaisseur totale de 1,35 um sont ajoutées
au-dessus des antennes. Les “"dummies” ne sont pas pris en compte & cause de leur taille, de leur
positionnement aléatoire et de la capacit¢ mémoire de l'ordinateur utilisé pour les simulations. Les
dimensions latérales de toutes les couches sont considérées comme infinies, vu que les motifs de test
sont intégres sur des plaques de diamétre 200 mm et que la longueur d’onde est seulement de quelques
millimétres dans la bande de fréquences étudiées. Les figures suivantes (Fig.I11.49), (Fig.I1L.50),
représentent la comparaison en réflexion et en transmission entre la mesure et la simulation pour les

antennes sur 375 pm du silicium de résistivité conventionnelle (p =20 Ohm.cm).
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Figure.II1.49 : Comparaison entre la mesure et la simulation de I’amplitude du coefficient de réflexion pour une paire
d’antennes sur 375 pum de silicium.
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Figure.II1.50 : Comparaison entre la mesure et la simulation de I’amplitude du coefficient de transmission pour une
paire d’antennes sur 375 um de silicium.
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Un bon accord est obtenu pour la fréquence de résonance des antennes. Concernant la
transmission, la comparaison entre la mesure et le modéle électromagnétique confirme cet accord pour
les fréquences supérieures de 20 GHz, mais il fait apparaitre un écart pour les fréquences inférieures.

Un premier facteur qui pourrait justifier 1’écart constaté en dessous de 20 GHz, est la
permittivité effective du silicium, qui est restée constante pendant les étapes de simulation. La mesure
a montré (Fig.Il1.39) que pour les fréquences situées entre 10 GHz et 20 GHz la permittivité effective
n’est pas constante, elle atteint méme des valeurs de I’ordre de 16 pour le substrat SOI de résistivité
élevée.

La différence d’excitation est un deuxiéme parameétre important : nous avons utilisé une
excitation différentielle pendant la simulation et une excitation en mode commun pendant la mesure.
Par conséquent il est possible que I’on n’excite pas les mémes modes de propagation dans les deux
cas.

Un facteur additionnel est la présence des “dummies”. Vu leur influence sur les autres
composants passifs (augmentation du retard et du couplage pour les lignes d’interconnexions,
diminution de la fréquence de résonance a cause de I’augmentation de la capacité induite pour les
inductances [Che-03]), nous pourrions suggérer que leur influence devient importante pour les
fréquences relativement basses, sous la forme d’une capacité additionnelle. Cette capacité est un
¢lément qui permettrait d'apporter une justification supplémentaire de I’écart entre la mesure et la
simulation.

La comparaison entre la mesure et la simulation pour les antennes sur substrat plus épais est
présentée sur les figures suivantes (Fig.III.51), (Fig.ll.52), (Fig.I11.53), (Fig.I11.54). Nous constatons
également un accord satisfaisant en transmission pour les fréquences supérieures de 20 GHz.
Concernant la réflexion la différence entre simulation et mesure augmente avec 1’augmentation de

I’épaisseur du substrat.
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Figure.IIL.51 : Comparaison entre la mesure et la simulation de I’amplitude du coefficient de réflexion pour 525 pm
de silicium (20 Ohm.cm).
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Figure.II1.52 : Comparaison entre la mesure et la simulation de 1’amplitude du coefficient de transmission pour
525 pm de silicium (20 Ohm.cm).
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Figure.IIl.53 : Comparaison entre la mesure et la simulation de I’amplitude du coefficient de réflexion pour 725 pm
de silicium (20 Ohm.cm).
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Figure.IIl.54 : Comparaison entre la mesure et la simulation de I’amplitude du coefficient de transmission pour
725 pm de silicium (20 Ohm.cm).
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Dans une derniére étape, la comparaison entre la mesure et la simulation pour les antennes
intégrées sur le substrat SOI de résistivité élevée est présentée sur les figures ci dessous (Fig.IIL.55),

(Fig.11L.56), (Fig.IIL57), (Fig.lIL58).
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Figure.IIL.55 : Comparaison entre la simulation et la mesure du coefficient de réflexion d’une paire d’antennes sur
525 pm de substrat SOL
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Figure.IIL.56 : Comparaison entre la simulation et la mesure du coefficient de transmission d’une paire d’antennes sur
525 pm de substrat SOL

Nous notons que 1’écart entre le modele électromagnétique et la mesure devient plus important
pour les antennes sur substrat SOI de résistivité élevée. Comme pour les antennes sur substrat
conducteur, ceci est potentiellement lié : i) a la différence de permittivité effective entre mesure et
simulation, ii) a la difficulté rencontrée avec le simulateur pour la prise en compte de tous les modes

de propagation, iii) a la présence des "dummies”.
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Figure.II1.57 : Comparaison entre la simulation et la mesure du coefficient de réflexion d’une paire d’antennes sur
375 pm de substrat SOL
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Figure.IIL.58 : Comparaison entre la simulation et la mesure du coefficient de transmission d’une paire d’antennes
sur 375 pm de substrat SOI.
La nécessité donc de développer des logiciels de simulation afin de prendre en compte toutes
les informations expérimentales et prévoir ainsi plus précisément les performances de transmission

intra puce est soulignée.
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3.3. CONCLUSIONS

L’intégration des antennes sur substrat Si bulk ou SOI en technologie CMOS 120 nm est
présentée dans ce chapitre.

Notre étude expérimentale a commencé par la description de la technologie employée, la
conception des structures de test et la méthode de caractérisation dans la bande de fréquence de
10 GHz a 40 GHz. Dans une premicre étape nous avons eu l’opportunité d'étudier I’impact de
I’excitation sur les caractéristiques des antennes intégrées. Les résultats obtenus aprés une excitation
avec des sondes de type GS ou GSG ont montré I’influence de ces dernicres sur la fréquence de
résonance des antennes ; la bande passante devient beaucoup plus grande suite a une excitation avec
les sondes GSG, ce qui est trés intéressant pour la conception des antennes intégrées ou une large
bande passante est souhaitée.

Dans un deuxiéme temps nous avons mis en €vidence I’impact des parameétres du substrat sur
les performances de transmission des antennes. Nous avons confirmé les tendances observées pendant
les étapes de simulation, concernant 1’influence de 1’épaisseur et de la résistivité du silicium : la
puissance transmise augmente avec 1’augmentation de 1’épaisseur et de la résistivité de ce dernier.

Une excellente transmission de 1’ordre de - 10 dB est mesurée autour de 30 GHz pour les
antennes sur substrat SOI de résistivité élevée, indiquant qu’au niveau de la puissance transmise les
interconnexions RF sont une solution présentant de fortes potentialités. Pour les antennes intégrées sur
substrat silicium bulk, la transmission est de I’ordre de - 30 dB ce qui reste toujours acceptable.

De plus pour la premicre fois a notre connaissance l’influence des "dummies” sur les
performances des antennes intégrées est abordée en utilisant le concept de la zone d’exclusion. Nos
résultats suggérent que les "dummies” ne sont pas transparents pour les ondes électromagnétiques
générées par les antennes dans la bande de fréquence d’utilisation envisagée. Néanmoins, des études
supplémentaires sont indispensables afin d’établir leur impact.

Finalement, la comparaison entre une simulation électromagnétique en 3D et la mesure est
présentée. L’accord est bon sur une large bande de fréquences. La nécessité d’une évolution des
logiciels de simulation électromagnétique afin de modéliser les systémes de transmission complexes
prenant en compte toutes les informations réelles se révéle prédominante.

Les résultats présentés dans ce chapitre ont montré la faisabilité de I’intégration des antennes,

en vue de réaliser des interconnexions RF.
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Chapitre 4 : INTERFERENCES ELECTROMAGNETIQUES
ENTRE LES ANTENNES ET LES CIRCUITS INTEGRES

Les performances des antennes sont étudiées dans ce chapitre en prenant en compte la
présence de structures d’interconnexions réelles. L’existence des autres niveaux métalliques,
représentant les interconnexions locales et intermédiaires, les plans de masse et les alimentations est
prise en considération pendant la conception en tenant compte d’un plan métallique grillagé sous les
antennes.

Dans un premier temps, les caractéristiques de transmission entre les antennes sont étudiées.
Les résultats expérimentaux confirment I’influence de la métallisation et le besoin de la modifier afin
d’améliorer la transmission du systéme. L’optimisation de la répartition de la métallisation
environnant les antennes, modifie les propriétés physiques décrivant la propagation des ondes et donne
naissance a de nouveaux phénomenes, améliorant la transmission de puissance.

Dans une deuxi¢me étape, nous abordons les effets des interférences électromagnétiques entre
les antennes et les lignes de transmission, étude indispensable a la viabilité des interconnexions sans
fils. Les résultats présentés dans ce mémoire montrent que le couplage entre les antennes et les lignes
voisines est du méme ordre que le couplage entre les lignes conventionnelles. Les choix du type de la
ligne (micro ruban ou coplanaire) et du son placement (horizontal ou vertical) par rapport aux
antennes sont étudiés. Les propriétés du substrat (résistivité, épaisseur) jouent encore une fois un role
important sur I’interaction entre les antennes et les composants situés dans leur environnement.

Ce chapitre est une premiere démonstration de la faisabilit¢ de 1’intégration d’antennes sur
silicium en présence de métallisation. Le systéme de transmission que nous avons mis au point
présente des caractéristiques de transmission excellentes, il est intégrable dans les circuits actuels et

compatible avec les autres composants.
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4.1. CONCEPTION DES MOTIFS DE TEST

L’objectif de la conception de ces structures de test est : i) I’investigation de 1’influence des
niveaux métalliques voisins sur les performances des antennes intégrées, ii) 1’étude des effets du
couplage entre les antennes et les autres composants passifs. La mesure devient ici indispensable vu

que les géométries sont trés compliquées pour étre appréhendées par un simulateur.

4.1.1. Structures dédiées a I'impact de métallisation

Les structures de test qui sont congues afin d’évaluer la compatibilité des antennes intégrées
avec les divers niveaux métalliques coexistants dans les circuits intégrés sont présentées dans ce
paragraphe. Il s’agit ici d'estimer la modification des performances de transmission des antennes et de
démontrer les potentialités de leur intégration dans les circuits réels.

Tous les motifs sont réalisés en utilisant la technologie CMOS 120 nm, décrite dans le chapitre
précédent. Les antennes sont des dipoles linéaires de longueur 1,98 mm et elles sont intégrées au
dernier niveau métallique (Mg). La distance entre les antennes est fixée soit a 2,5 mm soit a 5 mm. Le
premier niveau de métallisation (M;) consiste en une grille, représentative d’un niveau
d’interconnexions. Cette grille est constituée par des lignes horizontales et verticales placées sur toute
la surface sous les antennes. Les caractéristiques géométriques de cette grille sont : longueur de ligne
égale a 2,7 mm, largeur de ligne égale a 1 um et espacement entre les lignes égal a 3 pum. Ces
dimensions (a part la longueur) sont choisies en accord avec les régles de conception a respecter,
concernant la distance minimale entre les lignes voisines au premier niveau de métallisation.

Les figures suivantes (Fig.IV.1), (Fig.IV.2) présentent des schémas simplifiés des antennes

intégrées sur la grille métallique.

Antennes passivation
M6 & & *
v u n
M, couches remplies
M, avec des
M, “dummies” Gaill
rille M
M, S
Dl
/SOI PMD
Figure IV.1 : Vue de dessus des antennes sur la grille. Figure IV.2 : Coupe verticale des antennes sur la grille.
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Tous les niveaux diélectriques sont remplis par des "dummies”, dont les dimensions et la
répartition restent aléatoires. La densité de métal peut varier entre 20% et 80%. Les motifs de test sont
intégrés sur un substrat SOI de résistivité variable (p > 1kOhm.cm, p= 10 Ohm.cm) et dont les
épaisseurs sont de 375 pm et 525 um.

Une coupe verticale du bras d’une antenne sur la grille est représentée sur la figure ci dessous
(Fig.IV.3), ou nous pouvons aussi distinguer les couches de passivation.

La distance entre les antennes et la grille est mesurée aprés réalisation et elle est égale a

3,85 um.

Couches de passivation

Bras d’antenne (M)

Grille (M,)

Figure IV.3 : Coupe verticale au niveau du bras d’une antenne (M) sur la grille métallique (M;).

Le concept de la zone d’exclusion de métal se retrouve lors de la réalisation pour certaines
paires d’antennes (Fig.IV.4), (Fig.IV.5). Notre objectif est ici de vérifier si cette innovation
conceptuelle peut améliorer les performances de la transmission intra puce en présence de
métallisations denses dans 1’environnement des antennes. Nous avons donc réalisé une zone
d’exclusion de métal totale (ni interconnexions, ni “"dummies”) autour des antennes et sur tous les
niveaux inférieurs (M;-Mg). La longueur de cette zone (l,) est de 2,2 mm et sa largeur (o) est de
50 um, imposée par les régles de conception. Nous soulignons que sur la structure réalisée, la grille

n’est ni compacte, ni infinie a I’inverse de ce qui a été fait lors de simulation.

i i Antennes passivation
_ l . .'.A
M, [ - - - - - - - - - .
M, W GrilleM, |
M, ' avec zone E
- M, i d’exclusion;
— M2
Ml
Figure IV.4 : Vue de dessus des antennes sur la zone Figure IV.5 : Coupe verticale des antennes sur la zone
d’exclusion totale du métal. d’exclusion totale du métal.
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La figure suivante (Fig.IV.6) montre une photo vue de dessus d’une antenne sur la zone

d’exclusion métallique totale ou nous pouvons aussi distinguer les plots d’acces.

Antenne sur zone d’exclusion du métal
7’

Plots d’acceés

Figure IV.6 : Antenne et plots d’acces sur une zone d’exclusion totale du métal (niveaux M,;-Mg).

Une derniére structure a été concue afin d’étudier la possibilité de laisser quelques lignes
d’interconnexions de traverser la zone d’exclusion du métal (Fig.IV.7), (Fig.IV.8). La réalisation de
cette configuration est motivée : i) par la réduction possible de surface occupée par la zone, ii) par la
nécessité d’établir des régles de conception afin d’intégrer les antennes dans les circuits actuels. Nous
avons donc placé quelques lignes d’interconnexions en Ms et M; qui traversent la zone d’exclusion de

métal comme c’est présenté sur les figures suivantes.

i ) Antennes ivati
HH Lignes .~ passivation
HH <€ - y & x
o ﬁﬁ W -~ !
I L e HEeEERRRR L gesEEReE . '
] Mi b S iGr]lleM1 '
] 1avec zone |
. - |
0 1 B3
Hr T HH
Figure IV.7 : Vue de dessus des antennes sur la zone Figure IV.8 : Coupe verticale des antennes sur la zone
d’exclusion du métal avec quelques lignes traversant la d’exclusion du métal avec quelques lignes traversant la

zone. zone.
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4.1.2. Structures dédiées aux effets de couplage

Des motifs de test sont congus, afin d’évaluer les effets du couplage entre les ondes générées
par les antennes et les autres composants passifs coexistants dans les circuits intégrés réels envisagés.
Dans le but d’étudier ces effets, nous avons placé de nombreuses lignes, sur plusieurs niveaux
métalliques (M,-Mg), avec différentes orientations par rapport aux bras des antennes: i) lignes
paralleles (Fig.IV.9) et ii) lignes perpendiculaires (Fig.IV.10).
e . 11

A

L=2,17 mm

]
1
]
1 I— _d— —— ]
1 ] v
| 1
________ EIRN

o

Figure IV.10 : Ligne micro ruban placée perpendiculairement aux bras de I’antenne a distance (d) variable.

Des lignes de configuration micro ruban et coplanaire sont choisies pour cette partic de
I’é¢tude. La longueur des lignes est égale a 2,17 mm pour les lignes paralléles et 2,75 mm pour les
lignes perpendiculaires aux bras des antennes.

La largeur des lignes (Fig.IV.11) est fixée a 5 pm afin d’obtenir une impédance d’entrée de
I’ordre de 50 Ohm, proche de I’impédance des sondes d’excitation. De cette fagon, nous allons
diminuer les désadaptations d’impédance qui entrainent des réflexions successives et nous aurons

directement acces aux parameétres de couplage en utilisant la matrice [S].
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w=35pum
w =35 um
<+—>
h=f(M,) h=f(M,) s=5 pm
1\/[1 — — — _— —_— —_— —_— —_—
Plan de masse grillagé M, Plan de masse grillagé

Figure IV.11 : Dimensions des lignes micro ruban et coplanaires.

Sur la figure IV.12 nous pouvons voir une des antennes sur une zone d’exclusion métallique,
ainsi que quelques lignes au niveau Mg en configurations micro ruban et coplanaire. Des lignes sont
également placées perpendiculairement aux antennes aux niveaux M,-Ms. Derriére 1’antenne nous

distinguons les plots d’acces de ces lignes.

v Plots d’accés

_____ > Antenne
sur zone d’exclusion
Lignes  posesessoios oo secraimeet iy ...
micro ruban
..... . ! Lignes
i coplanaires

Figure IV.12 : Lignes micro ruban et coplanaire entre les deux antennes.

4.2. PERFORMANCES DES ANTENNES EN PRESENCE DE
METALLISATIONS

Dans ce paragraphe nous étudions la transmission entre les dipdles intégrés pour les trois
configurations de métallisation suivantes :

= Les dipdles sont placés sur la grille métallique du niveau M, sans zone d’exclusion

(Fig.IV.13).
Antennes passivation

v — T

M

Mi couches remplies

M, avec des

M, "dummies”

Ml

Figure IV.13 : Coupe verticale des antennes sur la grille enticre.
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= Les dipdles sont situés sur la zone d’exclusion avec des lignes d’interconnexions

traversant cette derniere Fig.IV.14).

passivation
M, m—
M [ |
Mz . |iGrille M,
M, ~ |ravec zone |
M, [ i d’exclusion
Ml

Figure IV.14 : Coupe verticale des antennes sur la zone d’exclusion du métal avec des lignes d’interconnexions
traversant cette zone.

= Les dipoles sont situés sur une zone d’exclusion totale de métal (Fig.IV.15) couvrant

tous les niveaux inférieurs (M;-Ms).

_Antennes passivation
v W T Grille M, |
M, replios i avec zone i
M, | ot  [idexclusion!
Vi L !
Ml

Figure IV.15 : Coupe verticale des antennes sur la zone d’exclusion totale du métal.

4.2.1. Impact de la métallisation

La mesure des performances des antennes intégrées en présence de métallisation, consiste a
obtenir par la mesure la matrice de parametres [S] en utilisant le banc de mesure décrit dans le chapitre
III. Dans ce paragraphe nous commengons par mesurer les matrice [S] pour une paire d’antennes
placée sur la grille enticre (Fig.IV.16). Nous utilisons un substrat SOI de résistivité élevée est

d’épaisseur égale a 525 pm.

Antennes passivation
i"““ ."'A x

M N .
M; .
M, couches remplies
M avec des

3 . L
M, dummies
M,

Figure IV.16 : Coupe verticale des antennes sur la grille enticre.
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La figure suivante (Fig.IV.17) présente le coefficient de transmission pour cette paire
d’antennes. Nous observons que la transmission reste relativement stable en fonction de la fréquence
et qu'elle atteint la valeur de - 40 dB. Une transmission de cet ordre est certainement détectable en

accord avec les valeurs données dans la littérature.
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Figure IV.17 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes sur la grille enticre.

Cependant la comparaison entre le coefficient de transmission et le couplage par le substrat,
estimé par la mesure de plots d’accés en configuration “open”, montre que ces deux quantités sont du
méme ordre, autour de - 40 dB (Fig.IV.18). En méme temps I’antenne est complétement désadaptée a
sa fréquence de résonance, observée autour de 32 GHz. Ces résultats signifient que la paire d’antennes
placée sur la grille métallique entiere n’est peut étre pas efficace et aucun effet de génération des

ondes est lié a cette derniére.

rA S, entre les antennes
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Figure IV.18 : Comparaison entre le coefficient de transmission et le coefficient de couplage entre les plots d’acces
pour les antennes sur métallisation entiére.
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La nécessité de rendre le systéme de transmission intra-puce intégrable méme en présence de
métallisations denses dans son environnement, nous incite a avancer avec la mesure d’une paire
d’antennes placées sur la zone d’exclusion du métal (Fig.IV.19). Nous considérons tout d’abord le cas

ou des lignes d’interconnexions traversent cette zone d’exclusion.
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Figure IV.19 : Coupe verticale des antennes sur la zone d’exclusion du métal avec des lignes d’interconnexions
traversant cette zone.

La figure suivante (Fig.IV.20) présente le coefficient de transmission pour cette paire
d’antennes avec des lignes micro rubans et coplanaires, implantées entre les antennes émettrice et
réceptrice et traversant la zone d'exclusion métallique. Nous observons que par comparaison avec le
cas précédent ou la grille est entiére la transmission est considérablement augmentée en présence de la
zone d’exclusion du métal. La présence des lignes d’interconnexions entre les antennes impliquées
dans le milieu de transmission donne naissance a de nouvelles interférences destructives ou a des
réflexions. Deux fréquences pour lesquelles les pertes deviennent élevées sont observées pour cette

configuration, autour de 24 GHz et 32 GHz.
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Figure IV.20 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes placée sur la zone
d’exclusion du métal avec des lignes d’interconnexions.
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Dans un dernier temps nous étudions les performances des antennes pour le cas ou la zone
d’exclusion du métal est totale, c’est a dire qu’il n'y a aucune ligne d’interconnexion qui traverse la

région des antennes (Fig.IV.21).
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Figure IV.21 : Coupe verticale des antennes sur la zone d’exclusion totale du métal.

Les résultats sont certainement beaucoup plus encourageants pour ce cas (Fig.IV.22) que pour
les deux cas précédents. Une transmission excellente de 1’ordre de - 15 dB est obtenue dans une large
bande de fréquence, ce qui justifie notre choix au niveau de la conception. A notre connaissance il
s’agit de la transmission la plus élevée, actuellement répertoriée dans la littérature en présence de
métallisation dans I’environnement des antennes.

Cette configuration d’antennes est une premi¢re démonstration de la compatibilité de
transmission intra puce en présence de niveaux de métallisation denses existant dans les circuits
intégrés actuels. Il suffit de modifier I’environnement proche des antennes au moyen de régles de
conception simples, peu coliteuses en surface et compatibles avec la technologie, afin d’obtenir de

hautes performances de transmission.
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Figure 1V.22 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes sur la zone
d’exclusion totale de métal.
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Une fréquence pour laquelle les pertes de transmission atteignent presque - 40 dB est observée

autour de 37 GHz. Cette fréquence peut étre liée aux interférences électromagnétiques destructives

entre des ondes qui proviennent des différents modes de propagation ou a une réflexion liée a

I’environnement de 1’antenne. Pourtant la vérification de ces deux hypothéses se révéle assez difficile

puisque nous avons au total 4 milieux qui supportent la propagation des ondes, (espace libre,

di¢lectrique, métal 1, silicium) une géométrie complexe et plusieurs structures dans 1’environnement

des antennes.

Le coefficient de réflexion de I’antenne et son impédance d’entrée sont ensuite étudiées

(Fig. 1V.23), (Fig.IV.24). L’antenne résonne autour de la fréquence de 37 GHz avec de faibles

caractéristiques de rayonnement. Cela provient de la désadaptation entre 1’entrée de 1’antenne et les

sondes d’excitation puisque son impédance d’entrée devient faible en présence de métallisation.
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Figure IV.23 : Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes sur la zone d’exclusion
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Figure IV.24 : Parties réelle et imaginaire de I’impédance d’entrée des antennes en fonction de la fréquence.
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A partir de la phase du coefficient de transmission et les équations II1.3 et I11.4 nous pouvons
calculer la permittivité effective vue par les ondes pendant leur transmission de 1’antenne émettrice a
I’antenne réceptrice. Nous rappelons qu’il s’agit d’une premiére approche afin d’obtenir un ordre de
grandeur de la vitesse de phase des ondes dans ce cas de performances maximales. La figure suivante
(Fig.IV.25) présente la permittivité effective, dans la bande de fréquence allant de 10 GHz a 40 GHz.
Nous constatons que des valeurs de I’ordre de 20 sont mesurées. Cela peut étre expliqué par : i) la
présence des “dummies” dans le milieu de propagation, vu que généralement ils se modélisent avec
une permittivité effective élevée, ii) I’existence de modes de propagation dispersifs, avec des vitesses

de phase réduites.
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Figure IV.25 : Permittivité effective en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes sur zone d’exclusion totale
de métal.

Dans un dernier temps la comparaison entre le coefficient de transmission et le coefficient de
couplage, estimé par la mesure des plots d’acces en configuration “open” est présentée sur la figure ci

dessous (Fig.IV.26).
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Figure IV.26 : Comparaison entre les coefficients de transmission et de couplage par le substrat.
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Cette mesure permet de distinguer la puissance détectée par 1’antenne réceptrice lorsque
I’antenne émettrice fonctionne et en présence de I’environnement (grille métallique, substrat..). Nous
notons que le coefficient de couplage est de 1’ordre de - 40 dB et la transmission entre les antennes est
de I’ordre de - 15 dB. Ce résultat justifie le fait que la transmission soit liée aux antennes et a la
propagation et pas a un effet de couplage capacitif provenant de la grille métallique sur le premier
niveau de métallisation.

La nécessité d’estimer la distance maximale envisageable pour effectuer les liaisons nous
conduit a la mesure de I’impact de la distance entre les antennes émettrice et réceptrice. Comme
présenté sur la figure ci-apres (Fig.IV.27), la puissance transmise diminue avec 1’augmentation de la
distance entre les antennes. Pourtant pour les distances centimétriques, nous remarquons que la
puissance est juste sous le seuil de détection (- 56 dB) en accord avec les travaux déja menés dans ce
domaine. Cela signifie que 1’optimisation des antennes pour un environnement spécifique permet

méme d’envisager la transmission inter puce.

O distance : 2, 5 mm
- o distance : 5 mm
. A distance : 2, 5 cm
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Figure IV.27 : Coefficient de transmission pour une distance variable entre les deux antennes.
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Dans une dernicre étape, nous comparons la paire d’antennes de référence (Fig.IV.28) a la
paire d’antennes discutée au cours du chapitre précédent : antennes intégrées également au dernier
niveau métallique, de dimensions identiques mais sans aucune métallisation inférieure dans le plan M,
(Fig.IV.29). Les deux paires d’antennes étudiées sont intégrées sur un substrat SOI d’épaisseur

525 pum et de résistivité élevée.
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Figure IV.28 : Coupe verticale des antennes sur la zone Figure IV.29 : Coupe verticale des antennes sur
d’exclusion totale de métal. substrat sans métallisation inférieure.

La figure ci dessous (Fig.IV.30) montre que la paire d’antennes sur zone d’exclusion
métallique M, est plus efficace dans une large bande de fréquence en termes de puissance transmise
que la paire d’antennes sans métallisation inférieure. Il s’agit ici d’un résultat trés important puisque
nous venons de démontrer non seulement la compatibilité des antennes avec les autres niveaux de

métallisations mais aussi I’excellence de leurs performances en raison de 1’optimisation.
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Figure IV.30 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une paire d’antennes sur zone d’exclusion
métallique et une paire d’antennes sans métallisation aux niveaux inférieurs.
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Le tableau suivant résume les caractéristiques de ces deux derniéres paires d’antennes. Nous
notons une différence concernant la permittivité effective liée a la résonances des antennes, ce qui

entraine un décalage a la fréquence de résonance entre les deux configurations.

TABLEAU IV.I
Substrat SOI Fréquence Permittivité Longueur
525 pm de résonance relative d’onde
p = 1kOhm.cm (GHz) effective (mm)
Antennes avec zone d’exclusion de métal 37 3,7 42
Antennes sans niveaux métalliques inférieurs 32 4,38 4,2

La différence obtenue entre les deux paires d’antennes est certainement liée a la différence des
phénomeénes physiques décrivant la propagation des ondes. Nous pouvons supposer ici que les
antennes sur la zone d’exclusion du métal donnent naissance aux ondes guidées qui sont mieux
confinées entre la grille métallique et le support métallique sur lequel les plaques sont placées pendant
la mesure. Des analyses supplémentaires sont certainement indispensables afin de justifier ce point.
Cependant dans le paragraphe suivant nous tentons une premiére confirmation par 1’étude des

parametres du substrat.

4.2.2. Effet de I’épaisseur et de la résistivité du substrat

Afin de justifier I’hypothése de meilleures caractéristiques de guidage des ondes pour les cas
des antennes sur zone d’exclusion métallique nous allons dans ce paragraphe étudier 1’impact de
I’épaisseur et de la résistivité du substrat sur les caractéristiques de transmission. La variation des
valeurs de transmission induites par la variation des paramétres technologiques du substrat pourra
valider cette hypothése. En méme temps cette étude nous permettra de conclure pour la possibilité
d’améliorer la transmission entre les antennes intégrées en présence de métallisation.

Dans un premier temps nous mesurons le coefficient de transmission d’une paire d’antennes

sur un substrat SOI de résistivité élevée (p = 1 kOhm.cm) et d’épaisseur variable (Fig.IV.31).
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Figure IV.31 : Coupe verticale des antennes sur la zone d’exclusion totale de métal.
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Nous observons que 1’augmentation de 1’épaisseur du substrat entraine une légere
augmentation du coefficient de transmission (Fig.IV.32). Cela indique que les ondes sont sensibles a la
variation d’épaisseur mais apparemment la variation expérimentale n’est pas suffisante afin d’exciter

de nouveaux modes guidées et donner ainsi une modification de la transmission plus significative.
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Figure IV.32 : Coefficient de transmission pour deux épaisseurs différentes du substrat SOL

Dans un deuxiéme temps nous étudions ’impact de la résistivité qui se révéle €tre un
parametre trés important pour les propriétés d’un systéme de transmission intra puce en accord avec
nos ¢études antérieures. Nous considérons ici une paire d’antennes intégrées sur un substrat SOI
d’épaisseur fixée a 375 um et de résistivité soit p = 10 Ohm.cm, soit p = 1 kOhm.cm.

La figure suivante (Fig.IV.33) représente le coefficient de transmission pour ces deux

configurations.
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Figure IV.33 : Coefficient de transmission pour deux valeurs de la résistivité du substrat SOI.
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Nous observons une transmission stable de 1’ordre de - 40 dB mais avec une atténuation en
fonction de la fréquence qui augmente aux fréquences les plus basses pour le couple d’antennes sur
substrat de résistivité basse. La diminution de la résistivité du substrat entraine donc une augmentation
des pertes de conduction pour les ondes guidées entre la grille métallique au premier niveau de
métallisation et le métal du support utilisé pendant la mesure, en induisant ainsi une dégradation des
performances. Cependant ces résultats confirment I’hypothese des interférences destructives entre les
différents modes de propagation autour de la fréquence de 37 GHz, puisque pour le substrat de
résistivité conventionnelle ces derni¢res disparaissent possiblement en raison de ’atténuation élevée
des ondes guidées.

Dans un dernier temps nous examinons 1’impact de la résistivité du substrat pour les cas ou les
antennes sont placées sur la grille métallique entiere (Fig.IV.34). Nous considérons également une
paire d’antennes intégrées sur un substrat SOI d’épaisseur fixée a 375 pm et dont la résistivité est soit

p =10 Ohm.cm, soit p = 1 kOhm.cm.
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Figure 1V.34 : Coupe verticale des antennes sur la grille enticre.

Nous constatons que I’influence de la résistivité devient importante méme pour cette paire
d’antennes sur la grille métallique entiére. Une transmission atténuée mais relativement stable en

fonction de la fréquence (S, ~ - 60 dB) est mesurée (Fig.IV.35).
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Figure IV.35 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour deux valeurs de la résistivité du substrat
SOL
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Les résultats obtenus dans ce paragraphe sont trés intéressants; i) nous confirmons
I’hypotheése de la transmission et de la détection des ondes guidées entre 1’antenne émettrice et
I’antenne réceptrice. L’influence de la variation de la résistivité du substrat sur I’amplitude du
coefficient de transmission permet d'établir ce point, ii) nous constatons que 1’effet de blindage total en
raison du premier niveau métallique n’est pas observé ici comme pour les simulations. Cela peut étre
li¢ au fait que dans la bande de fréquence étudiée la longueur d’onde est du méme ordre que la
longueur de grille ou au fait que la densité de métallisation n’est pas égale a 100 %, comme lors des

simulations.
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4.3. ETUDE DU COUPLAGE PARASITE

Dans cette étape de notre étude nous venons de démontrer la compatibilité de 1'intégration des
antennes avec les réseaux d’interconnexions actuels en terme de puissance transmise. L’étude
compléte de la faisabilité des interconnexions sans fils nécessite cependant la prise en compte des
effets de couplage entre les ondes générées par les antennes et ces réseaux. L’objectif de ce paragraphe
est I’investigation des ces effets parasites afin d’obtenir leur ordre de grandeur et ainsi statuer sur les

e e . ,. . .
potentialités d’intégration des antennes dans un environnement d’interconnexions cuivre global. Nous
focalisons I’étude essentiellement sur le couplage entre les antennes et des lignes de transmission qui

sont placées soit parallelement soit perpendiculairement aux antennes.

4.3.1. Couplage entre antennes et lignes

Deux lignes de transmission disposées cOte a cOte sont couplées électriquement et
magnétiquement. L’intensité de ce couplage dépend au premier ordre du rapport entre la distance ligne
a ligne et I’épaisseur du substrat. L’étude du parasitage peut se faire dans le domaine temporel ou dans
le domaine fréquentiel. Dans ce travail, nous avons opté pour une étude dans le domaine fréquentiel et
nous utilisons la matrice [S] afin d’estimer le niveau du couplage entre divers motifs.

La figure suivante (Fig.IV.36) représente un schéma équivalent de la structure que nous avons

caractérisée, afin d'évaluer le couplage entre une antenne et une ligne, placées a une distance variable.

Figure IV.36 : Principe de la mesure du couplage entre une antenne et une ligne micro ruban a distance variable.

Nous avons choisi une antenne intégrée sur substrat SOI de résistivité élevée avec une zone
totale d’exclusion du métal, ce qui représente notre configuration optimale en terme de puissance

transmise. L’antenne est excitée en utilisant les sondes de type GSG et la matrice [S] est obtenue entre
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I’antenne et la ligne victime. Nous notons que la ligne est caractérisée en configuration circuit ouvert,
I’analyseur de réseaux ne possédant que deux ports. Cette ligne est implantée au méme niveau
métallique (Mg) que I’antenne. La distance (d) entre 1’antenne est la ligne est soit 800 pm, soit 1600
pum.

Nous observons (Fig.IV.37) que le couplage entre I’antenne et la ligne en terme de coefficient
de transmission, diminue avec I’augmentation de la distance, ce qui est logique puisque la puissance
transmise diminue avec la distance. De plus nous remarquons que le couplage entre 1’antenne et la
ligne pour une distance de 800 pm est beaucoup plus faible (~ - 40 dB) que le couplage entre les deux

antennes (Fig.IV.22) placées a une distance de 2,5 mm (~ - 15 dB).
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Figure IV.37 : Coefficient de transmission entre une antenne et une ligne micro ruban paralléle en fonction de la
fréquence.

Dans un deuxiéme temps nous intéressons a la sensibilit¢ des niveaux métalliques au
rayonnement des antennes. La figure suivante (Fig.IV.38) présente le coefficient de transmission entre

une antenne et une ligne micro ruban, placée aux niveaux Mg ou My pour une distance (d) de 1600 pm.
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Figure IV.38 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence entre une antenne et deux lignes placées sur les
niveaux Mg et M.
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L’influence du niveau métallique parait secondaire. Les épaisseurs des diélectriques inter
niveaux sont faibles et par conséquent il n’y a pas de véritable avantage a placer une ligne a un niveau
métallique plutdt qu’a un autre.

Afin de déduire des configurations de lignes optimales a combiner avec les antennes intégrées,
nous mesurons ensuite le couplage entre une antenne, une ligne micro ruban et une ligne coplanaire
placées a la méme distance (d = 800 pm). Cette mesure est motivée par le fait que la répartition des
champs est différente pour ces deux cas de lignes, il est donc possible de mesurer un cas de couplage
minimum. Nous remarquons (Fig.IV.39) que le type de ligne parait négligeable sur les effets parasites
induits par les antennes intégrées dans la bande de fréquence qui nous intéresse. De plus comme pour

la ligne micro ruban I’impact du niveau métallique sur la ligne coplanaire est aussi négligeable.

O Ligne micro ruban (M)
A Ligne coplanaire (M)
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Figure IV.39 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une ligne micro ruban et une ligne
complaire, placées a la méme distance de I’antenne émettrice.

Nous venons donc de voir que les effets du couplage entre les ondes générées par une antenne
sur silicium et les lignes micro ruban et coplanaires placées parallélement aux antennes sont : i) de
faible amplitude, ii) indépendants du niveau métallique ou la ligne victime est implantée et
iii) indépendants du type de cette derniére.

Il nous reste a wvérifier si ces conclusions sont valables pour des lignes placées
perpendiculairement aux antennes ; il s’agit ici d’étudier I’influence des effets parasites induits par le
rayonnement des antennes sur la deuxiéme orientation des lignes d’interconnexions rencontrée dans
les circuits intégrés actuels.

Cependant nous intéressons a la possibilité d'orientations de lignes pour lesquelles les effets du

couplage sont réduits.
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4.3.2. Effet de I'orientation des lignes

La deuxiéme configuration pour laquelle nous mesurons le couplage consiste en une paire
antenne-ligne ou la ligne est placée maintenant perpendiculairement a I’antenne émettrice (Fig.IV.40).
L’antenne agresseur reste toujours une antenne sur zone d’exclusion totale de métal. La distance (d)

entre le centre de 1’antenne est la ligne est soit 400 um, soit 1100 um.

Figure IV.40 : Principe de la mesure du couplage entre une antenne et une ligne micro ruban a distance variable.

Nous notons également que le couplage diminue avec 1’augmentation de la distance entre la
ligne et le centre de 1’antenne ou les champs sont les plus intenses (Fig.IV.41). La comparaison avec
les lignes paralléles montre que pour les lignes perpendiculaires le couplage ne présente pas une
dépendance relativement stable avec la fréquence. En méme temps 1’impact de [’augmentation de la

distance est plus marqué ici et les courbes mesurées sont plus lisses.
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Figure IV.41 : Coefficient de transmission entre une antenne et une ligne micro ruban perpendiculaire, en fonction de
la fréquence.
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Ensuite nous nous intéressons a la sensibilité du niveau métallique pour les cas des lignes
perpendiculaires aux antennes. L’influence de ce dernier reste aussi secondaire pour cette

configuration de ligne, placée a 400 pm du centre de I’antenne émettrice (Fig.IV.42).

o Ligne M,
G Ligne M,

d : 400 pm
_80 | | | | | L

10 15 20 25 30 35 40
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Figure IV.42 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence entre une antenne et deux lignes placées sur les
niveaux Ms et M.

La comparaison entre une ligne micro ruban et une ligne coplanaire, placées

perpendiculairement cette fois aux bras de I’antenne est présentée sur la figure suivante (Fig.IV.43) :

aucune différence significative n’est pas observée.

A Ligne micro ruban (Ms)
O Ligne coplanaire (M)
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Figure IV.43 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une ligne micro ruban et une ligne
complaire, placées a la méme distance de I’antenne émettrice.
Les résultats présentés dans ce paragraphe confirment les tendances précédemment notées
pour les effets de couplage entre les antennes et les lignes. La différence de distance entre les
antennes, les lignes paralléles et les lignes perpendiculaires ne nous permet pas de d'affirmer qu'une

orientation est plus favorable que I’autre.
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4.3.3. Influence du substrat sur le couplage antenne ligne

L’influence du substrat sur les effets du couplage est étudiée dans cette partie. Comme cela a
été démontré dans les paragraphes précédents, 1’épaisseur et la résistivité du silicium jouent un role
prédominant sur la puissance transmise par les antennes. Nous attendons donc que ces parameétres
jouent également un réle important sur ’interaction électromagnétique entre antennes et lignes
d’interconnexions.

Nous examinons tout d’abord I’impact de ’épaisseur du silicium pour une ligne micro ruban
placée soit parallélement soit perpendiculairement aux bras des antennes, puisque nous n’avons pas
trouvé de différence importante entre les lignes micro ruban et coplanaire. Sur les figures suivantes
(Fig.IV.44), (Fig.IV.45) nous observons que le coefficient de transmission entre antenne et ligne
augmente avec 1’épaisseur du substrat pour les deux orientations de lignes, ce qui n’est pas surprenant

vu que la puissance transmise par les antennes augmente également dans ces conditions.
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Figure IV.44 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une ligne micro ruban paralléle aux bras
de I’antenne sur un substrat SOI d’épaisseur variable.
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Figure IV.45 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une ligne micro ruban perpendiculaire aux
bras de I’antenne sur un substrat SOI d’épaisseur variable.
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Nous notons en méme temps un décalage des fréquences de couplage minimales vers les fréquences
les plus élevées avec la diminution de 1’épaisseur du substrat.

Dans un deuxieme temps nous étudions 1’impact de la résistivité du silicium sur I’amplitude
du couplage antenne-ligne. Nous mesurons également le coefficient de transmission pour les deux
orientations des lignes. Nous observons tout d’abord (Fig.IV.46), (Fig.IV.47) que le couplage diminue
avec la diminution de la résistivité en raison de pertes élevées des ondes guidées. De plus nous notons
des phénomenes différents selon 1’orientation de la ligne par rapport aux bras de 1’antenne. Pour la
ligne micro ruban placée parallelement aux bras de ’antenne le nombre des fréquences de couplage
minimum est réduit avec la diminution de la résistivité, contrairement a la ligne perpendiculaire pour
laquelle ce nombre devient plus élevé dans les mémes conditions. Ces résultats montrent la différence
des mécanismes de couplage entre les antennes et les lignes voisines selon leur orientation et les

valeurs des parameétres du substrat.
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Figure IV.46 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une ligne micro ruban placée
parallélement aux bras de I’antenne sur substrat de résistivité variable.
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Figure IV.47 : Coefficient de transmission en fonction de la fréquence pour une ligne micro ruban placée
perpendiculairement aux bras de 1’antenne sur substrat de résistivité variable.

Chapitre 4 : Interférences Electromagnétiques Page 145 sur 145



Etude réalisation et caractérisation d' interconnexions radiofréquences

4.3.4. Comparaison du couplage antenne-ligne et ligne-ligne

Aprés avoir étudier ’amplitude du couplage entre antennes et lignes pour différentes
orientations et différentes valeurs des parameétres du substrat, nous venons dans une derniére étape
comparer le couplage antenne-ligne a celui obtenu entre deux lignes séparées par la méme distance. Il
s’agit ici d’une mesure importante qui va nous permettre de conclure sur la faisabilité de 1’intégration
des antennes dans les circuits actuels.

Comme nous venons de le voir dans le paragraphe précédent, le couplage augmente avec la
résistivité et avec ’épaisseur du substrat. Le pire cas du couplage antenne-ligne sera donc retenu :
nous mesurons les motifs intégrés sur 525 um de substrat SOI de résistivité élevée.

Afin d’effectuer cette mesure nous excitons tout d’abord 1’antenne agresseur et nous mesurons
la matrice [S] entre 1’antenne et la ligne victime. Ensuite nous excitons la ligne agresseur et nous
mesurons la matrice [S] entre cette derniére et la ligne victime, comme cela est illustré sur la figure ci
dessous (Fig.IV.48). La ligne agresseur est une ligne micro ruban et la ligne victime est de type micro

ruban ou coplanaire.

Ligne victime

10 %1%

d d
————— l— — — — — —
Antenne agresseur Ligne agresseur

Figure IV.48 : Principe de la mesure du couplage entre une antenne et une ligne et entre deux lignes.

Les figures suivantes (Fig.IV.49), (Fig.IV.50) présentent les résultats obtenus aprés ces
mesures. Concernant le cas ou la ligne victime est une ligne micro ruban nous constatons que le
coefficient de transmission entre une antenne et une ligne est du méme ordre que le coefficient de
transmission entre deux lignes, dans une large bande de fréquence. Pour les fréquences situées au-dela
de 32 GHz le couplage induit sur la ligne victime en raison du rayonnement des antennes est plus

¢élevé, puisque I’antenne est proche de la résonance.
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Pour le cas ou la ligne victime est une ligne coplanaire le couplage antenne-ligne est nettement
plus faible que le couplage ligne-ligne dans la bande de fréquence allant de 20 a 30 GHz. Pour les
fréquences les plus élevées les tendances sont inversées en raison de la résonance de 1’antenne.
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Figure IV.49 : Coefficient de transmission entre une antenne et une ligne micro ruban et entre deux lignes micro
ruban.
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Figure 1V.50 : Coefficient de transmission entre une antenne et une ligne coplanaire et entre une ligne micro ruban et
une ligne coplanaire.

Les résultats présentés dans ce paragraphe sont trés encourageants pour I’implantation des
antennes dans les circuits intégrés. Nous venons de démontrer que les effets du couplage entre les
couples antenne-ligne et ligne-ligne sont du méme ordre de grandeur. Cela signifie que le
rayonnement des antennes ne risque pas de perturber les autres lignes d’interconnexions plus qu’elles
ne le sont par les lignes conventionnelles. Nous rappelons qu’il s’agit ici d’une premiére étude ;
I’optimisation supplémentaire des propriétés de transmission des antennes pourrait nous permettre

méme d’envisager de réduire les effets du couplage.
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4.4. CONCLUSIONS

Dans ce chapitre expérimental nous avons abordé les performances des antennes intégrées en
présence de métallisation, en reproduisant au moins partiellement les cas d’interconnexions cuivre
réels.

Nous avons proposé une configuration d’antennes compatible avec les autres niveaux
métalliques, différents de ceux proposés pour 1’intégration d’antennes dans les circuits actuels. Cette
configuration consiste a modifier la métallisation dans 1’environnement proche des antennes par la
création d’une zone d’exclusion de métal, localisée sous ces dernieres et cela sur tous les niveaux
métalliques inférieurs. La zone d’exclusion du métal requise occupe une surface de 0,1 mm* ce qui
reste faible. La paire d’antennes placées sur cette zone d’exclusion, donne un maximum de puissance
transmise de 1’ordre de - 15 dB dans une large bande de fréquence. Avec notre innovation
conceptuelle nous obtenons donc la transmission la plus élevée actuellement connue dans la littérature
en présence de métallisations. De plus nous avons mis en évidence 1’impact des paramétres
caractéristiques du substrat, tels que son épaisseur et sa résistivité sur le bilan de puissance pour ce
nouveau systéme de transmission.

Dans un deuxiéme temps nous avons étudié les effets du couplage entre les antennes et les
lignes d’interconnexions voisines. Notre objectif était ici d’estimer la perturbation induite sur les
composants proches des antennes. Nous avons choisi une antenne sur zone d’exclusion comme
antenne agresseur, qui est notre cas optimum en terme de puissance transmise. Dans une premiere
étape nous avons ¢€tabli que le couplage entre une antenne et une ligne voisine est de faible amplitude,
il diminue avec I’augmentation de la distance entre les deux composants et il est dépendant des
parametres du substrat. Dans une deuxiéme étape nous avons prouvé que les valeurs du couplage entre
les ondes générées par les antennes et par les lignes sont du méme ordre de grandeur que les effets du
couplage entre lignes traditionnelles. Ces résultats sont trés intéressants puisqu’ils indiquent que le
fonctionnement des antennes devrait avoir un effet négligeable sur les autres composants passifs,
notamment les interconnexions inter niveaux.

Les différences trouvées entre la mesure et la simulation peuvent étre liées: i) a des
simplifications introduites dans le modele électromagnétique relativement a la densité de métallisation.
En simulation la grille est décrite pour des raisons de mémoire de calcul par un plan compact et infini,
ce qui n’est pas le cas en réalité, ii) a I’excitation pendant la mesure de modes de propagation qui ne
sont pas excités pendant la simulation.

Cependant le modéle utilisé est efficace pour décrire les tendances de transmission en accord

avec les matériaux et le type de métallisation : la transmission augmente avec I’augmentation de la
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résistivité et de I’épaisseur du substrat, et elle est plus élevée pour une paire d’antennes sur zone
d’exclusion que pour une paire d’antennes sans zone d’exclusion de métal.

Les résultats présentés dans ce chapitre sont les premiers a notre connaissance dans 1’étude
dédiée a l'impact des métallisations sur les performances des antennes intégrées. Des études
supplémentaires expérimentales et analytiques, sont indispensables afin de mieux comprendre les

nombreux phénomenes observés.
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CONCLUSIONS GENERALES

Les interconnexions des circuits intégrés subissent des changements majeurs afin de répondre
a la transmission rapide des signaux numériques dont la fréquence augmente continuellement.

Dans ce travail nous avons évalué les potentialités de la solution dite “interconnexions sans
fils” comme solution alternative aux interconnexions traditionnelles du couple cuivre isolant. L intérét
de cette solution technologique basée sur 1’intégration d’antennes miniatures est fortement justifié par
sa mise en ceuvre, qui s’effectue sans nouveaux matériaux ni procédés technologiques.

Notre travail a consist¢ d’une part & proposer une modélisation électromagnétique des
antennes sur silicium afin de quantifier I’impact des matériaux sur les performances de transmission et
d’autre part a concevoir, réaliser et caractériser plusieurs structures de test dans le but de valider les
performances, d’estimer I’importance des effets parasites et de démontrer ainsi la faisabilité et
I’intégrabilité des interconnexions sans fils dans les filiéres technologies CMOS sur substrat Si et SOI.

Notre étude commence essentiellement avec une introduction sur les limitations induites sur
les interconnexions par la miniaturisation des réseaux et 1’augmentation de fréquence des signaux a
transmettre. Le retard de propagation des signaux, la consommation de puissance et la surface
occupée, rendent les interconnexions en cuivre et particulicrement les interconnexions globales
limitantes pour les performances des circuits intégrés des générations a venir.

La voie optique, ’intégration en trois dimensions et les interconnexions dites radiofréquences
sont les principales solutions alternatives actuellement étudiées pour remplacer les liens critiques. La
transmission des signaux a la vitesse du lumiére semble étre évidente ; ’information se transmet a la
vitesse de lumicre, les effets de couplage provenant d’un systéme purement électrique sont éliminés, la
consommation de puissance et de surface réduite. Cependant I’intégration sur la méme puce des
composants optiques et ¢électriques souléve des problémes technologiques ardus et rend les
interconnexions optiques colteuses pour les fabricants des circuits intégrés. Le concept
d’interconnexions 3D est assez différent puisque les interconnexions en cuivre restent le milieu de
propagation des signaux. L’innovation de cette approche provient de la division des puces en blocs
fonctionnels réalisés sur des puces différentes qui sont empilées les unes au-dessus des autres. Ces
couches sont ensuite liées avec des interconnexions courtes et verticales. Cette approche permettra de
réduire le retard qui est directement lié¢ a la longueur des liens, mais les problémes provenant de la
dissipation de chaleur des couches supérieures restent a résoudre.

Dans notre étude nous nous sommes intéressées a la troisieme solution potentielle, les
interconnexions RF, dont I’avantage principal par rapport aux solutions précédentes provient de sa
compatibilité avec les matériaux existants et les procédés technologiques d’intégration actuels. Il s’agit
ici de générer, de transmettre et de détecter un signal sinusoidal sur ou entre circuits intégrés. Le canal

de transmission peut €tre aussi bien un milieu intégré et spécialement congu pour guider les ondes
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(ligne de transmission) que 1’espace libre ou le substrat de silicium. Notre travail motivé par 1’absence
d’intégration d'un milieu spécifique, se focalise sur la derniére possibilité.

L’augmentation de la fréquence des signaux a transmettre rend possible la réduction des
dimensions des antennes et par conséquent leur implantation dans les circuits actuels comme
composants principaux des chaines de transmission et de réception des ondes électromagnétiques
devient envisageable. Par ailleurs, il est bien connu que les performances d’une antenne sur un substrat
sont forcement dépendantes des paramétres caractéristiques de ce dernier tels que son épaisseur, sa
permittivité et sa résistivité. Nous commencons donc par mettre en évidence !’influence de
I’empilement technologique qui constitue I’environnement d’une antenne intégrée, sur les
performances d’une transmission intra-puce. Nous démarrons notamment par le silicium qui est la
couche la plus épaisse ; nous démontrons que I’augmentation de son épaisseur et de sa résistivité
accroissent la puissance transmise. En ce qui concerne le diélectrique, il s’agit d’une couche qui ne
modifie que les paramétres propres des antennes, tels que son impédance d’entrée et sa fréquence de
résonance. Vu que nous ne disposons pas d'un modele précis afin d'interpréter les effets physiques
décrivant la propagation des ondes générées par les antennes intégrées sur silicium nous utilisons les
modeles des antennes imprimées et de guide d’onde ouvert. Il s’agit 1a d’une premicre approche qui se
révele satisfaisante afin de distinguer les effets ¢lémentaires existants.

Cependant la coexistence des antennes dans les circuits intégrés avec des autres composants,
nous a incité a étudier I’'impact des métallisations sur les performances d’un systéme de transmission.
Nous abordons donc le cas d’un systéme réel avec I’insertion des interconnexions denses sous les
antennes : D’approximation d’une couche métallique se révele suffisante afin de décrire les
performances des antennes pour ce cas. Nous montrons que quand la métallisation est complete sous
les antennes la transmission de puissance se dégrade. Nous proposons donc la configuration de la zone
d’exclusion du métal localisée sous les antennes, afin de rendre le systéme efficace. Dans cette étape
nous supposons que cette innovation conceptuelle devrait rendre la transmission possible pour les
substrats de résistivité élevée, méme en présence de réseaux d’interconnexions denses.

La validation expérimentale des tendances observées pendant les étapes de simulation
constitue la suite naturelle de cette étude. Nous commengons par décrire les étapes de conception, de
réalisation et de caractérisation des structures de test avec un analyseur de réseaux dans la bande de
fréquence de 10 GHz a 40 GHz. La confirmation des hypothéses concernant I’impact des matériaux
sur le bilan de transmission est établie. Nous montrons que les antennes sur substrat SOI de résistivité
élevée présentent un gain de transmission trés élevé, de I’ordre de - 10 dB. Parallélement la mesure
nous donne I’opportunité d’étudier I’impact de 1’excitation et pour premicre fois 1’impact de blocs
métalliques appelés “dummies”, sur les caractéristiques des antennes. La comparaison entre la mesure
et la simulation permet de valider le modele électromagnétique utilis€é dans une large bande de

fréquence.
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L’étude expérimentale des antennes en présence des interconnexions est le centre de la
derniére partie de ce mémoire. Nous validons notre concept de la zone d’exclusion du métal localisée
sous les antennes, ce qui permet d'obtenir la transmission la plus élevée actuellement répertoriée dans
la littérature (- 15 dB), en présence de métallisation. L'étude de cette configuration d’antennes nous a
permit d'éliminer I'hypothése d'une transmission par couplage capacitif et nous avons ainsi pu montrer
que des valeurs ¢élevées de la transmission d'énergie sont bien li¢es a la présence des antennes et du
support de propagation que constitue le silicium. L’hypothése de I'obtention de meilleures
caractéristiques de guidage des ondes confinées entre deux surfaces métalliques est avancée.

Afin de compléter notre étude et conclure sur les effets parasites provenant du rayonnement
des antennes, le couplage entre antennes et lignes de transmission est caractérisé. Nous étudions
principalement deux orientations de lignes, placées paralléelement et perpendiculairement aux bras des
antennes. Nos résultats indiquent que les effets du couplage entre antennes et lignes de transmission
voisines sont du méme ordre que les effets du couplage entre les lignes conventionnelles. Les
parametres technologiques du substrat, tels que son épaisseur et sa résistivité jouent un réle principal
sur I’amplitude de la puissance transmise par les antennes et par conséquent sur I’amplitude du
couplage.

L’ensemble des résultats présentés dans cette étude est certainement trés encourageant pour
I’intégration des antennes dans le contexte d’un systéme d’interconnexions sans fils. Nous venons de
démontrer que la transmission peut étre optimisée en fonction des caractéristiques du substrat, elle est
possible méme en présence de réseaux d’interconnexions denses et les interférences sont du méme
ordre que les interférences dans les circuits actuels entre interconnexions traditionnelles.

Néanmoins cette étude donne naissance a de nombreux points a éclaircir et plusieurs questions
auxquelles il sera nécessaire de répondre afin de mettre en évidence les effets physiques, optimiser la
propagation des ondes et la prédiction des performances pour la mise en ceuvre des interconnexions
sans fils dans les circuits intégrés des générations avancées.

Toutefois la modélisation analytique des antennes devrait ouvrir une perspective fondamentale
afin de distinguer les divers modes de propagation, la puissance associée a chaque mode et favoriser
ainsi la propagation de certains modes par rapport a d'autres. Cette étude aiderait certainement a mieux
comprendre I’impact des paramétres du substrat sur chaque mode, puisque jusque maintenant nous
n'avons pu avoir qu’une vue d’ensemble de la propagation. Parallélement la structure des antennes
devrait étre étudiée afin de réduire la surface occupée tout en conservant les performances que nous
avons obtenues. L’insertion d'antennes plus directionnelles (récepteurs) mais aussi omnidirectionnelles
(émetteurs) devient nécessaire.

Des analyses supplémentaires sont aussi indispensables afin d’établir I’impact des “"dummies”
sur les performances des antennes intégrées. Leur géométrie et leur placement a un niveau par rapport
aux niveaux inférieurs et supérieurs joue peut étre un rdle important, principalement sur le coefficient

de réflexion des antennes. La détermination des configurations optimum pourrait donc étre possible.
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Des études complémentaires analytiques et expérimentales sont nécessaires afin d’établir le
comportement de la zone d’exclusion du métal sur les antennes et plus généralement sur la fonction
interconnexion. Les dimensions de cette zone, la densité de métallisation et son niveau d’intégration
par rapport au niveau d’intégration des antennes, constituent les parametres essentiels a étudier.
Parallélement 1’évolution des logiciels de simulation électromagnétique afin de prendre en compte
toutes les informations réelles (vias, barriéres, blocs métalliques..) se révéle fondamentale. L’insertion
d’un modg¢le analytique reste ici le moyen le plus fiable afin de comprendre les nombreux phénoménes
qui interviennent et obtenir des facteurs d'optimisation pertinents.

Cependant tous les composants nécessaires pour réaliser une chaine de transmission du signal
devraient étre intégrés afin de générer le signal sur la puce. Une étude expérimentale de la distribution
des signaux d’horloge permettrait de conclure sur les potentialités des interconnexions sans fils :
mesurer la vitesse de propagation des signaux et par conséquent le retard relatif (skew) entre les divers
points de réception du signal, étudier la surface et la puissance exigée. Cette étude devrait étre
complétée par la présence des diverses structures d’interférences entre les différents points de
synchronisation. La modélisation et la prédiction des performances des antennes en présence des
diverses structures d’interférences restent a réaliser afin de prévoir plus distinctement leurs
impédances d’entrée et leurs gains, qui ont un impact direct sur la puissance délivrée. Des regles
précises de conception seront alors indispensables afin d’éviter les désadaptations des composants
dans les chaines de transmission. Enfin un dernier point nous parait devoir retenir l'attention dans le
futur, il concerne la mise en boitier qui devra faire l'objet d'une étude afin de ne pas dégrader les
performances de ce nouveau type d'interconnexions que constituent les interconnexions

radiofréquences.
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