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INTRODUCTION GENERALE

L'une des premieres démonstrations de I'usage ddesoradiofréquences millimétriques
(30 — 300 GHz) date de 1895, lorsque Sir J. C. Boésenta un systeme de radiocommande
opérant a 60 GHz [1]. Contrairement aux micro-ondes ondes millimétriques sont
longtemps restées sous-exploitées ou limitées a agptications de niche comme la
spectroscopie et les radars militaires (& parts denées 50 et 70 respectivement). Ces
limitations sont en partie dues aux barriéres teldgiques liées d’une part a la complexité
du front-end RF et des solutions de mise en boitir d’autre part aux colts de
développement et de fabrication relativement élggisrapport & des applications en plus
basses fréquences. L'industrie des semi-conducteaminu des avancées majeures depuis
le début des années 80 avec une réduction cordesiaceuds technologiques selon la loi de
Moore. Ceci se traduit dans le domaine des radjo@gces par une miniaturisation des
front-ends et une amélioration des performancesré&aes des émetteurs-récepteurs a des
fréquences de plus en plus hautes. Cette évolwiaronduit & la diversification des
applications en bandes millimétriques notammenst des secteurs des télécommunications,
du divertissement multimédia, de I'automobile etldesécurité. Les revenus du marché
global des équipements et composants RF/millimétsgsont estimés a 116 millions de
dollars pour I'année 2013 et pourront atteindreyté 1.1 milliards de dollars en 2018 avec
un taux de croissance annuel moyen (TCAM) de 5%&fan [2]. Plus particuliérement, le
secteur des télécommunications connait aujourdiheiréelle révolution avec la création de
nouveaux standards pour les liens sans-fil milligaes a courte portée (comme WiGIiG et
IEEE 802.11ad) et I'apparition de nouvelles arcttitees basées sur des liaisons point-a-
point qui constitueront dans les prochaines ante&e®lonne vertébrale de la cinquieme

génération des réseaux mobiles.

Dans le cadre de ces travaux de thése, un intarétylier sera porté sur les modules
intégrés sans fils et a faible consommation opétans la bande 60 GHA cette fréquence,

la longueur d’onde en espace libre de 5 mm est aoahfe aux dimensions caractéristiques

" Abus de langage généralement utilisé pour désigmesous-bande ou toute la bande 57 — 66 GHz



des boitiers standards utilisés pour I'encapsuiatites transceivets Il devient donc
envisageable d'intégrer les antennes ainsi querd'aeomposants passifs directement dans
I'empilement technologique du circuit ou dans ldatibn Cette nouvelle génération de
dispositifs électroniques destinés au marché desirtaux portables introduit de nouveaux
défis en termes de performances électriques, dbilitka mécanique, de colt et
d’industrialisation. Le packaging microélectroniqaae dans ce cas un role principal dans la
définition des performances globales du systémer@be s’étend au-dela de la simple
protection de circuits intégrés pour couvrir d'astrfonctions d'intégration de divers
dispositifs actifs et passifs. L'axe principal dide adopté ici porte sur le packaging d'un

module SiRSystem-in-Packagétégré en 3D et réalisé en technologie interpsiierum.

Le mémoire de thése s’articule en quatre chapittespremier chapitre donne dans un
premier temps une bréve introduction aux bandesirmilriques et aux conditions de
propagation spécifiques a ces bandes avant denpeésies exemples d’applications relevant
de divers domaines civils et militaires. Ensuiteus dressons un état de I'art des modules
SiP millimétriques intégrés selon différentes appes technologiques. lsecond chapitre
est consacré a l'étude d'un module 60 GHz intégré slicium haute-résistivité en
technologie interposer siliciumNous nous intéressons aux méthodes de caradt@misat
adaptées aux diverses briques technologiques dk-dmac silicium spécifique aux
applications RF-millimétriqgues et notamment les efiabnnexions, les matériaux
diélectriques ainsi que les antennes intégréescdractérisation inclut également un test
d’émission-réception entre deux modules 60 GHz. sD#mn troisieme chapitre, nous
proposons d’améliorer le module grace a un noudesign d’antennes utilisant le concept
de Surface Haute-Impédance (SHI). Ce design esindes octroyer plus de compacité et
plus de fiabilité au module tout en conservantga$ormances électriques. Finalement, le
quatrieme chapitre détaille les étapes de fabrication du véhiculéedeantennaire ainsi que
des résultats de caractérisation des antennes etodeeaux matériaux diélectriques utilisés

pour I'empilement technologique.

i Terme anglo-saxon utilisé pour désigner un digi@sémission-réception. A ne pas confondre avé@rsmetteur ».



|. MODULES RF/MMW:
CONTEXTE, APPLICATIONS ET SCHEMAS
D’ INTEGRATION

I.1 Introduction aux bandes millimétriques

I.1.1 Généralités
I.1.1.1 Définition

Les bandes radiofréquences millimétriques du speédéctromagnétique correspondent a
des longueurs d'onde se situant dans la gamme dimétie (1 & 10 mm) et donc, en
propagation libre dans le vide, & une gamme deuénéces entre 30 GHz et 300 GHz. Par
extension nous parlons de bandes « submillimétsigqueour désigner les bandes se situant
dans la gamme des fréquences 300 GHz —1 THz. Liedalb-1 donne les désignations des
différentes bandes millimétriques telles que dégrpar IEEE.

Tableau I-1 Désignation des bandes millimétriques

Désignation Q U Vi Vi E w F D G
fmin (GHZ) 33 40 40 50 60 75 90 110 14(
fmax (GHZz) 50 60 75 75 90 110 170 170 220

I.1.1.2 Conditions de propagation et atténuation atmosphérique

En dessous de 10 GHz, exception faite des phén@amdmeréflexion multiple et de
diffusion, les pertes de propagation dans un hilarliaison RF en visibilité directe entre

deux éléments rayonnants isotropes peuvent éireéest au premier ordre par les pertes de

' Désignation radar
' Désignation guide d’onde



trajet en espace libre FSPICes pertes s’expriment selon I'équation Eq. leldoest la
distance séparant 'émetteur et le réceptaus longueur d’onde en propagation libre &t
fréquence du signal. Cette relation montre que $LF croit de fagon quadratique en

fonction de la fréquence a distance constante (6ai®ve).

4md\*  (Amdf\®
FSPLy, = (Z}) =< ”Cf) Eq. I-1

En général, pour des éléments rayonnants non jstraont les gains de I'émetteur et du

récepteur sont notés respectivenm@nétG,., la formule Eq. I-1 devient :

1 /4md\* 1 4mdf\?
FSPLy;, = ( ) - ( ) Eq. -2
4T GG\ A G.G-\ ¢ q

A cette atténuation dite « géométrique » vientosiggr I'atténuation induite par les
especes gazeuses et I'humidité présentes danso$plrare terrestre qui peut devenir
significative au-dela de 10 GHz en fonction desdesnde fréquence. La Figure I-1
représente I'atténuation (ou affaiblissement) tinéi au niveau de la mer dans la direction du
zénith en conditions atmosphériques normales surafade 1 — 350 GHz. En absence de
vapeur d'eau (air sec), des pics d'atténuation duBoxygéne peuvent étre observés
respectivement & 60 GHz et 118 GHz. Les pics dighsm dus a la vapeur d'eau
apparaissent respectivement a 24 GHz, 183 GHz @iGB#Z tandis que des fenétres de

transmission peuvent étre observées autour de 35 @HGHz, 140 GHz et 220 GHz.

Il est a retenir que la gestion du spectre élea@mmétique aux fréquences millimétriques
doit prendre en compte les conditions de propagattdes spécificités de chaque bande. A
titre d’exemple, les bandes fortement atténuéet déiées aux liens télécoms de courte-
portée (typiquement la bande autour de 60 GHz attehuation atteint 16 dB/km) alors que
les fenétres de transmission peuvent étre utiligees des applications de moyenne ou
longue portée (exemple de liaisons point-a-poind@ude 40 GHz ou de 80 GHz avec des

atténuations respectives de 0.1 dB/km et 0.4 dB/km)

" Free Space Path Logsf. standard IEEE Std 145-1983)
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Figure I-1 Atténuation au niveau de la mer dardifection du zénith en conditions atmosphériques

normales — Image reproduite a partir de [3].

A I'heure actuelle, des régulations existent paugéstion de certaines bandes du spectre
millimétrique mais de larges plages fréquentielstent peu exploitées. Dans le paragraphe
suivant, nous aborderons les différentes applicatides ondes millimétriques et sub-THz
dont certaines sont une évolution d’'usages exsstdans les bandes inférieures. Nous
montrerons aussi comment l'utilisation des bangestsales millimétriques ouvre la voie a
des applications émergentes dans des secteurs caniéme la défense, la sécurité ou le

médical.
1.1.2 Applications des bandes millimétrique et sub-THz

I.1.2.1 Radars automobiles

En France, les accidents de circulation ont étgoresables du décés de 3380 personnes
en 2014, dont 49% d’automobilistes, selon le bifmovisoire de I'Observatoire National
Interministériel de Sécurité Routiere (ONISR). Aédhelle européenne, le préjudice
économique est porté a 200 milliards d’euros pafFane a ce bilan humain et économique,
un grand effort est porté sur le développementaetdlioration des dispositifs de sécurité
routiere intégrés aux infrastructures routiéresembarqués sur véhicules. Ceux-ci peuvent
étre classés en deux catégories principales: degefgents dits de « sécurité passive » dont
la fonction principale est la limitation de la gitévde l'accident et des équipements

préventifs de « sécurité active » qui permettentdeire le risque d’accidents.

Parmi les capteurs remplissant la fonction de #écactive figurent les caméras (spectre
visible et infra-rouge), les radars, les lidarslest transmetteurs a ultrasons (ces derniers

remplissent plutét une fonction d’assistance alipgj. Une liste de capteurs embarqués sur
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la voiture prototype « Pro Pilot » et testés pan&ins VDO afin d’évaluer leur convenance
pour divers scénarios de conduite peut étre caresdians la référence [4]. La plupart de ces
capteurs présentent des limitations intrinsequées|a la nature de I'information livrée au
conducteur (ce qui est le cas pour les captetnasohs qui ne permettent pas la détection de
formes) ainsi que des problemes liés aux conditidhgilisation (conduite nocturne,
présence de nuages de poussiére ou de brouillamd les capteurs optiques). La
multiplication de capteurs complémentaires sur @&mm véhicule se présente comme une
solution potentielle mais ceci introduit des cointtgs supplémentaires incompatibles avec
les besoins du secteur automobile en termes de celtfacilité de maintenance et
d’encombrement. Or, les radars millimétriques modsrsont capables de remplir des taches
multiples telles que la télémétrie, la détectioméme I'imagerie. Initialement réservés aux
véhicules haut-de-gamme et industriels, les capteadars millimétriques font aujourd’hui
partie des blocs essentiels permettant d’améllereonfort de conduite et d’évoluer vers la
voiture autonome du futur [5]. La Figure I-2(a) rirenla distribution de capteurs de type
ultrasons et radars sur un véhicule permettanédgter des données sur I'environnement de
la voiture avec une couverture de 360°. Un scénigmique de conduite sur autoroute
impliqguant un changement de file et la détectiovélgicules environnants est présenté dans
la Figure 1-2(b).

ey

Ci
- Traffic
— BlindSpot Aot
-~ Lane
Uz - W
il \._Side Impac - Lane Departure Warning

g " m::')

BLUE = RADAR Application
ORANGE = Ultrasonic . J

(a) (b)
Figure I-2 Distribution des capteurs du systeme AQAdvanced Driver Assistance System) par

Analog Devices [6] (a) et mise en scéne d’'un syetéadar sur route (b) [7]

Le Tableau I-2 donne une comparaison des diffésdva@des fréquentielles allouées aux
radars automobiles autour de 24, 77 et 79 GHz. badé 24 GHz UWB a été
progressivement remplacée en Europe par les bamdimétriques pour les nouveaux
véhicules produits a partir de 2013 avec I'adopteria bande 79 GHz pour [8] aux radars a
courte portée (SRR).
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Tableau I-2 Allocation de bandes fréquentiellespgicifications par zone géographique [8]

24 GHz ISM 24 GHz UWB 77 GHz LRR 79 GHz SRR

BW 200 MHz 5 GHz 1 GHz 4 GHz
Europe

PIRE 20 dBm -41.3 dBm/MHz 55 dBm -9 dBm/MHz

BW 100/250 MHz 7 GHz 1 GHz En négociation

USA

PIRE 32.7/12.7 dBm| -41.3 dBm/MHg 23 dBm -

BW 76 MHz 5 GHz 0.5 GHz Planifié
Japon

PIRE 10 dBm -41.3 dBm/MHz 10 dBm -

La miniaturisation des radars modernes vise undaue co-intégration avec les autres
équipements électroniques ainsi qu'une discrétiméliarée compatible avec les critéres
esthétiques du design automobile. Ceci se reflas deffort porté sur la miniaturisation du
bloc antennaire et notamment par lI'abandon du dépgpeé mécanique en faveur du
dépointage électronique ainsi que I'élimination ldatilles diélectriques. La Figure [-3
montre I'évolution des radars Bosch depuis 2000traoh que le volume et la masse totale
ont bénéficié de facteurs de réduction respectds8®b8 et 3.15. Cette figure montre
également le remplacement des front-ends IlI-V ges circuits en technologies SiGe ou

CMOS ce qui a tendance a réduire considérableraamdt final du module radar.

+ Range: up to 150 m = Range: up to 200 m = Range: up to 250 m = Range: up to 160 m + Range: up to 100 m
- GaAs Oscillator - GaAs Oscillator - SiGe MMICs: - SiGe MMICs - 5iGe MMICs
{Gunn Diode) {Gunn Diode) (bare chip) (packaged chip) (packaged chip)
« Opening Angle: 8% + Opening Angle: 16° + Opening Angle: 30° + Opening Angle: 45° + Opening Angle: 150°
= Dimensions (HxWxD) = Dimensions (HxWxD) - Dimensions (HxWxB) = Dimensions (HxWxD) - Dimensions (HXWxD)
124 %91 x 97 mm 73 x 70 x 60 mm 77 x T4 x 58 mm. 60 x 70 x 30 mm . 60'x 70% 30 mm:
= Weight: 600 g » Welght: 300 g » Weight: 285 g = Weight: 200 g « Weight: 190 g

Figure 1-3 Evolution des modules radars Bosch e20 et 2014
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I.1.2.2 Systémes de communications
a) Liens a courte et moyenne portée sur la bande 60 GH

Comme le montre le paragraphe 1.1, la bande 57GH6 présente un pic d’atténuation
atmosphérique dd a la présence de molécules d’'aryfse 10 a 15 dB/km) qui s’'ajoute a
aux pertes de propagation en espace libre. Typigognun signal subit une atténuation
totale de 117 dB pour deux antennes isotropes &pae 200 m. Cette propriété, a premiére
vue préjudiciable pour des applications de télécanioations, s'avere intéressante pour
établir des liens générant de tres faibles interfées et une protection des données contre de

potentiels intercepteurs.

Un autre aspect intéressant réside dans la bamskama exploitable librement sans
licence autour de 60 GHz (jusqu’a 9 GHz) et parséguent le débit binaire accessible en
comparaison avec les bandes 2.4 GHz, 5.7 GHz &M Selon le standard IEEE
802.11.ad, finalisé en 2012, le débit accessili@natrait un maximum de 7 Gbps par canal
de 2.16 GHz. Le Tableau I-3 répertorie les diffésestandards 60 GHz établis par les
organismes de standardisation et les consortiuthssiriels depuis I'année 2005 en fonction

de leurs périodes d’instruction.

Tableau I-3 Liste des standards haut débit pobatale 60 GHz [9]

Standard

Période d’instruction

IEEE 802.15.3c

2005-2009

WirelessHD©

2006-présent

ECMA-387 ; ISO/IEC 13156

2008-préesent

NGmMS 2007-2009
WiGig™ 2009-2013
IEEE 802.11.ad 2009-2012

Les architectures des réseaux 60 GHz constituen#ualution des réseaux classiques a
courte et moyenne portée déja établis avec un apposidérable en bande-passante [10].
Nous retrouvons donc classiqguement les réseaux WWless Personal Area Network),
destinés a interconnecter des objets légers apleareils multimédia en remplacant les liens
filaires tels que les connectiques rapides USBoB.tHDMI ou les liens sans fil comme le

Bluetooth. La Figure I-4 présente deux objets dignent commercialisés : le premier est
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un transmetteur haute-définition utilisant le stddWiHD destiné a transmettre du son et
de la vidéo non compressée (a 1080p) et commeseiphr la société DVDO. Le second est
une station d’accueil sans {iWireless Docking Statiorpour la nouvelle génération des

ordinateurs portables DELL.

(a) (b)
Figure 1-4 Transmetteur audio/vidéo haute-définitite DVDO Air (a) et ordinateur portable DELL

Latitude 6430U avec sa station d’accueil (b)

A terme, les réseaux WLANWireless Local Area Networks) 60 GHz viendront en
support de la couverture Wi-Fi offerte par les eoms et set-top-box déployés dans les
entreprises et les espaces publics. La tendancellacétant I'entrée dans le marché des
routeurs tri-bandes opérant a 2.4 GHz, 5 GHz &5i8@. Nous ne rapportons aucun produit
présent sur le marché a I'heure actuelle. Dansolmaihe médical, la société Olympus
propose un systeme de transmission HDTV nommé UWhTutilisé dans les salles
d'opérations afin de connecter des moniteurs hdéfigition destinés a superviser une
intervention chirurgicale. L’avantage d'une solati60 GHz réside dans la suppression du
cablage encombrant et la limitation des interféesnavec les équipements électroniques
médicaux environnants. Le transmetteur proposéutindes antennes adaptatives a
dépointage de faiscedbbeam-steeringafin d’assurer la continuité de la transmissiorcas

de présence d’obstacles [11].

—=_((CCCccceccc =
Secondary <-

monitor B —

Figure 1-5 Déploiement du systéme Olympus UWIT
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Une autre application attendue dans le marché ppbcations 60 GHz est celle des
kiosques numériques sans fil & destination des smaganultimédia, des musées ou des
espaces publics. Ces dispositifs permettront demgpiochaines années de télécharger des
fichiers volumineux non compressés comme la vidaddrdéfinition, les cartes numeériques,
les catalogues ou encore les livres numériquesdear dispositifs nomades comme les
tablettes et les smartphones. Nous ne rapportthsure actuelle aucun produit disponible
commercialement car cette application nécessituipEment des dispositifs nomades de
puces 60 GHz. Néanmoins, un certain nombre de démadeurs sont en cours

d’expérimentation selon les références [12] et.[13]

Figure 1-6 Scénario d'utilisation d'un kiosque nuipde sans fil (a) [12] et exemple d’un terminal

proposé par Keyssa (b) [13]
b) Liaisons Point-a-Point a 60 GHz et dans les fenégel0, 70 et 80 GHz

Les réseaux de type FWAFixed Wireless Accessitilisent deux ou plusieurs
transmetteurs placés sur des positions fixes eibilit&s directe (toits d’'immeubles par
exemple). Cette technique, communément appélgekhauling est utilisée pour les
nouvelles générations de téléphonie mobile pouerréds stations de base entre elles. Une
majeure partie des réseaux en place utilisentieies sans fil a des fréquences inférieures a
10 GHz ou des liaisons filaires (cable, fibre opéjjsur des distances de quelques centaines
de métres a quelques kilométres. Aujourd’hui, oat m@nstater un intérét grandissant pour
les solutions de backhauling sans fil dans les ésndllimétriques inférieures & 100 GHz, et
notamment dans les bandes 30 — 40 GHz, 60 GHz et900GHz afin de bénéficier de
capacités de transmission élevées (large bandamay®t d'éviter les colts de déploiement
de liaisons filaires. En effet, les futurs systéntks réseaux mobiles 5G prévoient le
déploiement d'un grand nombre de petites cellyl@wall-cells) avec une couverture
géographique réduite (quelques dizaines a quelcpmrmines de métres) pour compléter la

couverture des grandes stations de lgasero-cells)et ainsi densifier le maillage du réseau.
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Backhaul Network
Example KA
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: 4G/LTE

U Microcell Picocell '

Figure I-7 Schéma de principe d’architectures rés@aobiles utilisant la technologie Backhaul avec

une architecture Micro/Picocell employant des ligmiimétriques [14]
I.1.2.3 Radiometres et radars-imageurs pour la sécurité

Les ondes millimétriqgues et sub-THz présentent tandy intérét pour les systemes
d’'imagerie appliqués a la détection d’objets esdestances illicites car elles sont capables
de traverser des obstacles diélectriques tout feanbfune résolution spatiale centimétrique.
De ce fait, elles combinent les vertus des micrdesnet des ondes optiques (visibles et
infrarouges). Les systémes d’'imagerie millimétrgjpassifs et actifs actuels operent sur des
fréquences entre 35 GHz et quelques centaines de &vklc un format allant de 6x6 a
128x60 pixels selon [15]. La Figure |-8(a) présemtee méme image obtenue en
photographie conventionnelle et en imagerie passi#imétrigue a 94 GHz faisant
apparaitre une arme blanche cachée dans un jagloal [16]. Les cing derniéres années ont
également connu le développement de radars sufrélgsences allant jusqu'a 675 GHz
permettant de réaliser une imagerie en temps-rée$ aistances allant jusqu’a 30 m comme

le montre la Figure 1-8(b).

(@) (b)
Figure 1-8 Images optique et radiométrique a 94 Geélan [16] et [17] (a). Image radar d'un

mannequin a 675 GHz montrant un tube PVC caché wlamseste selon [18] (b)
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I1.1.2.4 Applications civiles et militaires @mergentes
a) Systemes de télécommunications pour les troupesles équipements au sol

Dans le secteur de la défense, des travaux scries afin de développer des systémes
de télécommunications a courte portée capablesmigecter des troupes et des équipements
au sol. L'utilisation de liens millimétriques, at Boccurrence a 60 GHz, a la vertu d’assurer
la confidentialité des communications et d’éviturl interception par I'adversaire. De plus,
grace au débit élevé offert par cette technoldgiepie est ouverte pour I'expérimentation
de transmissions d'informations volumineuses tetiee la vidéo depuis des minirobots
d’exploration de terrains hostiles [19]. Des étuslest en cours afin d’explorer la faisabilité
de réseaux BAN(Body Area Network)lembarqués sur les uniformes de personnes en

environnement hostile (militaires, forces de I'ardpompiers, secouristes) et capables de

récolter des paramétres physiologiques ou envirmengaux [20].

J
soidient Soldier D
ff

Soldier A

L
Colored rays show
simulated mm-wave
signal propagation
between soldier A
and soldier B

(a) (b)
Figure 1-9 Modéle du canal de propagation pouriem inmW établi lors d'une intervention en milieu
urbain (a) et réseau BAN déployé sur armure et dasn fantassin (b) (selon [19] et [20])

b) Communications puce-a-pucehip-to-Chip)

Les calculateurs haute-performang@digh-Performance Computersjont aujourd’hui
déployés pour des applications diverses et vat@kes que le calcul scientifiqgue (dans les
domaines de la météorologie, de I'hydrodynamiquedaunucléaire), Internet (pour les
moteurs de recherche) ainsi que dans les centretodkage et de traitement de données
(Data-Centers) Les performances de ces équipements sont aupuurdimitées par
I'utilisation d’interconnexions standards induisafés pertes ohmiques et des temps de
latence non négligeables entre les processeurgsetmémoires. Des travaux récents
proposent de nouvelles architectures basées stédtation tridimensionnelle des mémoires
moyennant des interconnexions verticales plus esuet donc moins dissipatives et plus

favorables a l'intégrité du signal. Ces systemasnp#ront a terme d'adresser des bandes
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passantes numériques de I'ordre de 160 Gbps (sandux paralléles de 40 Gbps) selon les
références [21] et [22]. Cependant un verrou teldyigue demeure quant au routage des
signaux sur les cartes PCB entre les differentesupémoires dits HMQHybrid Memory
Cube) Dans la référence [23], les auteurs proposemehplacer les lignes de transmission
sur la carte par un lien millimétrique sans-fil & ®Hz. Pour ce faire, des modules
émetteurs-récepteurs sont intégrés a I'empilenterst.antennes de type méan@reander
dipole) sont réalisées en utilisant des niveaux de rowgatggnes et des microbilles de report
comme le montre la Figure I-10. La bande passanteérique offerte par ce systéme, encore

au stade d'étude, est estimée a 58 Gbps pour utéepmpe 10 mm.

Meandering Meandering
Microbump Antennas o Wireless Microbump Antennas

Transmission Lines

Microbumps

[ Printed Circuit Board (CB) I/
(a) (b)

Figure 1-10 Schéma de deux modules mémoires conuants par une liaison sans fil haut débit (a) et

schéma de I'antenne méandre intégrée (b)
¢) Connecteurs industriels sans contact

L’amélioration de la mobilité et de la fiabilité sleobots de manutention ainsi que la
réduction de I'encombrement dans les chaines indliss d’assemblage constituent les
principales motivations derriere I'émergence de veauwx connecteurs sans fils. Ces
connecteurs assurent la transmission de puissarceope inductive mais disposent aussi
d’émetteurs-récepteurs radiofréquences pour I'éghae donnée entre I'unité de commande
et les différents actionneurs comme le montre ¢aufel I-11(a). Dans ce contexte, la société
TE Connectivity propose des modules opérant suralade 2.4 GHz mais investigue la
faisabilité de liens 60 GHz offrant compacité eibliss interférences pour la prochaine
génération de connecteurs selon les référencesefd2p]. En 2014, la société Keyssa qui
développe des solutions pour les kiosques numériglest également positionnée sur le

méme marché comme l'indique la référence [26].
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Figure 1-11 Connecteur sans fil entre le bras etdmipulateur d’un robot industriel (a) Exemple de

couple de connecteurs sans fil proposés par TE éxinity (b) [25]

d) Systemes d'imagerie pour le contrble de qualité

Des radars millimétriques sont également utilisés nspecter l'intégrité mécanique de

structures dans les domaines de la constructiomyémie civil et de I'aéronautique. Ces

systémes viendront en complément des détecteutsaaams tout en offrant une meilleure

résolution. La Figure I-12 montre un scanner erdbaW (75 — 110 GHz) présenté dans la

référence [27]. Le balayage de la structure ediseémanuellement par I'opérateur.

Crack ~ Sensor Head
\ o b

Monitor

Conerete -7
Wall

Wallpaper Lenoth 2 Tem, weights 2 1kg

Figure 1-12 Outil de détection de fissures dansnum [27]

e) Imagerie et spectrométrie pour le spatial

MIRO (Microwave Instrument for the Rosetta Orbitest un instrument embarqué sur la

sonde Rosetta qui dispose de deux radiométresodgtées centrés sur 188 GHz et 562 GHz

destinés a analyser la dynamique et la composifimiques (eau, monoxyde de carbone,

ammoniac et méthanol) des jets issus de la com@&CBuryumov—Gerasimenko [28]. Le
module fait 476x300x681 mhpour une masse totale de 20.4 kg. Pour la métigieokt la

climatologie, la NASA annonce le développement ddars millimétriques utilisant les
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fenétres de propagation en bande W (autour de 99 &ttn bande G (autour de 183 GHz)
pour cartographier I'évolution des nuages troposghés [29].

Les radiometres et spectromeétres actuels restétiveenent encombrants par rapport
aux besoins des missions qui nécessiteront d’embarde plus en plus d'instruments
comme c’est le cas pour la future mission d’exgloracométaire CSSRComet Surface
Sample Return)Pour répondre a ce besoin, une nouvelle génardtinstruments intégrés
et compacts comme le SuperSpec sont en cours ddogpement [30]. Il s’agit d’'un
spectrométre millimétrique On-Chip opérant danddade 190 — 310 GHz assemblé avec
une lentille diélectrique de focalisation dans woitier métallique, le tout avec une empreinte
de quelques cmz.

(a) (b)
Figure 1-13 L'instrument MIRO (a) selon [28] et #lénts du spectrometre SuperSpec (b) selon [30]
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I.2 Défis spécifiques liés aux systemes millimétriques
1.2.1 Bilan de liaison pour les objets communicants

La premiére section de ce chapitre a montré quamdés millimétriques, le bilan de
liaison RF est impacté par les pertes de propagatio espace libre ainsi que par
I'atténuation atmosphérique. Plus spécifiqguemeoty pa bande 60 GHz, le bilan de liaison
est limité par la faible puissance d'émission (MYnou 10 dBm) et par les pertes de
propagation (environ 68dB a 1m) alors que desitglébupérieurs a2 Ghbps sont
souhaitables. La référence [31] donne le bilanaledn inverse permettant d’évaluer le gain
combiné de I'antenne d’émission et de réceptiorfogiction de la puissance émise, des
parametres de propagation et des performances adyptedir. Ce bilan s’exprime selon

I'équation Eq. I-3 :

Gt+Gr=M+SNR+LT+PN+PL+10n10g10d+X0-_PT Eq|'3
ou

= M: Marge de liaison (entre la puissance recua sehsibilité du récepteur)

= SNR: Rapport signal-sur-bruit nécessaire a la déhatidn

= Ly Pertes d’interconnexions

= Py Puissance de bruit

= n Exposant d'affaiblissement (de 2 a 6 suivargdamétrie du milieu)
= P Pertes en espace libre normalisées par rapdorh

= X Parametre de masquage (d0 aux obstacles)

= Pr: Puissance émise

La puissance de bruit s’exprime quant a elle skdguation Eq. 1-4 :

Py = 10logo kBT + NF Eq. I-4
Ou
= k: Constante de Boltzmann
= B: Bande passante
= T Température
= NF: Facteur de bruit du récepteur
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Nous retenons que le bilan de liaison fait inteiveates paramétres de propagation
imposés par le milieu d’utilisation et sa géoméinais aussi des parametres de conception
relatifs a la sensibilité du récepteur, au facteler bruit et aux performances des
interconnexions et des antennes. Ces deux deréiémsents feront donc I'objet d'une
attention particuliere dans le cadre de notre trad@ conception, de fabrication et de
caractérisation de briques technologiques du badkillimétrique destiné aux objets

communicants.
1.2.2 Antennes intégrées et interconnexions

Toujours selon la référence [31], I'équation EQ3 kst appliquée a un cas d'étude
correspondant & un lien en visibilité directe LAOSné of Sighten anglais) dans un
environnement indoor standard (bureau par exemeteh température ambiante. La
combinaison des gains de I'antenne d’émission etédeption s’exprime en fonction du

SNR et de la portée selon I'équation Eq. I-5 :

G¢ + G- =2+ SNR + 20log;od (dB) Eq. I-5
Cette équation nous permet donc d’établir les §ipations sur les gains des antennes en
fonction de la portée désirée et le débit souhadtér difféerentes modulations comme le

montre le Tableau I-4.

Tableau I-4 Gains combinés en dBi des antenned Rx @our un lien en visibilité directe a 60 GHz

. QPSK (2 Ghps) 16QAM (4 Gbps) 64QAM (6 Gbps)
Distance (m)
SNRmin = 10.7 dB SNRmin = 16.7 dB SNRmin =21.7 dB
1 13 19 24
5 27 33 38
10 33 39 44
20 39 45 50

Le gain maximal d’'une antenne directive est li@ausrface effective par I'équation Eq.
I-6. Cette équation démontre qu'’il existe une lenphysique fondamentale au gain attendu
d’'un design d’antenne avec une spécification déaesarfixée au départ comme c’est le cas
pour les terminaux mobiles. A titre d’exemple, ignlétabli sur 1 m a 2 Gps en utilisant la

modulation QPSK et deux éléments rayonnants ideesiqpécessite un gain de 6.5 dBi par
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antenne autour de 60 GHz. Ceci correspond & uriacsueffective d’environ 20 mm? par

antenne.

41

Gy = FAeff (échelle linéaire) Eq. I-6
0

I.2.2.1 Antennes intégrées de type AoC

L’approche AoC (Antenna-on-Chip)consiste a intégrer l'antenne directement dans
'empilement des niveaux back-end d’'un circuit RF4@'il soit en technologie CMOS,
BiCMOS ou llI-V avec comme avantage majeur la pubkt de centraliser toutes les
fonctionnalités RF et bande-de-base dans un mashitpue de quelques mm?2 de surface
(Figure 1-14). Pour les AoC sur silicium, la pertinité relativement élevée du substrat
(er=11.7 & 11.9) limite la bande passante alorsla@fi@ble résistivité typique des substrats
Si (p~10Q.cm) a tendance a dégrader lefficacité de rayommemLa conception
d’antennes AoC doit non seulement prendre en cératidn les parametres intrinséques du
substrat mais aussi les regles de dessin propreBague procédé et les éventuelles
interactions avec les motifs métalliques de rersplig(Dummy Fills)utilisées pour assurer

une densité métallique uniforme.

Circuit RF

Circuit RF l - w ﬁjtitrﬁ ) & ¢

Figure 1-14 Exemples de scénarios d'intégratiomddules RF avec antennes AoC

Tableau I-5 Performances typiques des antenneisnd@itiques AoC

Tech. / Substrat Topologie S(mm?) | G (dBi) | nray (%) [Réf.]
CMOS 180 nm Monopole 1x0.81 -7.2 12 [32]
CMOS 180 nm Yagi (x2) 5%x5 -35 15.8 [33]
Silicium BR (10Q.cm) F inversé 2x0.1 -19 35 [34]

Les performances des antennes de type AoC peuusntaénéliorée en modifiant
localement les propriétés du substrat sans impé&serircuits environnants. Ceci peut étre
fait par exemple en gravant une cavité d’air ensdes de I'antenne ou en réalisant
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directement celle-ci sur une membrane suspenduecémologie couches-minces (voir les
référence$3s] et [36]). La présence d’une couche d’air dans les deuyeaset a la fois de
minimiser les pertes diélectriques et d’améliorerblande passante (car la permittivité
effective résultante de I'empilement est infériedrecelle du substrat initial). D’autres
approches innovantes se basent sur la modificdticale de la résistivité d’'un substrat
silicium basse-résistivité en utilisant un procédplantation ioniqud37].

Tableau I-6 Performances typiques des antenneschndlogie AoC modifiée

Tech. / Substrat Topologie S(mm?) | G (dBi) | mray (%) [Réf.]
Membrane BCB Fente 5x5 6 - [35]
Membrane SiO; Fente @30 GHz| 3.6x3.6 15 50 (sim.) [36]
Glass-IPD sur Si Patch couplé - 6.6 - [38]
Implantation He-3/Si-BR Dip6le simple 3.6x0.6 -4.1 59 [37]

I.2.2.2 Antennes intégrées de type AiP

Dans une approche d’intégration de type AiP, I'mnt est réalisée sur un substrat
externe a la puce RFIC (Figure 1-15). Ce substeat ptre spécifiquement dédié a I'antenne
mais peut aussi servir de boitier a I'assemblage nthdule émetteur-récepteur et a
I'intégration hétérogene avec d’autres fonctionsl@giques ou numeériques. L'intérét d'une
telle approche réside dans la possibilité de sélewtr des matériaux a faible permittivité
et/ou & haute-résistivité afin d’améliorer respastient la bande passante et I'efficacité. Le
positionnement de I'antenne AIiP a I'extérieur dicwit RF permet d’allouer plus de surface
aux éléments rayonnants avec la possibilité d’imgiéter des cavités réflectrices et donc de
viser des gains supérieurs a ce que l'on peut oldeac les antennes AoC. D’un point de
vue systéme, les AiP offrent un degré de liberf@pEmentaire pour les concepteurs car les
conceptions respectives du circuit RF et I'antesord découplées. Ainsi, un seul circuit peut

étre utilisé pour plusieurs boitiers sans avoihanger tout le jeu de masques.

Circuit RF i Circuit RF
YX XX

Substrat

Figure 1-15 Exemples de scénarios d'intégratiomddules RF avec antennes AiP
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Tableau I-7 Performances typiques des antenneisnd@itiques AiP

Tech. / Substrat Topologie S(mm?) | G (dBi) | nray (%) [Réf.]
Si-HR (1 kQ.cm) Dip6le replié 2.5x2.5 5 - [39]
LTCC Fente 12.5¢x8 7-11 94 (sim.) [40]

Quartz Dipble replié &2) 3.6x3 8 85 [41]
Organique multicouche Dipéle vertical 10x10 7.83 92 (sim.) [42]

En complément de I'étude de I'état de I'art desaneés intégrées, nous donnons dans le
Tableau 1-8 un récapitulatif de performances ddoyes lignes de transmission présentées
dans la littérature et qui peuvent servir & alireerdes antennes intégrées. Ce tableau

correspond aux meilleures performances répertopgekes référencdd3], [44] et [45].

Tableau I-8 Extrait de I'état de I'art des lignestdansmission

Tech. / Substrat Ligne Z(Q) Atténuation (dB/mm) [Réf]
Si-HR (4 kQ.cm) CPW 50 0.17

Si (20Q.cm) CPW 50 0.19 @ 4 GHz [43]
Verre AF45 CPW 50 0.05
LTCC CBCPW 50 0.14
LCP Micro-ruban 55 0.15

Coeur FR-4 Micro-ruban 51 0.22 @ 60 GHz [44]
Cceur FR-4 GCPW 45 0.37
FR408 CPW 53 0.19

HR-SOI CPW 50 1 @ 100 GHz [45]
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1.3 Etat de I'art des modules millimétriques intégrés
en technologie SiP

Le choix d’'une technologie particuliére pour lalisstion de modules radiofréquences
sans-fil intégrés est un compromis qui met en jesieurs facteurs liés aux performances
électriques et thermomécaniques, a la compacitéi @o’au colt de la technologie
employée. Dans cette section, nous dressons undétdtart représentatif des récentes
architectures adoptées pour I'intégration de madoidlimétriques selon une approche SiP.
Bien que nous portions un intérét particulier appligations de communication a courte
portée, certains exemples présentés ci-dessousssust d’autres applications comme les
radars automobiles. Nous avons jugé utile de le&giar du fait de la convergence des
schémas d’intégration entre les deux applications.

1.3.1 Modules organiques multi-couches

La technologie PCHPrinted Circuit Board)est largement utilisée de nos jours pour la
réalisation de cartes électroniques en moyennegraides seéries. Historiquement, le
matériau de base utilisé est désigné par la cl&sd qui regroupe des polymeres
composites a base d’epoxy avec éventuellement ugriaa de renforcement a base de
céramiques ou de verre. Les applications radioBBges ont bénéficié des récentes
avancées dans les procédés de réalisation de rsoduj@aniques, notamment grace a

l'introduction de matériaux a faibles pertes diéigoes et I'amélioration de la qualité des
métallisations.

La technologie HDI(High-Density Interconnectpermet aujourd’hui d’atteindre des
résolutions horizontales et verticales compatibdeec des schémas d’intégration aux
fréquences millimétriques: selon les recommandatidun standard IPC-2226, des pistes et
des espacements en dessous de 100 um et des vidmndetre inférieur a 150 um
(microvias) sont désormais réalisables [46]. LauFdgl-16 donne un exemple de regles de
dessins PCB-HDI proposées par la société Shipaui@i46].
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Figure 1-16 Regles de dessin et dimensions criigaretechnologie PCB HDI [46]

Dans ce cadre, la société STMicroelectronics p@pmsmodule 60 GHz de 222 mm?
de surface en technologie HDI dont I'empilement a$apté au packaging millimétrique
[47]. Pour ce faire, une couche central®ore Laye)y a base du matériau RO4003C est
employée en substitut au matériau FR4 standardhddrile comprend deux antennes patchs
couplées a leurs lignes d’alimentation a traverscdentes rayonnantes démontrant un gain

supérieur a 5 dBi sur la bande 57 — 66 GHz.

Metal 1
~45 pm
Metal 2 I
RO4003C (core) ~405 pum
Metal 32
I ~45 pm
Metal 4
@ (b)
: ----------- GMOS
.......... footprint
Tx antenna
SMD
" footprints
Rx antenna
~ Ball
’ pads
@ (d)

Figure 1-17 Empilement technologique (a) et vueddDmodule organique HDI 60 GHz. Vues du

module cbté puce (c) et cdté antennes (d) [47]
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Aujourd’hui, la technologie MLQMultilayer Organics)permet de réaliser de modules
intégrant plusieurs couches organiques laminéeslisposées en spin-coating avec des
résolutions de pistes allant jusqu’'a 15 pm et @ésolution verticale de I'ordre de 20 um
pour les procédés avancés. La Figure I-18 montreadule émetteur 60 GHz développé par
IBM [48] [49]. Il comprend une puce RFIC reportéar fflip-chip sur un package organique
multi-couche avec un réseau de 16 antennes inggréboitier. Une cavité est formée dans
I'empilement afin d’accueillir la puce RFIC; celte-est donc directement interconnectée
avec les pistes d’alimentation du réseau d’antepaesies billes de brasure standards. Le
couplage dipdle-patch se fait a travers une fedalisée sur un niveau métallique
intermédiaire. Les cavités réalisées en dessoupatels, quant a elles, limitent I'impact du

substrat sur les pertes diélectriques et la baadsgnte.

Cette solution technique permet de réduire le deifabrication en s’affranchissant de
vias non-standards a fort facteur de forme et ouiuiraient des pertes électriques
supplémentaires. L'utilisation du LCRLiquid Crystal Polymer) pour les pistes
d’alimentation permet de limiter les pertes d'itigagr aux fréquences millimétriques, alors
que le substrat Rogers RO4000 est employé pouoless moins sensibles aux pertes et sert
notamment de substrat pour le routage des signasgeb-fréquences et pour les patchs

rayonnants. L’empreinte totale du module est d&283rm2.

Ground  Antenna feed line Patch Aperture
A\ A\ 1
\ \ \ RO4000
MO \ AR Jade
i\ \ / RO4000
\ \ [ Jade
MI " | \ LCP Core
M2 T E—————T o =11 LCP Bondply
! RO4000
M3 e Chip e Jade
4000
M4 lf N RO
““BGA “Reflector C4 \ O 2
Power Low-speed signals

(a) (b)

Figure 1-18 Module SiP organique multi-couche aMseau d’antennes intégrées a 60 GHz
1.3.2 Modules céramiques LTCC et HTCC

Les boitiers a base de matériaux céramiques ontnét@duits depuis environ une
vingtaine d’années afin de répondre au besoin g&®mees a haute fiabilité en termes de
stabilité chimique, de tenue mécanique et d’hewitétiA I'instar de la technologie MLO,
les procédés céramiques en couches épaisses manmedt réaliser des cavités et des
microstructures tridimensionnelles dans I'empileti@avorisant le report ou la réalisation

directe de composants passifs (condensateurs,tart®) ainsi que l'intégration hétérogéne
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de puces externes multi-fonctions. Avec une résmiwerticale de I'ordre de 50 um, ces
boitiers sont de plus en plus utilisés de nos jgasr I'encapsulation de microsystémes

hétérogénes.

Il existe deux variantes de procédés céramiquet-onuches : Le procédé LTCLow
Temperature Cofired Ceramicsjlont la température de recuit maximaeofiring
temperature)est de I'ordre de 850 — 900°C et le procédé HTBigh Temperature Cofired
Ceramics)dont la température de recuit peut monter jusq6@0°C. Les procédés HTCC
ont I'avantage de fournir une bonne stabilité physi aux céramiques de I'empilement.
Cependant, comme les températures de traitemeassiépt souvent le point de fusion des
métaux hautement conducteurs tels que I'ar=(T064°C) ou le cuivre ¢(F 1085°C), le
choix des métallisations se retrouve limité & désanox a haut point de fusion tels que le
molybdéne (T=2623°C) ou le tungsténe {(F3422°C) et dont la conductivité est
relativement faible (18X1° S/m et 8.81(° S/m respectivement). Face a ce verrou pour les
systémes hautes-fréquences, les efforts ont étééouwers I'optimisation des procédés basse
température afin de permettre l'utilisation de Mis&tions de haute conductivité (cuivre,
alliage titane-or, argent) pour les modules RF mueke de type HMIGHybrid Microwave
Integrated Circuits) La Figure 1-19 montre un module LTCC 60 GHz baséun schéma
d’'intégration analogue a celui du module MLO prédatans le paragraphe précédent [49].
Les antennes présentent un gain de 3 a 6 dBi ganeélt. La puce est connectée aux
antennes et au plan de masse commun a traversagegions quasi-coaxiales réalisées a
'aide d'ouvertures dans les niveaux de métallisatiainsi que de vias métallisés.

L’empreinte totale de ce module LTCC est identiguelle du module MLO.

Antenna feed line

Antenna GND \ Antenna cavity Patch
N — 6 -
i - Y — Power : . ’a
Ll i-—c4 — e

Q\ RFIC @ BGA

Low-speed signal

(a) (b)
Figure 1-19 Module IBM céramique multi-couche se|df] :

Vue en coupe (a) et photographie du boitier (b)

En 2011, la société Kyocera a proposé une étudaiskbilité de deux modules HTCC

pour des applications WPAN 60 GHz dédiés respeuive a la transmission de vidéo
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haute-définition et au marché des kiosques numési0] avec un intérét particulier porté
sur les performances des antennes. Les deux caatfimns utilisent des antennes intégrées
de type résonateur diélectrique (DRA) qui offreneande passante relativement large et
sont aisément réalisables avec un procédé multkmol_e premier module (Figure 1-20(a))
comporte un réseau de 9 antennes opérant en mddg &xdémontrant un gain maximal de
16.9 dBi pour une surface totale de 8.2x8.2 mm2puee RFIC est reportée sur la face
arriere du module ce qui rend obligatoire la co¥at’une zone dépeuplée parmi les billes de
brasure ; un total de 114 entrées/sorties (I/Q)té&tanc distribuées autour de cette zone. Le
second module (Figure 1-20(b)) comporte deux argsropérant respectivement en modes
Tx et Rx et affichant chacune un gain de 8.4 dBi. durface totale de celui-ci est de
10x6 mm2, Les 112 entrées/sorties du module satildiées en configuration full-grid /0O
sans zone dépeuplée en dessous de la puce RFIC.

Package T ___ Antenna
N il (DRA)

W -‘T l\’ T[ ." F’ackage\_\

Full Grid I/0 =

Antenna

RF Line
IF.PWR—+

(a) (b)
Figure 1-20 Modules HTCC 60 GHz proposés par Kyaceévlodule avec puce RFIC en face arriére

(a) et en face avant (b)
1.3.3 Modules Fan-Out / eWLB

L’encapsulation de circuits intégrés par approchePWWafer-Level Packagingye
distingue des autres méthodes dans la mesure micced'effectue a I'échelle du wafer
avant la découpe finale et la livraison des pueequi la rend particulierement adaptée a la
fabrication en grande série. La technologie eWEtnbedded Wafer-Level BGApure
parmi les techniques WLP émergentes et qui ontcanre forte croissance sur les cing
dernieres années notamment grace au secteurd@éghdnie mobile [51]. Elle se base sur la
combinaison d’une technique avancée de billage BGA'une approche de reconstitution
(ou transfert) de wafer grace a un polymere d’eagefMolding Polymer)qui, en plus de sa
fonction protectrice, est utilisé pour étendrewgiporter 'empilement du routage au-dela de
'empreinte du circuit intégré, permettant ainsi déploiement des niveaux RD{Re-
Distribution Layer) sur une surface assez large pour accueillir unbne@nmmportant
d’entrées/sorties (jusqu’'a 534 I/O pour une puc&®mm?) selon I'étude du groupe ASE

[52]. La désignatiofran-Outest aussi utilisée pour faire référence a la teldigimeWLB en
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contraste avec I'approche dit@n-In pour laguelle la distribution des RDL et des Isilést

limitée a la seule surface du circuit intégré contenmontre la Figure 1-21.

Polymeére (Molding)

Micro-vias . Dielecltriqye
intermétallique
UBM - R

" LignesRDL "o "
Billes (BGA) — 08 '@ @ @ N B BN E B B B |

Figure 1-21 Comparaison des configurations Fargjref Fan-Out ou eWLB (b)

La technologie eWLB permet de réaliser des ass@y@blaompacts car I'épaisseur totale
du module (avant billage) est du méme ordre dedgnanque celle de la puce intégrée. A
titre d’exemple, en 2012, la société STATS ChipPaf&alisé un SiP destiné au marché de
la téléphonie mobile d’'une épaisseur totale (bdlagmpris) de 500 um d’épaisseur [53]. Un
autre avantage de cette technologie réside datifisétion de polymeres a tres faible
contrainte mécaniquémechanical stresspour les RDL et I'enrobage. Ceci permet de
réduire considérablement la fleche a I'échelle al@uce et facilite le report sur une carte
d’exploitation ou méme sur une autre puce eWLB poaorempilement de type PoP

(Package-on-Package

Des briques matures héritées de celles des ligaefaltication silicium 200 mm et
300 mm sont employées pour réaliser les niveaux Ridc des métallisations a base de
cuivre et des diélectriques a faibles pertes (géesdrent & base de polyimides et/ou de
PBO). La réalisation des UBMJfder Bump Metallizationest également possible avec des
équipements destinés a la ligne silicium. Les neigrdiélectriques sont généralement
optimisés pour des recuits a basse températuye<(200°C) afin de préserver les propriétés
du polymére d’enrobage préalablement stabilisé cAge procédés récents, des largeurs de
lignes et des espacements de 15 um peuvent élisteda[54], ce qui favorise des niveaux
d’'intégration et de densité d’interconnexions diféiment atteignables avec les techniques
de packaging standard. Ces éléments font de lanatadie eWLB un bon candidat pour
lintégration de modules radio millimétriques darle cadre d'applications de
télécommunications ou radars. La Figure 1-22 monigax modules 77 GHz pour radars
automobiles développés respectivement par la odMCE (filiale d’Infineon) [55] et
l'université de Linz [56]. Le premier est un modubear 77 GHz d'une surface totale de
8x8 mm?2 avec une puce Tx/Rx en technologie SiGe ®iadéennes intégrées. Les billes de
report sont disposées avec un pas de 500 um eefteninde router les signaux bande-de-

base vers la carte PCB. Avantageusement, ces Isdéiegent aussi a former une cavité
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réflectrice dont la partie inférieure est réaligé&ce a la métallisation du PCB afin de diriger
le rayonnement des antennes vers la verticale dbid®). La variante présentée dans la
Figure 1-22(c) comporte un réseau linéaire de guattennes dipble demi-onde permettant
d’atteindre une directivité maximale de 13.6 dBilsubande d'intérét. Le module eWLB de
I'université de Linz, quant a lui, emploie un dipdkplié avec cavité réflectrice affichant un
gain de 7 dBi. Ce module de 6x6 mm?2 de surface’égatsseur totale de 680 um aprés
billage est destiné a des radars SRR et LRR.

Direction
of radiation
Redistribution Integrated
Layer (RDL) antenna

MMIC

Fan-out area
Mold compound

Redistribution layer (RDL) Solder balls

7 b
Solder ball Reflector
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(d)
Figure 1-22 Schéma d’intégration d'un transmetit8i@e 77 GHz avec antenne sur package eWLB et
coupe correspondante (a-b). Vue de dessous de esoduar 77 GHz proposés par DICE/Infineon

Gmbh (c) et l'université de Linz (d)
1.3.4 Modules Interposer silicium haute-résistivité (Si-HR)

Les lignes du back-end silicium permettent aujdudde centraliser plusieurs étapes de
fabrication de modules SiP en tirant profit de tesbgies diverses comme le micro-usinage,
la photolithographie, la gravure (ionique ou lasarsi que de techniques de dépot et de
laminage en couches épaisses ou minces. Les peoctaliddards actuels permettent de
réaliser des routages haute-densité avec des iprécimicrométriques sur un substrat
silicium haute-résistivité avec des passivationsamales ou organiques de haute qualité. Ces
éléments donnent des degrés de liberté suffisanotg pépondre aux spécifications

géométriques et électriqgues des modules millimé#sgvoire sub-THz. La possibilité de
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réaliser des cavités micro-usinées constitue urorappn négligeable pour l'intégration
d’éléments passifs et I'amélioration des perforneanclectriques des modules SiP
millimétriques. A titre d’exemple, il est possibiie créer des cavités d’air en dessous de
lignes de transmission (coplanaires par exempleleattduire considérablement les pertes
diélectriques. Concernant les antennes intégréescdvités métallisées peuvent servir de
réflecteurs afin d’améliorer le gain dans la dittdésirée, servir de blindage pour éviter
les modes de substrat ou bien réduire la permétiequivalente autour de I'antenne pour
élargir sa bande passante. Dans ce contexte, I'lp@posé deux topologies d’'un module
transmetteur 60 GHz combinant les technologies leegiminces et micro-usinage sur
silicium [57]. Le module se compose de trois élémmgmincipaux : une puce RFIC 60 GHz,
un substrat Si-HR aminci a 100 um avec un empil¢rmercouches minces a base de BCB
et finalement un élément rayonnant de type pataliséé dans une cavité silicium micro-
usinée de 250 um de profondeur. Pour les deuxdgj@s proposées, le couplage entre le
patch rayonnant et la ligne d’alimentation micrban se fait a travers une fente réalisée
dans un plan de masse RF. Ce dernier est connegt@ra de masse de la puce selon deux
approches différentes en fonction de la topologieur la premiéere topologie, la puce et la
cavité sont toutes les deux reportées par flip-chipla face avant du substrat et seuls des
micro-vias dans le BCB sont nécessaires ; pouetargle topologie, des TSV (Through-
Silicon Vias) traversent le substrat silicium paéaliser I'interconnexion. Les résultats
expérimentaux issus des mesures d’un réseau deednas démontrent des gains respectifs
de 4 dBi et 7 dBi & 61 GHz pour les configuratiansc cavité montée en face avant et face

arriere du module.
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Figure 1-23 Coupe des module 60 GHz sur silicium (dRet vue du support des cavités (b) selon [57]

Une approche similaire en technologie Interpodeiein a été proposée conjointement
par le CEA-LETI et STMicroelectronics [39]. Ce démstrateur antennaire utilise une
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passivation minérale en SiQour le back-end accueillant les lignes d’alimgatad’un
réseau linéaire de 4 dipdles repliés réalisés ausulpstrat silicium aminci & 120 um. La
cavité de 275 um de profondeur est micro-usinéeusuwafer silicium non aminci dont
I'épaisseur standard est de 725 um. Le collageposer/cavité est réalisé grace a la résine
SINR3570. Pour ce module, I'isolation inter-élémest améliorée grace un anneau de TSV
aligné a la cavité silicium afin de bloquer la prgption des ondes de surface. Les résultats
expérimentaux démontrent une couverture de toutkalede 57 — 66 GHz avec un gain
réalisé de 4 a 7.9 dBi dans la direction broadgider un seul élément rayonnant. Des
capacités de dépointage statique de faisceau de60° ont été démontrées en faisant varier
les longueurs des lignes d'alimentation avec um géalisé entre 7.5 et 9.9 dBi (aprés

déduction de 3.5 dBi de pertes dues au réseaungiadation).

Transceiver

Antenna  Molding

OO0 R dC I

GSG probe pads  Microstrip-CPS balun

() (b)
Figure 1-24 Coupe et vue de dessus du module logerpSi-HR 60 GHz (a) et microphotographie

d’'une antenne dipdle (b)
1.3.5 Modules intégrés par hybridation de technologies

La combinaison ou I'hybridation de deux ou plustetachnologies d’encapsulation peut
s’avérer intéressante pour tirer profit des avagagfferts par les différents matériaux ou
procédés spécifiques en termes de performancesigles et thermomécaniques tout en
réduisant le colt de développement et de fabritatio

I.3.5.1 Module en technologie couches-minces sur boitier LTCC

by

Dans la référence [58], les auteurs proposent uitiebodestiné a accueillir un
transmetteur radar 122 GHz combinant une techmloguches-minces (monocouche) et
une encapsulation LTCC. Le routage bande-de-badeseaintennes millimétriques sont

réalisés sur un substrat souple a base polyimil@gPL) de 14 um d’épaisseur. La puce
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MMIC est reportée sur ce substrat a I'aide de mpiliers en or et 'ensemble est connecté

électriguement au boitier & I'aide d’un film contewr anisotrope (ACF).

Le boitier LTCC accueille des vias remplis a l'aiddune péate électriquement et
thermiquement conductrice chargée de particules. ddes vias servent d'une part a
connecter électriquement le boitier avec la calapdoitation et d’autre part a créer une
matrice de dissipateurs thermiques intég(@segrated Heat Spreaders) ’interface
thermique entre la puce MMIC et le boitier est aoréke grace a un matériau TI(MThermal
Interface Material)a base d’époxy. Le module a une surface totalexmm?2. Les
antennes de type dipbles repliés affichent un dai®.7 dBi pour une mise en réseau de

deux éléments.

Polyimide with redistribution lines
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(a) (©)
Figure 1-25 Coupe schématique du module hybride CtGuche-mince 122 GHz (a) et photographie

du routage sur la couche polyimide [58]
I.3.5.2 Boitier HTCC avec antenne en technologie Glass-IPD

La possibilité d'intégrer I'antenne sur une pucdeexe offre un degré de liberté
supplémentaire au design en découplant les spaaiiits géomeétriques et/ou électriques du
bloc antennaire de celles du boitier de base. kfam peut éventuellement étre réalisée sur
un substrat différent afin de répondre a des spétibns de bande passante et d’efficacité de
rayonnement. Les références [59] et [60] propoganmnodule hybride intégré sur un boitier
LGA (Land Grid Array)en technologie HTCC sur lequel sont rapportéespute RFIC
60 GHz en technologie CMOS 65 nm, une puce GlaBs{IRtegrated Passive Device)
contenant une antenne de type dipble replié etcdagposants montés en surface (CMS)
pour le filtrage au niveau du réseau d’alimentatid@. L'empilement est fait de cing
couches de 100 um d’épaisseur comme le montreglad-1-26. Les métallisations internes

font 10 um par couche et sont réalisées en tungstbs qu'une finition supplémentaire
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Ni/Au est utilisée afin d’améliorer la conductivities pistes sur les deux faces du boitier.
Cette approche d'intégration permet de combinerviedus des deux technologies pour
améliorer les performances électriques de I'antertireeffet, la technologie céramique offre
la possibilité de réaliser une cavité d'air enteudé vias métalliques permettant de diriger le
rayonnement de I'antenne vers le haut et d’amélipeg conséquent le gain. De plus, le
verre est un substrat dont les faibles pertes étitkde constante diélectrigue permettent
respectivement d’atteindre un rendement de rayoanest une bande passante compatibles
avec les besoins des applications 60 GHz. Un gaib dBi relativement stable sur la bande
57 — 66 GHz est démontré par les antennes de tetype. Les deux cavités des antennes
Tx et Rx font une surface dex2.95 mm?2 pour une profondeur de 300 um. Le mochikd t

fait une surface de 83.5 mm2 pour une épaisseur de 950 um.

. i
CMOS transceiver | gy ooienng Tx antenna
[ i

| oo
1 ¥ 1f
1| cavity

T

i

@) (b)
Figure 1-26 Coupe schématique du module hybride E€rre (a) et photographie du module

émetteur-récepteur (b) selon [59]
1.3.5.3 Modules DCA et LGA avec antenne externe sur verre

Dans les références [61] et [62], les auteurs mepibdeux prototypes de boitiers pour
modules émetteurs-récepteurs opérant a 60 GHaelogpés par la société IBM. Les blocs
Tx et Rx sont réalisés séparément sur circuits RFFi@echnologie BICMOS SiGe 0.13 um
et font respectivement 4x1.6 mm? et 3.4x1.7 mméuwtéace. Les antennes (de type dipdles
repliés) sont réalisées sur une puce externe em iy silice § = 3.8, tad <0.001 a
60 GHz) qui, avec un cadre métallique, définit naeité réflectrice qui fait 3x4.2 mm?2 pour
une profondeur de 500 um. Un adhésif chargé encpls d'argent sert a la fois pour le
collage des circuits RFIC et pour réaliser le nivebas de la cavité réflectrice.
L'interconnexion entre I'antenne et le circuit eshlisée par report de pudcBip-chip)
moyennant des micro-billegnicro-bumps)alors que le signal bande-de-base est routé a
travers des fils de soudufeire-bonds)faisant le lien entre la puce et les niveaux eder

de redistribution.
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Le packaging des modules se présente en deux teriabe premier prototype utilise un
boitier plastigue LGA(Land Grid Array) comme interface électrique et mécanique entre
I'ensemble RFIC/antenne et la carte d’exploitatf®B. Cette approche permet d’accueillir
les deux fonctions d’émission/réception sur un dmitier CSP(Chip-Scale Packageje
13x13 mm?. Le second prototype est destiné autrépect et individuel des deux puces Tx
et Rx sur la carte PCB. Nous parlons dans ce ecaedipproche DCADirect Chip Attach)
car aucune interface électrique ou mécanique sogpitaire n’'est nécessaire pour
interconnecter le module a la carte PCB. Un matdsalant d’encapsulation est utilisé pour
protéger I'assemblage en épargnant les antennesxedenmontre la Figure 1-27(b). Selon
les mémes auteurs, I'impact de ce matérigu= 8.4, tad <0.003 & 60 GHz) sur les
performances des antennes est minime. Celles-abmiéemt un gain mesuré entre 3 et 7 dBi

sur la bande 50 — 65 GHz avec une efficacité demagment simulée supérieure a 80%.

Under-fil

,,,,,,,, ‘) )})}})}\ -

Package Pin Silver-filled adhesive location Land Grid Array

e

(@) (b)
Figure 1-27 Vue schématique du boitier LGA (a) kbgraphie du module DCA avec matériau

d'encapsulation
I.3.5.4 Module QFN avec antennes hybrides AoC/AiP

La référence [63] propose une approche permettamhdiorer le gain et la bande
passante d’antennes intégrées de type AoC graes aléments parasites externes réalisés
sur le capot d'un boitier QFN standard. Le cirdRit et les dipdles repliés sont réalisés en
technologie CMOS-SOI 65 nm pour une surface talald.9x3.1 mm?2. Des fils de soudure
sont utilisés pour connecter le circuit aux entissties du boitier comme le montre la
Figure 1-28. Le capot est constitué d’'un empilen@mtdeux couches diélectriques a faibles
pertes : la couche interne est réalisée a partipalymére RT-Duroid 5880¢(= 2.2,
tamd = 0.0009 & 40 GHz) et accueille les deux patchasptas couplés aux antennes
principales Tx et Rx ainsi qu'un anneau de garde aes vias métallisés. La couche externe
quant a elle est faite a partir du polymere LER-(3.2, tan = 0.007 & 60 GHz). La surface
totale du module est de 6.56x6.56 mm?2. Cette swiytermet aux antennes d’atteindre un
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gain de 4.6 a 8 dBi sur la gamme 54.5 — 63.4 GHx awne efficacité de rayonnement
mesurée de I'ordre de 73% a 60 GHz.

z
pre-molded @ é—» X

walls

via
removable lid coupled patch

) wires

21NN

lead pre-molded diepad antenna plastic lead 2
frame  support on chip base frame

(a) (b)
Figure 1-28 Coupe schématique du module hybride améennes intégrées et éléments parasites (a).

Vues du boitier QFN et du capot montrant les papehrasites et I'anneau de garde (b)
1.4 Conclusion

Ce chapitre donne une vision générique des modaldmfréquences millimétriques
actuellement déployés ou en cours de développemans les milieux industriels et
académiques. Apres avoir défini les « bandes ratjaEnces millimétriques », nous avons
présenté les propriétés de propagation spécifigueges bandes et notamment les pics
d’absorption atmosphérique qui viennent se superpmsx pertes de propagation en espace
libre. Nous avons ensuite donné des exemples dapipins typiques des fréquences
millimétriques comme les radars automobiles, Igsteltommunicants a courte portée, les
liaisons point-a-point et I'imagerie. Ces exemptes été complétés par des illustrations
d’applications émergentes ou en cours d’étudestelle les systémes de télécommunications
pour les troupes au sol, les communications pugeea; les connecteurs industriels sans fil,

les outils de contrble de qualité et les imagetispectrometres spatiaux.

La plupart de ces applications nécessitent un migeau d’intégration tout en conservant
les performances électriques du front-end radiofeége. Ceci est particulierement vrai pour
les modules haut débit a 60 GHz destinés aux teuwimobiles. Grace au bilan de liaison
de la chaine RF, un lien mathématique a été étmftie la portée, le débit et les
performances rayonnées des antennes millimétriquétide de état de I'art des antennes
intégrées de type AoC et AiP démontre que ces é@sipermettent de mieux répondre aux
spécifications fixées par le niveau de puissanceerta portée, le débit souhaité et le type
de modulation, tout en offrant un degré de libestépplémentaire en découplant la
conception du boitier de celle du circuit RF. Dam& seconde phase d’étude de I'état de

I'art, nous avons montré comment les différentewarst industriels et académiques adressent
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les défis relatifs & I'encapsulation de moduledimdtriques en technologie SiP et au design

d’antennes millimétriques haute-performance.

La technologie de réalisation du back-end silicesh suffisamment mature de nos jours
pour offrir des résolutions micrométriques comgdasbavec les besoins du routage haute-
densité et les dimensions critiques nécessairedamu fonctionnement des dispositifs
millimétriques. La diversité des méthodes de fatiom (comme la photolithographie, le
micro-usinage et la gravure profonde) offre aux cemteurs plus de liberté afin
d’'implémenter des designs de plus en plus innoveinferformants. De plus, en réduisant
les pertes diélectriques, de nouveaux substratsneola silicium a haute-résistivité (Si-HR)
et le SOI (Silicon On Insulator)donnent une valeur ajoutée non négligeable aux
performances électriques des systemes RF en cospaavec les empilements classiques.
Concernant la fiabilité thermomécanique, la condactthermique élevée du silicium
(150 W.mL.K! a 25°C) combinée avec des solutions de gestiamthee intégrées en fait
un excellent candidat pour des applications spp@E comme les centres de données ou les
radars automobiles. Malgré le colt de fabricatislativement élevé par rapport a d'autres
technologies bien établies comme la MLO, I'adoptiione approche d’encapsulation a
'échelle du wafer(Wafer-Level Packagingpermettra de compenser cette différence en

centralisant les étapes de fabrication et d’assmyabd une seule ligne de fabrication.

Y

Dans le chapitre suivant, nous nous intéressonficpig&rement a la technologie
Interposer sur silicium haute-résistivité. Ce tibparte sur I'étude, la caractérisation et la
validation des briques technologiques individuetlash module interposer 60 GHz intégré

en 2.5D avant de passer aux tests d'émission-iéoeminformément au standard WiHD.
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lI. BRIQUES TECHNOLOGIQUES DUN
MODULE RADIO 60 GHZ INTEGRE EN 2.5D
SURINTERPOSER SILICIUM

II.1 Introduction

II.1.1 Présentation du véhicule de test 60 GHz

Le module 60 GHz développé par le CEA-LETI et &udians le cadre de ces travaux de
thése est détaillé dans ce chapitre et schémadise ld Figure 1l-1(a). Il est basé sur un
substrat silicium haute-résistivitép ¥ 1 kQ.cm) dit « puce Interposer» de 120 um
d’épaisseur avec deux niveaux de routages ERddistribution Layersgn cuivre sur la face
avant et un niveau sur la face arriére, tous E=al®lon un procédé damascéne. En plus de
ces deux niveaux de routage, chacune des facesodemges plots faits d'un alliage
Ti/Ni/Au utilisés respectivement pour le report méupuce transceiver 60 GHz a l'aide de
microbilles (microbumps)sur I'Interposer et pour I'assemblage de celusar une carte
d’exploitation standard en technologie PCB a l'aitlene matrice de billes de soudure BGA
(Ball Grid Array). L'interconnexion entre les deux faces est asspagales vias traversants
de type TSV(Through-Silicon Via)en cuivre également et réalisés selon un provéaé
Last optimisé au CEA-LETI pour un facteur de forme AR:%x (avec un diametre
® =60 um). Le véhicule de test comprend la pucerpatser (6.5x6.5 mm?) en plus de

motifs de test RF et DC dans sa périphérie.

Les antennes intégrées, de type dipdle replié, réatisées sur le niveau RDL supérieur
de la face avant. Pour la réduction du couplag&Xxin anneau de garde formé d’une piste
métallique carrée et de TSV est utilisé. Deux @éaviteflectrices permettent de diriger le
rayonnement de I'antenne vers le demi-espace suypéen direction broadside). Ces cavités
sont formées par I'anneau de TSV dans le substictis (avec 120 um d’épaisseur), les
billes BGA (avec une hauteur autour de 270 pum)netéfiecteur métallique imprimé sur la
carte PCB. En tenant compte des différentes coudbd'®mpilement, la profondeur finale
de ces cavités vaut approximativement 400 um. magtitation des antennes est assurée par
des lignes micro-rubans %P dont le conducteur principal et le plan de massd salisés

sur les deux niveaux de métallisation de la facenavCes lignes font une longueur de
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900 um pour I'antenne Tx et de 1900 pum pour I'améeRx. Une description détaillée de la
géométrie des antennes est donnée par la Fig@@)L-Pour la transition (balun) entre la
ligne micro-ruban et la ligne CPS de I'antenneden brins de celle-ci est connecté au plan
de masse a l'aide de quatre micro-vias de 3 umia®médre selon la Figure II-2(b). De
maniére facultative, un matériau d’enrobageolding) & base d’'un polymeére a faible
permittivité est utilisé pour protéger la puce RFECaméliorer la fiabilité mécanique de
I'assemblage sur l'interposer. Ce matériau pew @isposé soit par laminage de films secs
soit par enduction centrifugéspin coating) La Figure 1I-3 montre la face avant de
I'Interposer avec une mise en évidence des platsedtonnexion entre le circuit RFIC et la

ligne micro-ruban ainsi que du balun micro-rubar8CP

T

Molding
/
“ /—\ Antennes Tx/Rx
e
L X X ) @ @ Cvic  @@p<—— BillesBGA

PCB de Test

@)

(b) (€)
Figure 11-1 Coupe schématique du module 60 GHagmé&ur Interposer silicium (a) et layout du

véhicule de test complet : Face avant (b) et fagera(c)

" Le terme « molding » est un abus de langage trésant en microélectronique pour désigner le matédienrobage et
non la technique de dispense. Ce terme « moldsegaxemployé dans la suite pour désigner le matéi&nrobage.
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(b)
Figure 11-2 Description géométrique détaillée dpddeé replié (a) et du balun micro-ruban/CPS (b)

GSG pads Microstrip-CPS balun

(b)

Figure 11-3 Microphotographie de la puce Interpoggret zoom sur I'antenne Tx (b)
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II.1.2 Présentation du circuit radio Eagle

Le circuit Eagle (Figure 1I-4), issu d’'une collabtion entre le CEA-LETI et la société
STMicroelectronics, est un transceiver 60 GHz s@alen technologie CMOS 65 nm en
accord avec les spécifications du standard Wirglespour la transmission de vidéo non
compressée a 1080p (format full-HD) & courtes eyenoes portées [60]. Ce standard
comprend trois modes de communications selon legsdéfferts par la couche physique des
modules émetteurs-récepteurs : LRPw-Rate PHY,)) MRP (Medium-Rate PHYt HRP
(High-Rate PHY)Le mode de communication HRP est destiné auxrtrssgns haut-débit
de 1 a 7 Gbps et peut supporter des liens jus@i@ips grace au multiplexage spatial avec
des réseaux d’'antennes MIM®lultiple-Inputs and Multiple Outputg®b4]. Le mode HRP2,
employé par Eagle, offre un débit net de 3.8 Gbpgamnant une modulation 16QAM. Etant
données les régulations en matiere de puissancge émi est limitée a 10 dBm dans la
plupart des pays, le gain des antennes associéacai doit étre d’environ 6 dBi pour une
portée de 1 m. Autrement, une mise en réseau deephs antennes ou des éléments de
focalisation externes sont nécessaire pour atieides portées de I'ordre de 10 m et au-dela.
Ce circuit, dont la surface totale est de 2.8x3®rast reporté par un procédé de flip-chip
sur la puce Interposer a I'aide de microbiljggcrobumps) base d’étain. Le diamétre des
90 plots(pads)accueillant les microbilles de report est de 80pour un espaceme(pitch)

périodique de 200 pum.

Receiver|

N

(@) (b) (©)
Figure 11-4 Microphotographie du circuit Eagle [6@) des plots de connexions sur la face avant de

I'Interposer (b) et aprés report de la puce padedbitie brasure(c)
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II1.1.3 Stratégie de validation des briques de base de la ligne

Back-End silicium

Aprés avoir introduit les différentes briques deéaui entrent dans la composition du
module 60 GHz sur Interposer silicium, les prochaisections de ce chapitre seront dédiées
a la validation progressive de chacune de cesdsiquant de procéder au montage final et

aux tests d’émission-réception.

Dans un premier temps, nous mettrons en évideriogpdtt des interconnexions
verticales de type TSV et du matériau de molding les performances des lignes de
transmission en basses et hautes fréquences. tfiblgst d’'isoler la contribution de chacun
de ces éléments aux pertes électriques dans laecR&i. Ceci se fera a travers I'extraction
large-bande des paramétres S et du modéle électiquivalent d’'une transition TSV puis
des propriétés diélectriques du molding (constatidectrique et tangente de pertes).
L’étape suivante consiste a optimiser le procéddsEmblage sur la carte PCB a l'aide des
billes BGA. Sachant que la hauteur de celles-ciaicthp les performances des antennes en
termes d’adaptation d'impédance et de rayonnenusite étude sera supportée par des
mesures d'impédance afin d’identifier le type etdiamétre de billes convenables. Des
mesures de rayonnement permettront ensuite deevdl&thantillon sélectionné avant de
passer au montage du module complet. Finalemestta$ts d’émission-réception seront
menés en accord avec les recommandations du saidietD que nous aborderons plus
loin. Un bilan de liaison inverse permettra ensdigeremonter aux gains des antennes et de

quantifier I'impact du molding sur les performandescelles-ci (voir Figure II-5).

Matrice BGA
Lignes de .
e Interconnexions Module 60 GHz
transmission

Molding

Figure 11-5 Modes d'interaction des différentesibés technologiques du back-end du boitier basé sur

I'Interposer silicium 2.5D
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I1.2 Techniques d’extraction et de caractérisation RF

I1.2.1 Méthode d’extraction (de-embedding) a éléments

localisés

Les méthodes d’extraction (ou de-embedding) basdéean modéle a éléments localisés
sont adaptées aux structures de test dont lessligeetransmission et les accés sont
suffisamment courts devant la longueur d’onde diét (typiquement pour des longueurs
n'excédant paso/10). Dans le cadre de notre étude, nous nousrsesvide la méthode de
Vandamme [65] dans la phase de caractérisatiorm 8&¥spour laquelle nous utilisons des
acces de 200 um de longueur et des lignes de tisgsiemCPW d’'une longueur maximale
de 120 um pour des mesures dans la bande 10 MAZLH@. L'avantage de cette méthode
vient du fait que seuls deux motifs (OPEN et THRIght nécessaires pour remonter aux
propriétés intrinséques du dispositif. La Figureb limontre le modéle équivalent du
guadripble de Vandamme. Les admittancgsGztraduisent le couplage a travers le substrat
entre le signal et la masse pour les ports 1 etspectivement alors ques Godélise le
couplage entre les deux ports. Les accés de mesunereprésentés par des quadripdlel en

avec les impédances sériee¥ 2 et I'admittance parallele sy

1
—J

G;

Dispositif a
G, Y,/2 caractériser Y,/2 G,

Figure 11-6 Modéle d’extraction a éléments locadisé

1
—
— Z G Z
GS
Gl GZ
G, Y,/2 Y,/2 G,

(a) (b)
Figure 11-7 Quadripbles équivalents issus des nessdes motifs OPEN (a) et THRU (b)
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Pour la mesure des motifs de de-embedding, noymsaps que la résistance de contact
a chaque positionnement des pointes est ident&ussi, nous nous assurons d’utiliser des
dispositifs issus de la méme région du wafer afnlichiter I'impact des variations du
procédé sur la précision de I'extraction. La Figui<€ donne les modeéles équivalents
correspondant aux mesures des motifs OPEN (ciocwiert) et THRU (transmission totale).
Dans ces conditions, la matrice admitta[‘l@gen] permet d’extraire les paramétreg G; et

Gs selon les relations Eq. 11-1:

[Yopen] = [61_-2363 62_5363] = G1 = Yopen11 + Yopeniz
Gz = Yopen2z + Yopenz1 Eq. II-1
Gs = _Yopenlz
Gs = _Yopen21

La mesure du motif THRU révéle la mise en paralidgds deux quadripbles formés
respectivement par (GG;; Gs) et (4; Z>; Zz= 1/Y3). Ainsi la matrice admittance du motif

THRU s’écrit comme la somme des matrices admittalesedeux quadripdles :

[Ythru] = [Yopen] + [Ythrur] Eqg. ll-2

La matrice [Y;p] correspond a celle d'un quadripble en T formé [em trois
impédances £ Z- et Z. Le passage en matrice impédaf#;g,,,] permet donc facilement

d’extraire ces impédances selon Eq. II-3 :

21 = Zinrun1 — Zthrur2
Zy = Ztnrw22 — Ztnrw21 Eq. 1I-3

Z3 = Znrunz

I11.2.2 Méthode d’extraction différentielle

Pour les caractérisations nécessitant des lignegrafesmission de longueurs non
négligeables devant la longueur d'onde d'intér&us utiliserons préférablement une
méthode d’extraction dite « différentielle ». Cetteéthode se base sur la mesure de deux

dispositifs avec des accés identiqgues et dont iteed quasi-TEM ont des longueurs
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différentes. Dans ce cas, I'extraction est fait@lioitement a travers la manipulation des
matrices chaines ou de transfert des deux strctespectives. La Figure 11-8 schématise la
mise en cascade des quadripbles équivalents aféredifes composantes de la structure
avec les matrices de transfert associées. On seipgass ce cas qu’une calibration
rigoureuse des pointes de mesure a été faite. lags mle référence sont donc situés a
I'interface immédiate entre les accés de mesutesepointes. Nous adoptons les notations
[Tp1] €t[Tp,] pour les matrices de transfert des accés de mesifig] et[T,,] pour celles
des lignes quasi-TEM de longueurs respectives L12tlLa constante de propagation
y d’une ligne quasi-TEM de longueur L peut étre obeera partir de la matrice chaine

[ABCD] ou de la matrice de transf¢it] selon les formules Eq. II-4 et Eq. II-5.

cosh(yL)  Z,sinh(yL)

=|1 Eq. II-4
[ABCD] —sinh(yL)  cosh(yL) g
Zy
rp=[e" 0 Eq. II-5
[ ]_[ 0 etrt &
i i
_i_ . | Ligne | . _i_
H> —i— Acces 1 u quasi-TEM | Acces 2 —i—<ﬂ
; [Tl [Tl ou[T,] [Ty, ’
Plan 1 Plan 2

Figure 11-8 Représentation du dispositif sous ¢edte les deux plans de calibration des pointes

Les deux mesures donnent respectivement les nwmfficket [T,] comme une mise en

cascade des trois quadripbles précédemment dgelas Eq. 11-6 et Eq. II-7.

[T1] = [Tp11[T11]1[Tp2] Eqg. I1-6 [T2] = [Tp11[T12][Tp,] Eq. -7

En multipliant la matric¢T, ] par I'inverse d¢T, |, nous obtenons :

[TL[T1]7" = [Tp1 T2 T2l [Tpp] ~HTpa ]~ HTp ]t

Eqg. 1I-8
= [Tpy [Ty [Tpa]~H Tpe] ™t |
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A partir de la formule Eqg. 1I-5 définissant la medr de transfert en approximation quasi-
TEM nous pouvons désormais écrire le profii][T,,]~* comme suit :

e YU2—Ly1) 0

-1 _
(T[T ] ™ = 0 o7 (La=Lo) Eq. 11-9

Le résultat de ce produit matriciel est donc uné&igediagonale qui peut étre commutée

avec|Tp,] dans I'équation Eq. II-8. Celle-ci devient donc :

[TL[T1]7* = [Tpo[Tea ]~ Tpe ][ Tpe ]

Eq. II-10
= [T, ][T4] 7t

Les matricegT,][T;]~* et[T.,][T;,]~* sont dites semblables d’aprés la relation Eq. 11-8
et par conséquent posseédent la méme valeur de &msg, la constante de propagation peut
étre directement obtenue a partir des matricesatisfert des deux dispositifs mesurés selon

I'équation Eq. II-11.

Eq. II-11

o1 Cosh_1<trace([7"22]m]-1)>

Ly =Ly

La décomposition en partie réelle et partie imaginaous permet ensuite d’accéder a la
constante d’atténuatiom et a la constante de phasen fonction de la fréquence, puis a la

permittivité relative effective selon Eq. II-12bkq. I1-13 :

y=a+jf Eq. 1I-12

ﬁ = kodé‘r eff Eq 11-13

A partir de la constante de propagation et de idgnce caractéristique de la ligne, il est
désormais possible de remonter au modele RLGCildiétrdécrit dans la Figure 11-9.
L'expression de I'impédance caractéristique d’ugad quasi-TEM a partir des paramétres

S (aprés extraction des acces) est donnée paatiéqlEqg. 11-14 (selon [66] et [67]).

, (L+51)% = 5%
*(1-811)% -S4

72=17 Eq. II-14
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Sachant qué, ety s’écrivent respectivement selon les équationslELp et Eq. II-16,
les parameétres RLGC distribués (valeurs linéiqyesjvent étre directement déduits selon

les équations Eq. II-18 a Eq. 11-20.

Rdx Ldx

Gdx= = Cdx
T

X X+dx

\J

Figure 11-9 Modele distribué RLGC d’une ligne qua&M

/R +jLw
[ A Eq. II-15
¢ G+jCw q

¥ =R+ jLo)(G + jCw) Eq. 11-16
R =Re(yZ.);[Q2/m] Eq. II-17 G = Re (Zl> ; [S/m] Eqg. 11-18
L= %]m(yzc) ; [H/m] Eq. 1I-19 C = %Im (Zlc) ; [F/m] Eqg. 1I-20

Notons finalement qu’'un certain nombre de précastiveste a prendre pour les
manipulations matricielles dans le cas d’extradidifférentielles. Notamment, il faut bien
veiller & ce que la matrice de transfert soit diede pour pouvoir faire la commutation du
produit matriciel. Sur le plan expérimental, cemplique que les mesures des deux
dispositifs doivent se faire dans des conditiorgoureusement identiques (calibration,

positionnement des pointes, résistance de contact).

I1.3 Méthodologie de caractérisation adaptée au
module Interposer
Dans cette section, nous proposons d'utiliser lesed théoriques d’extraction large-
bande développées précédemment afin de constnérenathodologie qui nous permettra de

caractériser les interconnexions difficiles a if#eer avec des pointes de mesure RF et

notamment les transitions TSV qui connectent lesxd@aces de l'interposer. Dans une
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seconde phase, I'étude se focalisera sur la caisattén des lignes de transmission enfouies
et couvertes par le matériau d’encapsulation owrdlzage iholding. Cette analyse
permettra par la suite de faire une évaluaiiesitu des performances de ce matériau dont
les propriétés électriques sont inconnues a ce stad

I1.3.1 Caractérisation des transitions GSG-TSV

I1.3.1.1 Problématique : Influence des TSV sur les performances

des interconnexions
a) Défis et limitations

La Figure 11-10 montre une ligne coplanaire sufalee avant du véhicule de test avec les
acces de mesure sur la face arriere connectédignéapar I'intermédiaire de transitions
TSV. En pratique, la ligne de transmission en faant est nécessairement en contact avec
un support, soit une poignégarrier) soit le polymére d’enrobagémolding) En
complément, des mesures de lignes directementcenafaant (sans transition TSV) ont été
réalisées. Les dimensions de lignes ont été clsomiar une impédance de &ans I'air,

soit respectivement S =16 um, g =9 um et W =3

Figure 11-10 Vue en perspective et géométrie dligre de 1200 um de longueur avec transition TSV

Les premiéres mesures ont été réalisées sur dedymes couverts par une couche de
molding de 200 um d’épaisseur et posés sur une@eiglastique. La longueur des lignes
mesurées varie entre 600 um et 2400 um. Dans lad-ig11, nous donnons les parametres
S pour les lignes de 600 um (a-c) et 2400 um (m&hurés directement depuis la face avant
et a travers les transitions. Cette figure montre lgs lignes de la face arriere présentent des
pertes d’insertion sensiblement supérieures a<celée lignes de la face avant (avec une
différence de 1 a 1.5 dB a partir de 50 GHz). Cdpet) ces courbes ne permettent pas de
quantifier la contribution des TSV ou celle desawes diélectriques en contact avec la ligne
mais nous pouvons affirmer qu’une partie des pefiasertion est due a la désadaptation du
dispositif sous test par rapport a 'impédanceé&érence 5@.
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(©) (d)
Figure 11-11 Paramétres S des lignes CPW de 60Qg4eh et 2400 um (b-d) mesurées respectivement

depuis la face avant (ligne seule) et depuis la &adére (TSV et molding)

Des tests supplémentaires ont donc été réalisépaluer I'influence du diélectrique en
contact avec la ligne de transmission sur les peflans un premier temps, nous remplacons
la poignée plastique par une poignée silicium baésestivité p ~ 10Q.cm) ce qui fait
augmenter les pertes d’insertion de 0.4 dB pour ligree de 600 um (le coefficient de
transmission S21 passe de -1.8 dB a -2.2 dB a &f) @Gidttant en évidence que le molding
(de 200 um d’épaisseur) ne protége pas totaleradigrie coplanaire. Nous testons ensuite
d’autres dispositifs sur un wafer sans moldingé&allune poignée verre. Le coefficient de

transmission passe dans ce cas a -2.25 dB.

Ces résultats permettent de valider le routagesigesiux radiofréquences millimétriques
a travers les transitions TSV et donnent une ajgiién générale des pertes des
interconnexions dans différents environnements &umettant en évidence l'impact des
conditions de mesure sur I'évaluation de ces perdoces. La comparaison face-avant/face-
arriere des mesures de lignes coplanaires n'esindet pas suffisante pour apprécier la

contribution des transitions TSV aux pertes d'itisar Ceci est d’autant plus vrai que les
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lignes mesurées sont de longueur non négligeabbnté& longueur d'onde a la limite haute
de la bande de caractérisation € 4.48 mm a 67 GHz). Notre objectif pour la suet

d’isoler la contribution de la transition TSV enilisant des lignes de transmission
suffisamment courtes devant la longueur d’onde &HKZ. Dans les deux prochaines
sections, nous proposons une nouvelle méthoderdttxin adaptée a cette problématique

avant de présenter le véhicule de test dédié @réct@risation des TSV.

Tableau II-1 Coefficient de transmission des ligdeda face arriere a 60 GHz

Avec molding Sans molding
Support
Chuck plastique Chuck silicium-BR Verre
S21 (dB) -1.8 -2.02 -2.25

I1.3.1.2 Méthode proposée

L’approche générale adoptée pour extraire la neti@ine (ou ABCD) d’'une transition
TSV est schématisée dans la Figure 1I-12 et larEigel3 respectivement. La technique de
de-embedding repose en partie sur les travaux méselans la référence [68] et est
communément appelée L-2L. La premiere étape censisappliquer une extraction des
acces en utilisant la méthode OPEN-THRU (présed##es le paragraphe 11.2.1) a deux
structures de test DUkt DUT, dont les lignes enfouies ont des longueurs reisgsct 1 et
L2 = 2L1. Ceci permet d'accéder aux deux matricestrdnsfert respectivddDUT, |4, et
[DUT,],4. formées par la cascade de trois quadripbles sijuéf : une transition TSV, une
ligne quasi-TEM puis une seconde transition TSV mere montre la Figure 11-12. Ces

matrices s'expriment selon les équations Eq. [eREq. 11-22 :

[DUT, 140 = [TSVIITL,1[TSV] Eq. II-21

[DUT,]4e = [TSV][T,][TSV] Eqg. 11-22

53



OPEN-THRU

4
[DUT,] [DUT,]
4  Z
[DUT, ], [DUT, ]

Figure 11-12 Premiére étape d’extraction moyentasimotifs OPEN et THRU

La matrice de transfert de la ligne enfouie de lemng L2 =2L1, notéfl;,], peut
s’exprimer en fonction ddT;,] selon I'équation Eq. 1I-23, ce qui permet de ré&écr

[DUT,]4. en fonction ddT,,] au lieu ddT,,] selon I'équation Eq. 11-24 :

[T..] = [TL1]1/2 [TLl][TLl]l/Z Eq. 11-23

[DUT,]ge = [TSVIT14 1Y ?[T1a (T4 1Y2[TSV]
Eq. II-24
= [DUTl]del/z [TLl] [DUTl]del/z

Cette étape nous autorise a définir la racine eatedla matric€DUT, | ;. en respectant la
symeétrie physique de la structure et par la suiétdhire la matrice chaine de la ligne
enfouie[T;,]. Nous attirons l'attention sur le fait que la nplitation par l'inverse de la
racine carrée de la matrifeUT, ] . se fait sous I'hypothése que la ligne coplanaiR\C
est suffisamment bien adaptée a la transition (ceatte transfer{T,,] diagonale) ce qui

permet de justifier la permutation I'ordre des neats.

[T,1] = [DUT;]ge” /*[DUT,] 4o [DUT ] g0~ Eq. 11-25

Selon la Figure 11-13(a), la matrid®UT, 4. correspondant au quadripble formé par la
ligne de longueur L1 et les deux transitions p&xmsimer selon I'équation Eqg. 11-26. Etant
donné qudT;;]*/? est une matrice diagonale, elle peut étre commanée[TSV] dans le
second membre de la méme équation. Finalementatdacen de transfert d’'une transition

unique peut étre obtenue selon I'équation Eq. Iti2dessous :
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[DUT,lge = [TSVI[T,1]"/2[T1] /2[TSV]

Eq. 11-26
= (ITsvIiTa) )
[TSV] = [DUTy]go ™ *[Ty1]~ 22 Eq. 11-27
[DUT,],. [DUT, ], [DUT, ], [TL,]
[TL.] [TSV]
(@ (b)

Figure 11-13 Extraction des matrices de transfertadligne enfouie (a) et des TSV (b)
I1.3.1.3 Application et résultats d’extraction des parametres S

Les parameétres géomeétriques des dispositifs deléeliés a I'étude spécifique des TSV
sont donnés par le Tableau II-2 et décrits damsdare 11-14(a). Pour cette étude des lignes
de transmission de 60 um et 120 um de longueuntetdisées. Les deux motifs de de-
embedding THRU et OPEN sont représentés dans lae-ig14(b).

Tableau Il-2 Parametres géométriques des dispodiifcaractérisation des TSV

Parametre S=W a (o7} Lacces Liigne O1sv
Dimension (um) 80 20 40 200 60 et 12( 60
sy
ee
&

L — 3
s|.olNe | THRU ovEN
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Figure 11-14 Paramétres géométriques du dispastifest dédié aux transitions TSV (a) et motifs de
de-embedding OPEN-THRU (b)

Les pertes d'insertion(Insertion Loss IL)dans la transition TSV comptent deux
contributions : des pertes dues a la désadaptptiomapport a I'impédance de terminaison
(Mismatch Loss MLt des pertes par dissipation ohmig@Déessipation Loss DLomme le

décrivent les équations Eq. 11-28 a Eq. 11-30.

ILdB = 1010g10|521|2 Eq 11-28
MLgg = 101og;o(1 — [S111%) Eq. I1-29
DLis = 1010 ﬂ Eq. 11-30

dB 810 1—SI? :

La transition TSV a été simulée sous le logiciebysHFSS. Chaque TSV est modélisé
par un cylindre en cuivre (avec une conductivité 5@810° S/m) couvert d'une couche
d’oxyde de silicium de 2 um d’épaisseur. Le subsitecium utilisé pour la simulation a une
constante diélectrique = 11.7, une tangente de pertes théoriquemerd atline résistivité
de 1 IQ.cm. La Figure II-15 représente le modéle électigmatique de la transition avec les
acces et les ports d’excitation. Afin de ne pasgre en considération la propagation des
modes évanescents dans I'extraction de la répatgasieque de la transition, des lignes
d’extension coplanaires sont utilisée pour lierdeses de la transition TSV aux ports. La
distance de-embedding entre chaque port (deWgespor} et le bord de la transition est de

1 mm comme le montre la Figure 11-15(b).

(a) (b)
Figure 11-15 Modéle électromagnétique pour la siioh de la transition TSV (a) et mise en

évidence des plans de référence (b)
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La Figure II-16 donne une comparaison entre learpatres S simulés et extraits de la
transition TSV. Ces parametres sont normalisésgpgoort & une impédance de référence de
50Q. A 60 GHz les pertes d’insertion sont de 0.6 dBpntdune contribution majeure de
0.46 dB due a la désadaptation par rapport @ $811 = -10 dB). Les pertes par dissipation
dans la transition sont donc de 0.14 dB (ce guespond a 3% de la puissance acceptée par
la transition). Une bonne corrélation entre lesiltéss expérimentaux et la simulation peut
étre observée sur I'ensemble de la bande 10 MHZ=HZ. La courbe du parametre S11
simulé montre une divergence entre la simulatiobe&traction autour du régime DC. En
effet, nous nous attendons a ce que I'adaptatittrgeasi-idéale autour du point DC. Or le
logiciel de simulation HFSS réalise une interpolatiRF-DC a partir du premier point
fréquentiel de calcul. Le résultat expérimental trmmn coefficient S11 plus cohérent de -
50 dB.

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

0 L I L I L i 1 i 1 I L I L 0 \\\\\\\\\\\\\

10 -0,2
520 5 04
g baf —Extraction
Y30 —Extraction Y 0,6

—Simulation EM
-40 —Simulation EM 0,8
50 -1

@) (b)
Figure 11-16 Coefficient de réflexion S11 (a) ettlansmission S21 (b) d'une transition TSV avec

une impédance de terminaison de(b0

Le tracé de la phase du coefficient de transmisSiih (et donc de la longueur électrique
de la transition) sur la bande DC — 67 GHz démogue celle-ci suit une évolution linéaire
avec une bonne concordance entre la simulatioextdction (Figure 11-17). A 60 GHz, la
phase prédite par la simulation est de -36.35°reamte valeur extraite -34.34° (ce qui fait
une erreur de 5%). Ce résultat démontre que laritééde la réponse en phase est conservée
dans la chaine formée par les TSV et les ligndsatsmission, ce qui peut étre intéressant, a
titre d’exemple, pour la conception de déphaselras& de lignes a retard coplanaires et de

transitions TSV utilisées pour alimenter un résd#antennes.
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Phase (°)
)
o

-35 —Extraction
-40 =—Simulation EM

Figure 11-17 Phase du coefficient de transmis8@a de la transition TSV

La réponse fréquentielle globale d’une transiti@VTpermet d’évaluer dans un premier
temps les pertes par dissipation et par désadaptadir rapport a I'impédance de référence.
Cependant, a ce stade de I'étude, les originepeites ohmiques dans les transitions TSV
ne sont pas identifiées. Elles peuvent aussi bésalter de la résistance du conducteur
(cuivre) que du substrat silicium. Un modéle physigst donc nécessaire afin de relier cette
réponse fréquentielle a la géométrie des TSV aiusaux paramétres des matériaux
(substrat silicium, couche d’arrét S)OLa premiere étape vers la construction de ceéheod

physique consiste a passer par un modeéle interirgdiactrique a base d’éléments passifs.
I1.3.1.4 Modele électrique large bande
a) Intérét du modéle localisé RLGC

Les transitions TSV étudiées ici font une longuelysique de 120 um (envird@/40 a
60 GHz). Dans ce cas, il convient de décrire le mumement électrique de ces transitions
grace a un modéle RLGC localisé. Le choix d’'un niedecalisé au lieu d'un modele
distribué a base de lignes de transmission perraefade une extraction large-bande

indépendamment de I'hypothése de propagation guai-dans la transition.

Une premiére manipulation matricielle est réaliséi@ de convertir la matrice S en
matrice chaine ABCD. Le modéle RLGC en Pi (Figuf&8) est donc directement extrait a
partir de la matrice chaine. Afin d’avoir une bad® comparaison cohérente entre les
résultats de simulation électromagnétique et cetraiés des mesures, toutes les impédances
seront normalisées par rapport a une référenée. 50
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Figure 11-18 Modéle électrique RLGC en Pi

Tout calcul fait, les parametres RLGC du model®elocalisé sont donnés les équations
Eq. 11-31 a Eg. 1I-34 en fonction des paramétresle&sS|'impédance de référence &t de la

pulsationw = 2xf.

1+S 1+S,,)—5,S
R =12, Re [( 11)( 22) — S12 21] Eq. 1131
2551
Z 1+S 1+S,,)—S5,S
L= ( 11)( 22) — 512521 Eq. 11-32
W 2551
1 1+S 1-S5,,)+S5,5, — 2§
c=L. [( 11)( 22) + 512521 21] Eq. 11-33
Zy (1+S11)(A + S32) — $12521
1 1+S 1-S5,,)+ 5,51 —2S
C= m ( 11)( 22) + 512521 21] Eq. 11-34
Zow (1+S11)(A + S22) — 512521

b) Résultats et limites de validité de la méthode

La Figure 11-19 donne les résultats d’extractiors gmrametres L et C a partir des

parametres S. En trés basses fréquenoes (), ces parametres divergent du fait de la
présence du termi()aen facteur de multiplication et se stabilisentgpessivement a partir de

10 GHz environ. A 60 GHz, la capacité extraitedesB4 fF et I'inductance vaut 37 pH. Ces
résultats sont cohérents avec des études antériepmrtant sur des modeéles
électromagnétiques de structures TSV utilisant g@métrie et une technologie
comparables abordés dans la référence [69]. L'autgporte, pour le méme diameétre et
facteur de forme que nos structures, une inductaec&8.3 pH. Concernant la capacite,
selon la méme référence, celle-ci compte deux itanions : une partie due a la couche
barriere d’oxyde de siliciurg,, estimée a 1237 fF et une seconde contribution alue
couplage entre vias a travers le substrat silicdignde 30.3 fF. La capacité équivalente a
hautes fréquences s’écrit comme la mise en sériesleleux capacités selon I'équation Eq.
[1-35 et vaut donc 29.5 fF.
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C = Cox CSi

= _ox 7Sl Eq. I1-35
Cox + CSi

Les résultats d’extraction des composantes résgste révelent moins concluants. Les

parametres R et G sont bruités avec des valeueginég pour certains points fréquentiels.
Ce probléeme est typique des méthodes d'extractiif@rehtielles comme la méthode L2L.
Un cas similaire a été rapporté dans la référe@p En effet, cette méthode d’extraction

suppose que les conditions de mesures sont idestigour les deux dispositifs utilisés pour

I'extraction. Ceci se traduit par une mesure rigoge sous une méme calibration (avec un

intervalle temporel réduit entre les deux mesuetsavec des résistances de contact des

pointes identiques.

1E-12 | 7E-10 ¢
i 6E-10
8E-13
, 5E-10
6E-13 | — 4E-
™ " z 4E-10
© 4E-13 : 1 — 3E-10
: ’( 2E-10
2813 1 'h 1E-10
OE+00 — Adihtasaid Auma o 0E+00 L— ‘ M A i P i
0 10 20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
F (GHz) F (GHz)
(a) (b)

Figure 11-19 Résultats d’extraction de la capaig et de I'inductance (b) de la transition TSV
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8 0,015 |
— 6 &
= = 0,01
x 4 | O n
i
2 i | 0,005 1
0 REE 0
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Figure 11-20 Résultats d’extraction de la résista(a&) et de la conductance (b) de la transitiod TS
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Nous avons vu que la transition TSV a une réponsphase quasi-linéaire sur toute la
bande DC — 67 GHz (Figure 11-17). Nous pouvons dfaie le lien entre les paramétres
RLGC localisés et ceux distribués en normalisantrggport a la longueur de la transition.
Ceci nous donnera une estimation au premier ordréimdpédance caractéristique de la
transition (Eq. 11-36). Le Tableau 1I-3 récapitules paramétres RLGC localisés extraits
selon la Figure 11-20. L'impédance caractéristigeela transition TSV est recalculée a partir
de la formule Eq. 11-36. Nous donnons égalemenie etoefficient S11 calculé a partir de

cette impédance et de I'impédance de référence. 50

Rgic +jLg; R+jL
7, = |dis TJSais® JLw Eq. 11-36
Gais + jCqisw G+jCw

Tableau 1I-3 Récapitulatif des paramétres des T8kaits a 60 GHz

@ G C R L Z: si1

60 GHz 3.8mS 34 fF 1.8 37pH | (32+2.6j)02 | -13.55dB

c) Commentaires sur la modélisation des TSV

Nous veillons & préciser que le modéle électrommue employé pour la comparaison
avec l'extraction ne prend pas en considérationirtggerfections géométriques dues a la
fabrication des TSV. La Figure 11-21 donne une @sphématique d’'un TSV reproduisant
les principales dimensions mesurées au microsclgmér@nique. Cette figure montre que
I'épaisseur de la métallisation cuivre n'est pagasme le long du TSV. Nous pouvons
envisager d'inclure ces éléments dans la persgedgvconstruction d’'un modéle physique

complet des TSV.
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Ti (0.4pm) ~ Cu (3.9um) $

1.9 pm
Si-HR (121 pm)

SiO, therm. (0.7 um)

Cr/Au (1.1 pm) —

(@) (b)
Figure I1-21 Modéle électromagnétique d’'un TSVéafoupe MEB d’un TSV-last de 120 um de

hauteur avec facteur de forme 1:2 (b)

I1.3.2 Etudes complémentaires d’intégrité de signal et de

puissance dans les TSV

I1.3.2.1 Intégrité du signal bande-de-base dans les TSV

L'étude des transitions TSV a été jusqu'ici centse la caractérisation fréquentielle
large-bande de la propagation du signal RF dans perspective d'intégration 3D
hétérogene ou les antennes seraient alimentées dagace arriere de I'Interposer. Pour le
module 2.5D, ces transitions servent principalendgerduter le signal bande-de-base (a des
fréquences généralement inférieures a 5 GHz). Mous intéressons dans ce cas a évaluer
l'intégrité du signal bande-de-base et numériquesdzes transitions. Ne disposant pas a
I'heure actuelle de banc de caractérisation tenliporene étude initiale a été menée grace au
logiciel Keysight ADS. L'approche adoptée consiateitiliser un fichier de mesure S2P
contenant les paramétres S de la transition TSWnet source de tension de type PRBS
(Pseudo-Random Bit Sequen@)ec une impédance de sortie deCb(Cette source est
destinée a générer un signal numérique réalists dansysteme de communication en
intégrant des paramétres permettant de modélisedittorsions de la forme d’onde. La
configuration de la source peut étre réalisée de tezon différentes : la premiére consiste a
entrer manuellement une séquence binaire de londira qui sera répétée selon une
période T. Une seconde approche consiste a coefigarsource PBRS grace a un fichier
binaire externe comprenant des trames de test moefoau standard souhaité (WiHD ou
IEEE 802.11 ad a titre d’exemple). Pour notre cadude, la large bande de mesure
fréquentielle (DC — 67 GHz) fait que l'on peut reguire assez fidélement la réponse

temporelle théorique du dispositif par transfornoiee Fourier inverse. La Figure 11-22(a)
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montre les éléments de la simulation temporelléamment la source PRBS, la « boite
noire » des parameétres S de la transition TSV eédestance de terminaison. Cette étude
menée pour des débits variant de 1 & 10 Gbps dénaguie l'intégrité du signal est

globalement conservée pour la gamme des débits dséis le module 60 GHz. Un

récapitulatif des résultats de la simulation poardeébit binaire de 5 Gbps est donné par le
Tableau II-4. L’ouverture du diagramme de I'ceil d8t96%. La gigue (ou temps de Jitter)
du signal a la sortie de la transition est de Ps89Les seuils d’amplitude de la tension de
sortie utilisés pour I'extraction de ces valeursitsde 20% et 80% respectivement. Ces
résultats encourageants ouvrent la voie vers undeéexpérimentale complémentaire a

I'aide d’'un banc de caractérisation temporel dédié.

0.5 E = e

_T__+ H vin, out 1 3 ~‘"'” y, |

. R 0.4 !
T I ] |
4 ! E ‘

s2 - 1 “

_:r = SNR1 Z 0.3 i i o
VtPRBS 5 1 i |
VPRBST = = = S) ] |

2 0.2+ i |
] &
4 ]
TRANSIENT AR (&) var ] L B!
Timing Zref 0.1 b iy il
T DataRate=5Gbps ~ Z0=50 i 3 ¥
Trani Thit=1/DataRate
Tu=Tbit'10 i .
StopTime=100*Tbit _
MaxTimeStep=Tstep Tstep=Ttr/10 0 100 200 300 400
Temps (picosecondes)
(a) (b)

Figure 11-22 Simulation temporelle sous le logidiysight ADS (a) et diagramme de I'ceil (b)

Tableau Il-4 Résumé des résultats de la simulatimporelle

. o Ouverture Temps de Temps de Jitter
Débit Terminaisons i i o
de I'ceil montée descente | (créte-a-créte)
5 Gbps 50Q 96% 5.61 ps 5.54 ps 0.89 ps

I1.3.2.2 Intégrité de puissance dans les TSV aux basses fréquences

L'étude fréquentielle large-bande des paramétrem& a permis d’évaluer les pertes
induites par les transitions TSV. En complémentelte étude, et en dehors du contexte des
applications RF-millimétriques, nous nous intéraessa l'analyse de la linéarité de ces
transitions dans une perspective d’applicationragégration hétérogéene 3D d’amplificateurs
de puissance pour des terminaux ainsi qu'a l'imglétation de réseaux PDNPower

Distribution Networks)de type SiP intégrés sur Interposer silicium. €éthvaux ont été
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initiés conjointement avec le département DACLEC#HA-LETI et ont pour but d’évaluer la

linéarité des TSV en mesurant le niveau de la skxen troisieme harmonique d’'un signal
RF fondamental. La source utilisée pour le montageérimental est limitée a des
fréquences inférieures & 1 GHz. Dans notre cas ntilisons un signal fondamental a
900 MHz avec une puissance disponible a la sowaep(issance d’entrée) variant entre
0 dBm (1 mW) et 38 dBm (6.31 W). Les dispositifsistest utilisés sont identiques a ceux
présentés dans le paragraphe 11.3.1.3. Les nivelasxharmoniques H2 (1.8 GHz) et H3
(2.7 GHz) sont comparés a ceux issus de la mesure rdotif THRU utilisé comme

référence comme le montre la Figure 11-23. Cetgark démontre que les TSV conservent
une bonne linéaritt méme pour des puissances 6leveditre d'exemple, pour une

puissance d'entrée de 30 dBm, le niveau de la sliecharmonique est de -65 dBm et celui
de la troisieme harmonique est de -80 dBm, ce ajtiiune isolation de 95 dB et 110 dB
respectivement pour les deux harmoniques. Cettgssnaera approfondie dans le futur par

I'utilisation d’un banc de puissance capable de teioplus haut en fréquence.

-40 -40
50 50
-60 -60
-70 -70 /
—_ . / -
g /\/\, g
s -90 T -90
5 100 e 5 100
(-9 (-9
-110 ) -110
/ —H2TSV/Line —H3TSV/Line
120 —H2THRU -120 —H3THRU
130 '—'\,\/\// ‘ 130 W —
-140 -140
0 10 20 30 40 0 10 20 30 40
Pin (dBm) Pin (dBm)
() (b)

Figure 11-23 Résultats de mesure de la secondet adisieme (b) harmoniques pour une ligne

coplanaire avec transitions TSV et un motif THRU
I1.3.3 Caractérisation haute-fréquence in-situ du molding
I1.3.3.1 Motivations
a) Propriétés diélectriques

La connaissance des propriétés diélectriques de&&imax isolants est indispensable a la
conception et au dimensionnement de dispositifstrélieiques et particulierement en hautes
fréquences. Les matériaux diélectriques utiliséasdéindustrie électronique sont des
isolants non idéaux qui peuvent étre décrits @d'ale leur permittivité complexedont la

partie réelles’ traduit I'aptitude du matériau a confiner le cha#éipctrique alors que la
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partie imaginaire’’ sert & décrire la dissipation de I'énergie élgoii dans le matériau. Il
est cependant plus intuitif de décrire le matédapartir de sa permittivité relativg par
rapport & un milieu de référence (généralement #smece, ~ 8.854.1072F/m) et de la
tangente de pertaan § selon les formules Eq. 11-37 et Eq. 11-38. La pétivité complexe
est une grandeur qui dépend de la fréquence. Lasspdans un diélectrique non-idéal
peuvent résulter aussi bien de la conductiwitdu matériau que des phénomeénes de
polarisation (dipolaire, ionique ou électroniqua)ésence d’'un champ électrique oscillant
[71]. L’équation Eg. 11-40 fait apparaitre dansxXfgession de la partie imaginaire de la

permittivité complexe deux term%setsosd afin de distinguer les deux contributions aux

pertes diélectriques.

e=¢ —je" Eq. 11-37
tand = EE—,,, Eq. 11-38
e =¢gye, Eq. -39

e =gpeq +% Eq. 11-40

Dans le contexte du packaging microélectroniqugerratériaux diélectriques sont utilisés
pour réaliser des substrats, des couches intetigées, des passivations en couches-minces
ou pour I'encapsulation et la protection des brsti€n particulier, de nouveaux matériaux
font leur apparition pour des applications émergembettant en jeu l'intégration hétérogéne
de fonctions hautes et basses fréquences. Sidpa§tés chimiques et thermomécaniques de
ces matériaux sont généralement bien connuesypapldes fiches techniques fournissent
des propriétés diélectriques extraites a des frémpseallant de 100 MHz a 1 GHz. Il est
donc nécessaire d’évaluer les propriétés diélemsale ces matériaux a des fréquences plus
élevées et notamment en bandes millimétriques @ifin prendre considération dans les
phases de conception des interconnexions, desrastainsi que d’autres dispositifs passifs
intégrés.

b) Intérét d’'une caractérisation in-situ a I'aide de lignes de transmissions

Pas moins de douze méthodes fréquentielles et tetfggsont utilisées aujourd’hui pour
I'extraction des propriétés diélectriques de matéxiisolants [72] — [73]. En I'occurrence,
les méthodes de caractérisation volumiques et gqumisjues ne permettent pas d’'étudier des

couches minérales ou organiques d’'une épaisseérigofe au millimétre typiques des

empilements employés en microélectronique. Or lasprigtés de ces matériaux sont

65



généralement impactées par le procédé technolagigtide d’exemple, pour les procédés
de dép6t PECVPlasma Enhanced Chemical Vapor Depositiotiljsés pour la réalisation
de passivations minérales, les propriétés du diédee peuvent étre considérablement
impactées par le nombre de couches déposées F4pature et la concentration du
précurseur [75] ainsi que la température de dépla puissance de la source plasma [76].
Les propriétés des couches diélectriques organiquest a elles peuvent présenter une
dépendance de la température de recuiting) comme le démontre la référence [77]. Une
caractérisationin-situ en fin de procédé nous permettra donc de repmdeg conditions

exactes d’'intégration et de traitement du matériau.

I1.3.3.2 Méthodologie de caractérisation large-bande des

matériaux diélectriques

La méthode de caractérisation présentée ici a @télappée par Lacrevaz et Bermond
[78]. Cette méthode large-bande est particulierénsataptée a I'étude des lignes de
transmissions enfouies dans un empilement de cewtibéectriques. Pour la caractérisation
du molding nous utilisons les dispositifs décri@nsl le paragraphe 11.3.1.1 formés de
transitions TSV et lignes CPW de 600 um et 1200dentongueur. La Figure 11-24 montre
une coupe de I'empilement technologique avec |lpadision des pointes pour les mesures
depuis la face avant et la face arriere respecémemUne description plus détaillée de
I'empilement double-damascéne avec les couche &iSiN correspondantes est donnée par
la Figure II-25. Dans la suite, nous parlerons dsubstrat silicium » pour désigner
'ensemble de I'empilement du back-end. La couchéledirique d’enrobage dite
« molding » fait 200 um d’épaisseur. Elle est foenpar quatre films laminés de 50 um
d’épaisseur chacun. Le matériau utilisé décrit daméférence [79] et testé pour la premiére
fois pour une application RF dans le cadre de sux, est un composé siliconé a tres

faible contrainte mécanique en comparaison avemésriaux d’enrobage a base d’époxy.
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Figure I1-24 Mesure des lignes coplanaires depufade avant (a) et la face arriére a travers des
transitions TSV (b)
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Figure 11-25 Description détaillée de I'empilemédamascene

a) Hypothéses de départ sur la résistance et l'inductee linéiques

Par construction, les termes séries (R et L) dual@oBLGC sont associés aux propriétés
du conducteur et dépendent de sa longueur éleetri§u approximation quasi-TEM, nous
considérons au premier ordre que ces parametres igentiques pour les deux
configurations avec et sans molding. Ainsi, la mestirecte de deux lignes de longueurs
différentes sans couche de molding est suffisaote pxtraire le term@ + jLw a partir de
l'impédance caractéristique et de la constanterdeaggation. Nous supposons que le champ
électromagnétique est confiné autour du conductentral de la ligne CPW et que les pertes
par rayonnement sont négligeables. Dans ces comnslitie terme& + jLw s’écrit selon Eq.

[1-41 pour les deux configurations :

R +jLw = Zc sans mold * Vsans mold
Eq. 11-41

= Zc avec mold * Yavec mold
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b) Extraction de la capacité linéique

Selon le modele RLGC, la capacité linéique danglsx configurations (avec et sans
molding) peut s’écrire en fonction de la constadéepropagation selon Eq. 11-42 et Eq.
[I-43. Dans les deux cas, la capacité résulte dmit® en paralléle des contributions des
deux couches qui enveloppent la ligne CPW en maidle(poir Figure 11-26), c’est-a-dire
d’'une part le substrat silicium et la couche d’oxyat d’autre part et la couche diélectrique
supérieure ou l'air. Cette somme s’exprime selonlE44 et Eq. 11-45.

1 Im(ygvec mold)

Cavec mola = Z R+ jlw Eqg. 11-42
C _ 1 Im(yszans mold) Eq 1-43
sansmold — ~ .= p 4 1.. .
w R+jlw
Csansmota = Csi + Cair Eq. 11-44
Cavec mota = Csi + Cimota Eq. 11-45

Comme le substrat est identique pour les deux gordtions, la différence de capacité
linéique peut s’écrire uniqguement en fonction dgsacités dans la couche supérieure :

AC = Cavec mold — Csans mold Eq. 11-46

= Cmota — Cair

@) (b)

Figure 11-26 Modéles simplifié de I'empilement awaise en évidence de la capacité linéique totale

pour le cas sans molding (a) et avec molding (b)
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A partir de Ia, notre objectif est de faire appaeala permittivité relative du molding
dans I'équation Eq. 11-46 et donc d’exprin®f,,q en fonction de, .. Dans ce cas, il faut
transformer la structure CPW en une structure & ddans paralléles moyennant une
transformée conforme qui permet de passer de @dgie d’'une ligne coplanaire a celle de
deux plans paralléles. Les contributions capadtie I'air et du molding sont donc données
par Eqg. II-47 et Eq. 1-48 oK (x) est l'intégrale elliptique compléte de premierpees

comme décrite dans [80].

. K(ky)
Cair = 28 K Eq. 11-47
1
K(k
Crm (k1) Eq. 11-48

old = 2&0&r, 14 )

Les variables de l'intégrale notélesetk;, dites respectivement module et co-module,

sont exprimées en fonction de la géométrie dgfelselon Eq. I1-49 et Eq. 11-52 :

S
ky = Eg. 11-49
17 s+26 a
ki = /1—1(,12 Eq. 11-50

EEE; I'équation Eq. I1-46 peut s’exprimer plus simplemn
1

sous la forme donnée par Eq. 1I-51. Dans la littéesg est nommé facteur de remplissage

Finalement, en posagt=

(filling factor) car il traduit le ratio entre 'amplitude du chamslectrique transverse dans la
couche isolante et celle du champ électrique darsubstrat au voisinage de l'interface

diélectrique.

AC

Ermold — m +1 Eq. 11-51

AC = 2q"so("srmold - 1) =
c) Extraction de la conductance linéique

De méme que pour la capacité linéique, la conduetéinéique pour les cas avec et sans
molding peut s’exprimer en fonction de la constatggropagation et des parametres R et L
selon Eq. 1I-52 et Eq. 11-53 :
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_ ReGavee mota) Eq. II-52

Gavec mold R +jLw

_ Re(yszansmold) Eq. 11-53

Gsans mold R +jL(1)

De facon analogue a l'expression de la capacitéleiotla mise en paralléle des
contributions des deux couches enveloppant la li@RV a la conductance linéique

s'exprime selon les relations Eq. 11-54 et Eq.5l-5

Gsans mota = Gsi + Gair Eq. I1-54

Gavec mota = Gsi + Gmota Eq. 1I-55

Etant donné que les pertes dans la couche d'air tses faibles, le termé&,;, est
négligeable devant la conductance totale et dordifiérence de la conductance linéique
entre les deux configurations avec et sans moldiegent égale a la contribution du

molding a la conductance linéique totale comme d#réalans Eq. I1-56.

AG = Gayec mota — Gsans motd
= Gmota — Gair Eq. 11-56

= Gmola

Finalement, nous pouvons déduire la tangente degdans le molding a partir de la

conductance linéique, la capacité linéique et lagiionw = 2rf selon Eq. 11-57 :

Gmold

tand =
Cmoldw

Eq. II-57

I1.3.3.3 Résultats expérimentaux et discussions
a) Paramétres de propagation de la ligne CPW

Dans un premier temps, nous évaluons I'impact dldimg sur les différentes propriétés
de propagation dans la ligne CPW. La Figure II-2Afantre la constante d’atténuatiesur

la bande 10 MHz — 67 GHz. Dans le cas sans moldiltg-ci atteint son maximum dans la
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bande de mesure aux environs de 60 GHz avec ueervdé 0.5 dB/mm. A cette méme
fréquence, l'atténuation en présence de la couehmalding est de 0.63 dB/mm. La courbe
de la constante de phase montre une évolutionile8gique d’'une propagation TEM selon
la Figure 11-27(b). L'ajout de la couche de moldifait passer celle-ci de 2.4 a 2.7 rad/mm.
Cette différence se traduit également par une aogtien de la permittivité relative
effective qui passe de 3.5 & 4.6 & 60 GHz sel&iglare 11-28.

0,8 : : ‘ ; —
—Sans Molding 3 [ ~—Sans Molding
—Avec Moldi e —Avec Molding
06 vec Molding P _ //
E : parid
2 04 yad /‘ 320 v
}:: ’ / E [ /
Q
2 S 7
0,2 / [ /7
[ J PPN PPV PP PRI IR 0 L .
0 10 20 30 40 50 60 o 10 20 30 40 50 60
F (GHz) F (GH2)
(a) (b)

Figure 11-27 Constantes d’'atténuation (a) et desptth) de la ligne CPW

I
—Sans Molding

—Avec Molding |

El o4t

B N W h U1 O N

o

F (GHz)

Figure 11-28 Permittivité relative effective deligne CPW

Ces résultats montrent que l'ajout de la couche nad@ding induit des pertes
supplémentaires qui restent raisonnables et coblesiti avec notre application.
L’augmentation de la constante de phase montrdegoe&me longueur électrique peut étre
obtenue avec des lignes plus courtes grace a t'ajeula couche de molding. Nous
définissons donc une figure de mérite des lignessiglEM a partir de l'atténuation par
unité de phase. Dans ce cas, la figure de mérite [Es lignes sans molding est de

0.2 dB/rad et celle pour le cas avec molding edd.d8 dB/rad. Dans le Tableau II-5, nous
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donnons un exemple de calculs réalisés pour une kigiart d’'onde et qui démontrent que

les pertes additionnelles dues a la couche suppléine restent globalement limitées.

Tableau 1I-5 Calcul des pertes pour une ligne gdiarde a partir de la constante de propagation

Longueur Longueur Pertes FoM
électrique (rad) physique (mm) (dB) (dB/rad)
Sans molding /2 0.65 0.32 0.2
Avec molding /2 0.58 0.36 0.23

La Figure 1I-29 donne l'impédance caractéristiqeela ligne CPW : les deux courbes
convergent a haute fréquence a partir de 30 GHe ame partie réelle de %4 et 55Q a
60 GHz pour les deux cas respectifs. La partie ingaige de I'impédance caractéristique

quant a elle est inférieure &2sur presque la totalité de la bande d'intérét.

F (GHz)
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0 |||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||
0 10 20 30 40 50 60 70 -80
F (GHz)
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Figure 11-29 Partie réelle (a) et partie imagindlvg de I'impédance caractéristique de la ligne CPW

avec et sans molding
b) Propriétés diélectriques du molding

Finalement, les propriétés diélectriques du moldiogt données par la Figure 11-30. La
constante diélectrique est globalement stablecsue ta bande de caractérisation et vaut 3.6
a 60 GHz. La tangente de peréesst centrée autour de 0.05 avec des variatiodgulieres
le long de la bande et vaut 0.065 & 60 GHz. Ceitieuy est relativement élevée par rapport a
celles des autres matériaux utilisés dans la mé&mne back-end mais reste acceptable pour
notre application. Nous rappelons a I'occasion lguatériau étudié est plus optimisé pour

ces propriétés mécaniques que diélectriques [79].
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Figure 11-30 Constante diélectrique (a) et tangele® pertes (b) du molding

I1.3.4 Syntheése sur les méthodes d’extraction large-bande

Dans cette partie du second chapitre, nous avansrtée une technique simple et rapide
a implémenter qui permet de remonter aux paramé&tqasis au modele RLGC large-bande
d’'une transition TSV a partir de la mesure de cuatispositifs (dont deux dédiés a
I'extraction des accés de mesure). Ce modéle toestine premiére étape vers la
construction d’'un modéle physique plus completgprimettra de corréler les performances
électriques des interconnexions verticales aux npetrigs morphologiques ainsi gqu'aux
variations du procédé de fabrication avec commeatibjultime la définition de régles de
dessin spécifiqgues au TSV sur Interposer siliciwarg’intégration hétérogene 2.5D et 3D.
Dans un second temps, nous avons employé une meétt®daractérisation large-bande
basée sur la mesure de lignes de transmissiongdigsuileux faces de la puce Interposer afin
de remonter aux propriétés diélectriques, jusquex@nnues, d'un nouveau matériau

d’enrobage laminé sur la face avant de I'empilensentilicium.
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I1.4 Assemblage et test du module 60 GHz

II1.4.1 Antennes 60 GHz intégrées sur Interposer
I1.4.1.1 Tests préliminaires avec cavité micro-usinée

Dans cette section, nous menons une étude de tatiddes antennes intégrées a
l'interposer préalable a l'assemblage final du nieduPour les tests préliminaires
d'impédance, une cavité métallique est utiliséesdpstitut a la cavité formée par les billes
BGA. La Figure [I-31 montre la semelle aluminium 6&x6.5 mm2 dans laquelle ont été
usinées deux cavités d'une surface de 2.5x2.5 nont @75 um de profondeur. Cette
solution permet de vérifier le bon fonctionnemeas @ntennes sans avoir a faire le billage
de linterposer et le report sur PCB. Pour les imssale I'expérience, le collage de
l'interposer sur la cavité a été réalisé manuell@n(eoir I'assemblage dans la Figure 11-32).
La colle a été disposée sur les bords de la semehen entre celle-ci et I'Interposer afin
d’éviter la modification de la hauteur totale deckwvité et l'influence de celle-ci sur les

performances de I'antenne.

mmmmm

() (b)

Figure 11-31 Modéles 3D (a) et photographie (b)aleemelle aluminium avec cavité

(©) (d)

Figure 11-32 Modéles électromagnétiques et photolgies de la cavité métallique (a-b) et de

I'assemblage final avec I'Interposer (c-d)
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La Figure 11-33 donne le coefficient de réflexioesaré pour deux prototypes. Le modéle
électromagnétique de I'assemblage avec cavité Igglprédit une résonance a 61 GHz
avec une bande passante relative de 15% corresgaindia bande 57 — 66 GHz et définie a
partir du critere d’adaptation a -10 dB. Les deukaftillons mesurés E1 et E2 présentent
une adaptation optimale a 60 GHz et un coefficamtréflexion inférieur & -10 dB sur la
bande 56 —65.8 GHz, ce qui fait une bande passasitdive de 16.33% Iégérement
supérieure a celle prédite par la simulation. Cdpet) le prototype E2 présente une
meilleure adaptation d'impédance sur presque birgkté de la bande passante avec S11 = -
25.6 dB contre -20 dB pour E1 a 60 GHz. Cette d@&@pe est notamment due a la précision
limitée de I'assemblage manuel en termes de haetedialignement X-Y. Ces tests nous
ont permis d’avoir une premiére idée du comportaneenimpédance des antennes et ont
également démontré I'impact de la précision des€atblage sur la réponse fréquentielle de
celles-ci. Ceci devrait étre grandement améliorécates machines de précision dans la

chaine d'assemblage microélectronique.
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511 (dB)

Figure 11-33 Coefficient de réflexion de deux priyfmes avec cavité aluminium
I1.4.1.2 Optimisation du procédé de report sur PCB (Stacking-Last)
a) Description des billes BGA

La prochaine étape de validation des antennessterssioptimiser le procédé de report de
la puce Interposer sur PCB afin d'ajuster la hautdes billes pour un fonctionnement
optimal. L’étude porte sur des billes métalliséemzur polymére (CP) et d’autres en alliage
SnAgCu (SAC). La Figure II-34(a) donne une vue dape et une vue de dessus des pads
destinés a accueillir les billes BGA. L'empilemeface-arriere contient une couche
supplémentaire du polymére AL-X destinée a rédlerestress mécanique sur les billes.

Contrairement aux billes SAC homogénes, les bill#s sont constituées d’'une sphére

75



plastiqgue centrale, d’'une premiére couche hautem@mductrice (généralement en cuivre)
puis d'une troisieme couche externe faite d’'unaghi & base d’'étain selon la description
donnée dans la Figure 11-34(b). En conditions siatsl de refusiorfreflow), la hauteur
finale de ces billegstandoff)est minorée par celle de la sphére plastique mgtéll est a
noter également que l'augmentation du diametre’dBM (Under-Bump Metallization)
conduit & un écrasement plus important des bitiggeconséquent a un standoff plus faible
en fin d’'assemblage. Le Tableau II-6 répertorietiguaonfigurations pertinentes parmi dix
étudiées dans le cadre de ces travaux. La Figuib Imontre deux coupes MEB
correspondant respectivement aux billes SAC et @R anise en évidence de la sphére
centrale (en sombre) pour cette derniere ainsirguphotographie de deux puces Interposer
découpées apreés billage.

| cu (360 pm)

SAC

H "N

Coeur Polym.

Ti/Ni/Au
(250 um) |UBM

— H .

(@) (b)

Figure 11-34 Description géométrique des pads tleshBGA (a) et coupes schématiques (b)

Tableau 11-6 Configuration des billes utilisées pbassemblage

CP SAC
Echantillon El E2 E3 E4
UBM (um) 300 300 300 325
Diamétre (um) 320 350 400 400
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(@) (b)
Figure 11-35 Coupe MEB d’'une bille SAC (a) et copotymere (b). Puces Interposer aprés formation

des billes de brasure (c)
b) Mesures d'impédance et sélection du prototype optiai

Dans le nouveau modele électromagnétique utilisé pionuler les antennes et présenté
dans la Figure 11-36(a), la semelle métalliquerestplacée par une matrice de billes BGA
de 270 um de hauteur avec deux zones évidées egilamn conducteur modélisant le
réflecteur intégré au PCB. Dans la Figure 11-36{blis pouvons voir I'Interposer nu (sans la
puce RFIC) monté sur la carte.

2

(a) (b)
Figure 11-36 Modéle HFSS (a) et photographie detétposer nu monté sur PCB a I'aide de billes
BGA (b)

Encore une fois, la réponse en impédance desadfitiechantillons est comparée a celle
obtenue par la simulation électromagnétique. Lérémice sur la hauteur des billes fixée par
le modele est de £ 10 um. La Figure [I-37 montsedeefficients de réflexion des antennes
des quatre échantillons décrits précédemment. Monstatons que la réponse fréquentielle
de E1 et E2 (avec billes CP) est décalée versdetes fréquences avec un élargissement de
la bande passante. L'optimum de l'adaptation seesit 63 GHz pour E1 (avec S11 =-
23 dB) et a 65 GHz pour E2 (avec S11 =-35 dB). iggonses des échantillons E3 et E4
concordent avec la simulation avec un minimum deffa@ent de réflexion a -25 dB autour
de 61 GHz et 62 GHz respectivement (contre -30 dBsienulation). La bande passante
relative a -10 dB est de 20% pour les deux échamsil(sur la bande 57 — 69 GHz). Les
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échantillons E3 et E4 correspondent donc le mielaxréponse en impédance attendue apres
'assemblage de I'Interposer sur la carte PCB. &miltat est conforté par les mesures de
standoff réalisées au microscope et données peallgeau II-7. La configuration E4 a été

retenue pour la suite de I'étude.

F(GHz)
50 55 60 65 70

-10 ] \\ (4
20 /]
NI 7

R

—Simulation EM—E 1—E2—E3—E4

$11 (dB)

Figure 11-37 Coefficient de réflexion de I'antenfig pour les quatre configurations de BGA

Tableau 1l-7 Hauteur des billes en fin d’assemblageér les quatre échantillons

Standoff nominal h = 270 pm

Echantillon E1l (CP) E2 (CP) E3 (SAC) E4 (SAC)
Standoff (um) 240 230 280 275
Ah (um) -30 -40 +10 +5

c) Diagrammes de rayonnement

Ci-dessous, nous présentons les résultats desesadrirayonnement de I'antenne Tx de
I’échantillon E4. La Figure 11-38(a) montre la @afPCB disposée sur un banc de mesure
millimétrique en bande V. Une description détailthe banc peut étre consultée dans les

références [81] et [82].

Le gain réalisé selon I'axe principal varie entré@ & 5.7 dBi pour la simulation et entre -
1.2 et 5.5 dBi pour la mesure dans la bande 50GHA Un écart notable d’environ 3 dB
entre la simulation et la mesure peut étre obsam@ur de 57 GHz et en bord de bande vers
70 GHz. Les coupes selon les deux plans principaantrent cependant que les diagrammes
de rayonnement sont dépointés de I'axe principajuetle maximum du gain est atteint en
décalage angulaire par rapport a celui-ci. La FgUr39 donne les diagrammes de

rayonnement selon les plans E et H a 64 GHz sé&mé t& canal numéro 4 de la bande 57 —
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66 GHz. Le gain simulé dans l'axe a cette fréqaemrst de 5 dBi avec des valeurs
maximales de 5.7 dBi (pour=-35°) et 6.8 dBi (poub =-12°) selon les plans E et H
respectivement. Le gain mesuré dans l'axe est 8elBi. avec une valeur maximale de

5.9 dBi dans le plan H poér= -8°.

ey -~

Gain (dBi)

0 ol
----- Sim.

-5 1
— Exp

-10
50 55 60 65 70
Freq (GHz)
(b)

(@)

Figure 11-38 Photographie de la carte PCB sur urchi® mesure millimétrique (a). Gain réalisé dans

I'axe principal de rayonnement sur la bande 50-Az2 ()
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(a)
Figure 11-39 Diagrammes de rayonnement dans le pléa) et H (b) mesurés a 64 GHz

Les résultats de caractérisation en impédance ehygnnement nous ont permis de
valider le concept d’antennes intégrées sur insapailicium. Les performances évaluées
expérimentalement sont globalement concordantes ae#es prédits par la simulation
électromagnétique. Toutefois, I'étude a égalementnfs de mettre en évidence les limites
liées au procédé d'assemblage et notamment ladortélation entre les performances des

antennes et le contréle de la hauteur des billésaiire (standoff).
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I1.4.2 Procédés d’assemblage

Dans le cadre de notre étude, nous souhaitons testeodule 60 GHz complet tout en
évaluant I'impact du molding sur les performanced'éghelle du systeme. Les deux
variantes (avec et sans molding) correspondentia stgénarios d’assemblage distincts dont
les étapes sont résumées dans la Figure II-4Prdrmaier scénario datacking-lastconsiste
a monter les billes BGA a I'échelle du wafer. Lexgs Interposers sont ensuite découpées
et reportées individuellement sur des cartes PC&i @ermet de réaliser des mesures
d'impédance et de rayonnement sur les antennes kelorocédure décrite dans la section
[1.4.1. La puce RFIC est ensuite reportée surdiipbser par un procédlé-chip en utilisant
un chauffage de reflow localisé administré par bnee a air chaud. Ceci permet de ne
chauffer que les microbillegnicrobumps)et d’épargner a la fois les billes BGA dont la
hauteur a été préalablement optimisée, les comm$2MS externes soudés sur la carte
(dont les capacités de découplage) et les élénttsonnectique faits en plastique. Le
module complet apres assemblage est présentéal&igute I1-41. Dans le second scénario
dit stacking-first les puces RFIC sont reportées par flip-chip ehéfle du wafer. S’ensuit
une étape de laminage de quatre films de moldirggria 50 um d’épaisseur chacun. Une
étape de collage temporaire est nécessaire daras@in d'implémenter les billes BGA sur
la face arriére de I'Interposer avant de passégtape de découpe. Les modules complets

sont ensuite montés sur les cartes PCB.

Stacking-last Stacking-first
e Balling BGA ¢ Report RFIC / wafer ‘
e Découpe ¢ Laminage du molding (x4)
* Report Interposer / PCB  Balling BGA
e Test antennes e Découpe

* Report RFIC / Interposer Report module / PCB

Test Tx/Rx

Figure 11-40 Résumé des étapes d’assemblage stpldshet stacking-first
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@) (b)
Figure 11-41 Module complet 60 GHz sans moldingeassié sur carte PCB :

Vue de dessus (a) et vue latérale (b)

I1.4.3 Caractérisation finale du module 60 GHz

II.4.3.1 Bilans de liaison

Finalement les performances du systéme émetteapteer 60 GHz ont été évaluées
pour les deux configurations d’assemblage (avesaes molding). Les mesures ont été
réalisées au sein du département DACLE du CEA-LHHE. circuit RFIC Eagle en
technologie CMOS 65 nm a été entierement caraét@as la méme équipe dans le cadre
d'une étude précédente portant sur un module 60 {Btégré sur un boitier céramique
HTCC [60]. Les premiers tests ont pour objectifddidation indépendante des fonctions Tx
et Rx avec des signaux non modulés @Wntinous Wave).es parametres extraits portent
sur le gain (pour les deux chaines), la linéastérfode Tx), la bande passante et finalement
le bruit de phase. Les cartes-filles PCB préseng@@sédemment sont équipées de
connecteurs de type « M 24+8 » avec deux entrétskdlifférentielles pour I'émission et
la réception des signaux bande-de-base et quatrdmnexions pour la polarisation, le
signal d’horloge, et les sighaux de commande 12B8@C (Automatic Gain Control)Ces
cartes sont montées sur des cartes-meres intesfaués le reste du banc d’expérimentation
(voir Figure 11-42). Les quatre canaux de la babde- 66 GHz font une largeur de 1.76 GHz
chacun. La puissance isotrope rayonnée équivaRIRE) se situe dans la gamme 1.4 —
7.4 dBm sur les quatre canaux en prenant une naegedB (Back-Off) par rapport au
point de compression a 1 dB de I'amplificateur désgpance. Au pire des cas, la bande

passante a -3dB d’un des canaux est de 1 GHz pooodle Tx et 1.2 GHz pour le mode Rx.
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(a) (b)
Figure 11-42 Cartes d'exploitation du module émettécepteur 60 GHz :

Carte fille (a) et carte mere (b)

Dans un second temps, des trames modulés seldanigasd WiHD ont été échangées
entre deux modules placés en vis-a-vis et opéempectivement en mode Tx et Rx comme
le montre la Figure 11-43. Les modulations utilisé&®nt de type QPSK (codage sur 4 états de
phase) et 16QAM (codage sur 16 états d’amplitudes@h Dans la Figure 1l-44, nous

donnons un schéma simplifié du montage expérimetitedé pour les tests.

Pour la modulation 16QAM, les trames sont envoyaean débit brut de 7 Gbps
(3.8 Gbps net si on prend en considération le codecteur d’erreur) avec un EV{&rror
Vector Modulation)de 25%. La portée maximale dans ce cas est dengfbar le module
sans molding et 70 cm pour le module avec moldirgsacrifiant le débit au profit de la
portée, des trames QPSK a un débit brut de 3.5 Géyeent étre correctement démodulée
pour avec des portées de 1.6 m et 1.4 m respec&ivepour les deux configurations. Le
Tableau I11-8 donne le bilan de liaison inverse clegines Tx et Rx pour le quatrieme canal
(63.72 — 65.88 GHz). Ce bilan permet entre autfesticher le gain des antennes qui est
supposé uniforme sur toute la bande passante @l &mnabsence de la couche du molding,
le gain est estimé a 5.5dBi. Cette valeur est walante avec les résultats de la
caractérisation menée sur I'Interposer avant rederia puce RFIC. En présence de la
couche de molding, le gain des antennes est eatbraBi. Ce qui veut dire que cette couche

induit une pénalité de 0.5 dB qui reste raisonnpble notre application.
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Figure 11-43 Montage expérimental

Générateur Dr;\::issizl:c:e Cadrte )) Carte
—| Mode Tx Mode Rx
1 GHz 0-180°

. Générateur
Données )
. — Forme d’onde
modulées o 4%2.5 Gbps
arbitraire
Bilan de liaison Analyseur Combineur
/ Linéarité 1 GHz de puissance
Oscilloscope
40 Gsps

Figure 11-44 Schéma de principe du montage expériate
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Tableau 11-8 Résumé du bilan de liaison inverser g@ganal numéro 4

Sans molding Avec molding
QPSK 16QAM QPSK 16QAM
Débit brut (Gbps) 35 7 3.5 7
Emetteur
BW (GHz) 1.76
Pie du PA (dBm) 5.4
Back-off du PA (dB) 3 5 3 5
Gain de I'antenne Tx (dBi) 5.5 5
PIRE (dBm) 5.9 5.4
Canal de propagation
Portée (m) 1.6 0.8 1.4 0.7
Affaiblissement (dB) 72.8 66.7 71.6 65.6
Récepteur
Gain de I'antenne (dBi) 55 5
Puissance a I'entrée du LNA (dBm) -59.3 -55.3 -59.2 -55.2
Bruit thermique (dBm) -81.5
NF (dB) 8
SNR a I'entrée de I'ADC (dB) 14.2 18.2 14.3 18.3
SNR requis (dB) (pour BER = 1) 14 18 14 18

I1.4.3.2 Comportement thermique

La température surfacique du module a été mesuéde @ une caméra infrarouge a une
température ambiante de 23°C. En mode d’émissiah (& consommation DC du module
est de 600 mW pour une polarisation DC de 1.8 Vptafil de température sur la puce
RFIC affiche une température moyenne de 42°C ameuinimum a 27°C et un point chaud
a 50°C au niveau de I'amplificateur de puissandensk Figure 11-45(b). Sur I'Interposer
silicium, une température moyenne de 36°C est &irég. En mode de réception (Rx), la
consommation du module n'est que de 450 mW cargldicateur faible bruit (LNA) a
I'entrée de I'étage de réception dissipe moins efgie que I'amplificateur de puissance
activé en mode d’émission. Les températures marsnahregistrées sur la puce RFIC et

I'Interposer atteignent 38°C et 32°C respectivemésat Figure 11-45(d) montre une vue
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latérale du module et met en évidence la partidpate la matrice BGA (pointillés rouges)
ainsi que la carte PCB a la dissipation de la chaénérée au niveau de la puce RFIC. La
bonne conduction thermique entre le circuit et bdkes est expliguée par I'excellente
conductivité thermique du silicium (150 WikK* a 25°C) et par la présence d’'un grand
nombre de TSV métallisés. Ce résultat illustre déeptiel de I'interposer silicium comme
packaging comparé a d’autres matériaux comme lemmigues (< 20 W.rhK?) ou les
matériaux plastiques de type PCB (< 1 W.k?).

(a) (b)

() (d)

Figure 11-45 Module 60 GHz en fonctionnement : Rigoaphies (a-c) et captures IR du module en

fonctionnement Tx (b-d). Echelle de température-30°C
I1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié les différdmigsies technologiques de base d’'un
module SiP 60 GHz intégré en 2.5D sur Interpodimisin. La premiére phase de I'étude a
porté sur les lignes de transmission et I'évaluatie I'impact des transitions TSV et du
polymére de molding sur les performances électsqde celles-ci. Une technique
d’extraction qui permet de remonter aux paramedtestriques des transitions TSV a été
mise en ceuvre et validée a travers la simulati@tt@magnétique. Les résultats de
I'extraction démontrent de faibles pertes (de lterde 0.6 dB & 60 GHz) majoritairement
dues a la désadaptation des transitions par rapplartligne de transmission. L’extraction
d’'un modele électrigue RLGC constitue un premies pars la construction d’un modeéle

physique qui permettra de lier les performancestrédgies des TSV a leur géométrie et aux
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variations du procédé de fabrication. La caraciédn large-bande du polymere de molding
a permis d'accéder a ses propriétés diélectriquegup-la inconnues. A 60 GHz, la

constante diélectrique et la tangente de pertesited sont de 3.6 et 0.05 respectivement.
Bien que la tangente de pertes soit relativemestéél par rapport aux autres matériaux
diélectriques utilisés pour le module, elle resfarmoins compatible avec les besoins de

'application.

L’étude des antennes intégrées avec cavité réflecs’est faite en deux temps:
Premiérement, une cavité métallique micro-usinéetté utilisée pour des mesures
préliminaires d'impédance ; la hauteur des billeGABa ensuite été réglée pour un
fonctionnement optimal. Cette étape a donné levéstiau montage du module 60 GHz et
aux tests d’émission-réception. Des trames moddaeQPSK et 16QAM avec des débits
bruts respectifs de 3.5 Gbps et 7 Gbps ont étéyéegoavec une PIRE de 5.9 dBm sans
amplification externe. Pour le module sans coucke niblding, ces trames ont été
réceptionnées et démodulées avec succés avec tée fde 1.6 m et 0.8 m respectivement
pour les modulations QPSK et 16QAM. L'ajout de ¢ache de molding introduit une faible
pénalité sur le gain des antennes (0.5 dB envif@Gagi se traduit par une réduction de la
portée a 1.4 m et 0.7 m respectivement pour les dedulations. L'observation du module
a l'aide d’une caméra thermique a mis en évideaamhtribution du substrat silicium et de

la matrice BGA a la conduction thermique entreileuit RF et la carte PCB.

Ce chapitre a également révélé certaines limitatippsées par l'intégration 2.5D sur
interposer silicium et en particulier I'utilisatiale cavités réflectrices pour les antennes Rx et
Tx. Ces cavités ajoutent des contraintes suppléirentliées au contréle de la haute des
billes de brasure et occupent un volume non néafliigepar rapport aux autres fonctions a
I’heure ou I'on cherche a miniaturiser le boitiBe plus, le dépeuplement de la matrice BGA
joue en défaveur de la fiabilité mécanique de €adslage et limite la conduction thermique
entre le module et la carte PCB dans laquelle iless ke brasure jouent un réle important
comme I'a montré I'observation a la caméra infrgemuDans le chapitre suivant, nous
portons un intérét particulier a 'amélioration mhedule 60 GHz a travers un nouveau design
d’antennes intégrées : Dans le cadre de la fedéleoute de I'intégration 3D sur silicium,
nous proposerons un nouveau design qui permettséatfeanchir des cavités réflectrices et

qui ouvrira la voie vers de nouveaux schémas djnatigon plus robustes.
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[I1l. CONCEPT D ANTENNES A SURFACE
HAUTE-IMPEDANCE INTEGREES SUR
| NTERPOSER SILICIUM

III.1 Introduction et motivations

Dans la Figure llI-1, nous rappelons la coupe sctigme simplifiée du module abordé
dans le chapitre précédent ou nous avons vu lesriopjités d'intégration offertes par
I'Interposer 2.5D sur silicium haute-résistivité imaussi quelques limitations associées a
cette technologie et notamment par rapport a birstton des antennes. Celles-ci nécessitent
une cavité réflectrice « quart d'onde » afin degeir le rayonnement vers le demi-espace
supérieur et améliorer le gain. Cette solution gmés quelques désavantages et limitations

gue nous relevons ci-dessous :

* Premierement, nous avons pu voir que le fonctiommtroptimal des antennes
dépend d’une bonne calibration du procédé de repoi?CB, du choix des billes
de brasure ainsi que du contréle précis de la digpesur leur hauteur.

» Deuxiémement, la cavité occupe un volume conségp@ntapport a celui du
module complet (2500x2500x270 fipar antenne) et le systéme antenne-cavité
doit étre inévitablement positionné en décalagerg@port a la puce RFIC. Ceci
va a I'encontre du besoin en compacité pour dgmditfs portables.

« En se projetant dans un scénario d’intégration ldsigurs puces RFIC avec la
possibilité de réaliser un réseau d’antennes aidigyge de faisceau, la présence
de plusieurs cavités ne joue pas en faveur delbdifé mécanique du module.

» Enfin, cette solution implique une dépopulation dees BGA ce qui peut
générer des défaillances mécaniques notammentesuinterposers de grande

taille.

Dans la référence [83], les auteurs menent uneeétxpérimentale et numérique
permettant de cerner les mécanismes de défailldesdilles BGA pour des Interposers de
grande surface (typiqguement 15x15 mmg2). L'analysepsur plusieurs parametres comme
le type des billes, les UBM et les dimensions tigdrposer. Cette étude a comme objectif

I'établissement de regles de conception pour lagsusystémes RF intégrés en 2.5D et 3D
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sur silicium. Les trois prototypes étudiés fontpextivement 5x5, 10x10 et 15x15 mm? de
surface. Les tests expérimentaux sont basés suedemmandations des standards JEDEC
pour les applications mobiles et incluent un cyeltgermique (-40°C/+125°C) ainsi que des
tests de chutédrop test)a 1500 g. Les résultats issus de I'expérimentatonsolidés par

une analyse numérique FEM, démontrent que la i@tk 'assemblage Interposer-PCB est

dégradée par le dépeuplement de la matrice BGA.

. RC Antenne

MO —

Réflecteur .

Figure 1lI-1 Coupe schématique simplifiée du moduaterposer 2.5D conventionnel

Notre objectif dans ce chapitre sera donc d’amédite module existant en remplacant la
cavité par un réflecteur plus compact directemetéigiré aux couches RDL de I'Interposer et
qui permettrait de conserver globalement les perdmices des antennes, notamment en
termes de bande passante, de gain et de rendemeayahnement. Ce nouveau réflecteur
sera congu afin d’assurer la méme fonction qu’wanété quart d’onde tout en étant placé au
voisinage immeédiat de I'antenne (voir Figure lll-Bour ce faire, il devra présenter une
phase de réflexion quasi-nulle vis-a-vis de l'oigdaérée par 'antenne. Nous parlons dans

ce cas de conducteur magnétique artificiel (CMAHetsurface a haute-impédance (SHI).

N— \,\.I/ t<<)\g
€ A /4 e e e

(@) (b)
Figure 111-2 Schéma de principe d’'une antenne agélecteur quart d’onde (a) et surface haute-

impédance (b)

Cette solution permettra d’évoluer vers deux scl®édiatégration avantageux présentés

dans la Figure II-3 :

* Le premier schéma illustré par la Figure 1lI-3(ayntre qu’en s’affranchissant de
la cavité réflectrice, il sera possible d’élimines zones dépeuplées de billes
BGA. La distribution de I'effort mécanique sur uombre plus important de

billes permettra d’améliorer la fiabilité de I'asdglage. De plus, comme les
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contraintes sur la hauteur des billes sont rel&ghésera désormais possible de
réduire leur diametre et d'augmenter leur densieE ain apport considérable a la
fois en termes de compacité et de nombres d’estéigss réalisables.

* Le second schéma, illustré par la Figure Ill-3é3t, moins favorable & la fiabilité
mais permettra de réduire considérablement 'empdbtale du module. Nous
envisageons de reporter la puce RFIC sur la faiterarde I'Interposer tout en
l'interconnectant avec les antennes grace a desitims TSV. Un aspect
avantageux de cette solution réside dans la pbsibfutiliser un matériau
d’interface thermique (TIM) entre la puce RFIC etRCB afin de dissiper la

chaleur générée au niveau de I'amplificateur degauice.

Dans la section suivante, nous aborderons plugtil tks aspects techniques relatifs a la
conception du réflecteur SHI autour de 60 GHz etx awuveaux empilements
technologiques utilisés. Notre objectif sera degppser une méthodologie a base de modeles
analytiques et numériques afin d’optimiser les egctle conception des antennes avec
réflecteur SHI et de limiter le recours a des éug@amétriques lourdes sur le simulateur
électromagnétiqgue. Le but de la modélisation aitplgt est d'estimer la réponse
fréquentielle de la SHI et de donner un ordre dsdeur de ses parametres géométriques

avant de passer a la simulation électromagnétique.

Antenne SHI

. RC Antenne
JRCIC I—

(@) (b)
Figure I11-3 Nouveaux schémas d’intégration progaseur le module Interposer utilisant un

réflecteur SHI : modeéle sans cavité (a) et modede puce RFIC reportée sur la face arriere (b)

I11.2 Etude des structures SHI en bande V

II11.2.1 Définition d’'une SHI

Une surface est dite « haute-impédance » dansslelc&lle présente une impédance de
module théoriguement infini pour une onde (planesda cas le plus simple) en incidence

normale ou oblique sur une bande de fréquence do@eite bande est généralement étroite
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du fait de la nature résonante des structures ple 8HI. La fréquence de résonance, a
laquelle le module de cette impédance est le deségcorrespond a une phase nulle du
coefficient de réflexion et une amplitude proche’'deité. La surface agit donc comme un
réflecteur magnétique artificiel. Divers criteresns adoptés pour définir la bande SHI.
Souvent cette bande est définie pour une gammdSfeat +90° autour du zéro de phase du

coefficient de réflexion.

II1.2.2 Dimensionnement préliminaire du substrat silicium

La bande passante des antennes planaires réaisees substrat diélectrique est au
premier ordre proportionnelle a I'épaisseur (élgae) de celui-ci et inversement
proportionnelle & la racine carrée de sa constiiétectrique. Cependant, plus le substrat est
épais, plus il est propice a l'excitation d’ondes durfaces (ou modes de substrat)
susceptibles de dégrader l'efficacité de rayonneérend’induire un couplage surfacique
indésirable avec des antennes environnantes. Rieflas soient évanescentes, ces ondes
peuvent diffuser en atteignant les bords du substradistordre ainsi le diagramme de

rayonnement [84].

L’analyse et I'anticipation du comportement de oesles indésirables dans le substrat
silicium est donc une étape importante pour leesit la conception. Pour notre application,
le wafer silicium sera aminci avec une métalligatite la face arriere comme le montre la
Figure 1lI-4. Les fréquences de coupure des modesudface TM et TE pour une tranche
diélectriqgue métallisée3rounded Dielectric Slgbsont donnés par les équations Eq. IlI-1 et
Eq. lll-2 ci-dessous. Il est a noter que le mode, T pas de fréquence de coupure et doit

étre pris en considération quel que soit I'épaisdelsubstrat.

ncy
fermn hfe =1 Eq. IlI-1
f (2n — 1)¢,
= Eq. -2
¢,TEn 4N ’—Sr ) q
La Figure 1lI-5 donne les fréquences de coupurendedes TM1 et TE1 en fonction de
I'épaisseur du substrat. Celle-ci varie entre 160t 700 um ce qui correspond a la plage
offerte par la technologie Interposer silicium dédmscas précis du packaging de modules
millimétriques. Afin de mieux comprendre l'impact da constante diélectrique sur
I'excitation des ondes de surface, le calcul adigaht été réalisé pour un substrat verre
(variante & = 5). Cette structure de guidage se comporte coomfdtre passe-haut vis-a-

vis des modes de substrat. Il faut donc que laufrdge de coupure soit supérieure a la limite
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haute du signal RF a I'entrée de I'antenne (erclioence 66 GHz pour le module étudié).
Pour le substrat silicium, la fréquence de couplurenode TE1 passe en dessous de la barre
70 GHz a partir de 340 um d’épaisseur. Les modesl T®llicium) et TE1 (verre)
n'apparaissent qu’'a partir de 600 um d’épaissenegtosent donc pas de probléeme.

En conclusion de cette étude préliminaire, nousmecandons de limiter I'épaisseur du
substrat silicium & une valeur maximale autour d 3Bm. Cette valeur reste bien
évidemment indicative car elle ne tient pas congel’empilement final des couches

diélectriques du boitier.

Plan de masse

Figure 11I-4 Schématisation d’'un substrat diélepig métallisé
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Figure 111-5 Evolution des fréquences de coupure medes de substrat TM1 et TE1 pour un substrat

verre € = 5) ou silicium ¢ = 11.7)
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II1.2.3 Modeles analytiques des SHI

II1.2.3.1 Modeles de Sievenpiper et de Tretyakov-Luukkonen

Les motifs élémentaires SHI ont des dimensions cténatiques petites devant la
longueur d’onde, typiquement dg/100 ais/20. Ceci rend envisageable I'utilisation d’'un
modele circuit & base d’éléments capacitifs etdtiffulocalisés. L’'un des premiers modeles
de cellules planaires de type patch ou champignété gproposé par Sievenpiper en 1999
[85]. Selon ce modéle, la cellule SHI agit commerésonateur L-C dont la fréquence de
résonance est donnée par I'équation Eg. IlI-3. li@re de bande passante adopté pour la

suite de notre étude est exprimé par I'équationlg.

1

fo= - Eq. I1I-3

BW (%) =@ Eq. Ill-4
0

Un modéle plus générique permettant de prendreesideration I'angle d'incidence de
I'onde plane sur la SHI a été proposé par Tretyakdwukkonen [86]- [87]. Les différents
éléments de I'empilement métallo-diélectrique scascadés selon une approche de type
« ligne de transmission ». L'avantage de ce modidigle dans le fait qu'il soit indépendant
de la nature de I'empilement a étudier et peut &tmployé aussi bien pour analyser les SHI

que d'autres structures périodiques comme les €88 Frequency Selective Surfages

a) Description et modele de la cellule patch rectangaire

L’empilement d’'une structure a base de celluleshmet son modéle équivalent sont

décrits dans la Figure 111-6. Il est composé desstéléments suivants :

* Un plan de masse infini modélisé par un court-dircu

e Un diélectrique homogene modélisé par une lignetrdasmission de méme
longueur physique.

e Un réseau d'éléments périodique conducteurs (pawttangulaires dans notre
cas). Linterface définie par cet élément est misdél par une impédance de
grille entre le substrat diélectrique et la coushpérieure formée par I'air ou par

un autre diélectrique.
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Plan de masse

(a) (b)
Figure 111-6 SHI de type patch (a) et son modéleiéajent (b)

Dans le cas d'un réseau de patchs ou d'une gridtaliigue, I'impédance ramenée par le
plan de masse au niveau de la SHI se calcule éinectt a partir de la hauteur h et de la
permittivité¢ du diélectrique. L'impédance de grillest calculée a partir du principe
d’équivalence de Babinet en utilisant des conditianx limites moyennées a l'interface air-
diélectrique. La méme méthode est utilisée, pampke pour le calcul de la permittivité
relative effective des substrats pour les ligneasglEM planaires. Les conditions aux
limites moyennées se traduisent par une permétivilative effective donnée par la
moyenne arithmétique des permittivités relatives dieux diélectriques de part et d’autre de
I'interface selon I'équation Eq. IlI-5.

&1t&2 &1 +1

~ = Eqg. lI-5
greff 2 2 q

A partir de la permittivité relative effective e2 impédance de I'aip,, nous définissons

I'impédance d’onde dans le milieu équivalgpt, ainsi que le nombre d’'onde effedtif;;.

Mo

Nefr = \/Sr:eff Eq. IlI-6
keff = ko,/(‘;'r eff Eq -7
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Dans le cas général d’'incidence obligheA 0), la composante transverkg du vecteur

d’ondek_(; (dans le demi-espace contenant l'air) s’obtient grajection de celui-ci sur le
plan Oxy. Il est & noter que dans ce cas, I'eftefatientation du vecteur d’onde par rapport
au plan Oxy contenant les patchs (rotation en ahighy n'est pas pris en considération.
Ceci vient de I'hypothése initiale selon laguetls dimensions caractéristiques des cellules
élémentaires sont négligeables devant la longueuadd et que la rotation de la SHI autour

de I'axe Oz ne modifie pas le comportement glokealadstructure homogéne. On considére

donc que le vectelEO) est contenu dans les plans Oxz ou Oyz. La comp®s$a@amsverse du

vecteur d’'onde obtenue par projection sur le plan €t donnée par I'équation Eq. 111-8.

ki =kysinf Eq. I1I-8
Sous condition que le gap entre les cellules adiisamment petit par rapport aux
périodes des cellules (typiqueméit < a, b) ainsi que devant I'épaisseur du diélectrique
(typiqguementtOg < h), nous pouvons approximer la structure comme udegd’onde
TEM formé par deux conducteurs paralleles et reapldiélectriqgue. On peut donc trouver
la constante de phase transverse a partir de tiégude dispersion dans le guide selon

I'équation Eq. 11I-9.

B = w\/#ofo(fr — sin? 6)
= ko & — sin? 6

Du cété de lair, les impédances d’ondes relataas modes TE et TM sont définies a

Eq. 11I-9

partir du rapport de 'amplitude de la composardaasverse du champ électrique sur celle du

champ magnétique [85] dans le demi-espace du vide.

e _ Eiq(8) _ Eycos6
O™ T Hey(8) T Hg

=1, cos 6 Eg. I1I-10

7 _ Etg(e) _ Ey _ No
0TE Hig(8) Hocost cosO

Eq. I1I-11

Les coefficients de réflexion pour les modes TEMts’écrivent a partir des impédances

d’ondes et des impédances de surface selon I'équiq. I11-12.

ZsTE/TM — ZoTE/TM

FTE/TM = Eq. 1lI-12

Zsteirm + ZoTE)TM

La décomposition du coefficient de réflexion en sghaet amplitude permet ainsi

d’identifier les fréquences auxquelles la SHI acomportement de conducteur magnétique
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artificiel, a savoir les frequences correspondam @nodule proche de l'unit€(z 7y — 1)

et une phase de réflexion quasi-nlqj(el‘TE/TM) — 0. Selon le modéle équivalent présenté
dans la Figure 1l1-6(b), l'impédance de surfagrg,ry est la mise en parallele de
I'impédance de grille notég, et de l'impedance ramenée au plan de la grille Ipar
diélectrique notég, en partant du plan de masse.
Zg TE/TM “Zg

Z =

Eq. I11-13
L'impédanceZ,; peut étre exprimée aisément a l'aide de la forna@eransformation

d'impédance d’'une ligne de longueur électrigae

_ jnotan(Bh)

Z4 —
& —sin“0

Eq. lll-14

L'impédance de grille est extraite a partir desdittons aux limites introduites par le
réseau de patchs appliquées aux champs électiigueart et d'autre de l'interface. Il est a
rappeler que le calcul se fait sous hypothese saré dont la période est tres inférieure a la
longueur d’onde correspondante a la fréequenceén@nt Les parametres de grilleg,, et
arg permettent de décrire les conditions aux limitesoyennées » d'un réseau de patchs ou
plus généralement d'une fine couche d'un réseauéménts métalliques de forme
conventionnelle (rectangles, carrés, disques) &irpde la géométrie de la cellule

élémentaire. Nous renvoyons a la référence [87f fsudétails concernant le calcul de ces

parametres :
Ay = — kegfa -log [sin (%)] Eqg. I1I-15
Qg = — Kersb -log [sin (%)] Eqg. 1I-16

Dans notre cas d'étude I'impédance de grille s'epren fonction des paramétres de
grille pour les polarisations TM et TE selon lesudipns Eq. 1lI-17 et Eg.

[11-18 respectivement :

_ . Nesr
Zogry = —J 2 Eq. l1I-17
—IMesr
Zg TE = =
kq 2 sin20 b Eg. 11I-18
ZaTE 1 - ( /keff) b * a

(1+32)
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sinf
V&
les polarisations TM et TE s’écrivent respectivetraion les équations Eq. IlI-19 et Eq.

[11-20.

En posan® = sin‘l( ) tout calcul fait, I'expression des impédancesulgace pour

(l),uotangfﬁh)' cosS 2@

Zstm = Eq. I11-19
1-— 2keffaTMtan;fﬁh)- cos %0
tan(Bh
Who —gﬁ )
Z = Eq. 111-20
STE tan(Bh) sin %6 g
1= 2kepsans g (1= 297

b) Cellule champignon (ouMushroom)

En présence d’'un réseau dense de vias métalliqutdeddiameétre est négligeable devant
les dimensions caractéristiques de la SHI (appeténmunément-akir's Bed of Nailou
Rodded Mediup le milieu peut étre modélisé par un diélectricamtificiel dont la
permittivité relative effective s’exprime sous fand'un vecteur[e,,;| dont les deux
composantes tangentielles sont égales au prendez ¢roir Figure 11I-7). La composante
normale quant & elle prendra en considératiorili@rfce des vias verticaux.

(a) (b)
Figure 111-7 SHI de type champignon (a) et son medguivalent (b)
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Soit un réseau bidimensionnel de vias métalliquéBsamment fins plongés dans un
diélectrique et tel que les périodicités suivarst éxes Ox et Oy soient petites devant la
longueur d’onde de propagation dans le diélectrifuar Figure 111-8). La permittivité
relative du milieu équivalent s’écrit dans ce casssla forme vectorielle donnée par Eq.
11-21:

[%] = [Exx Eyy gzz] = [Etg Etg En] Eq. lI-21
’ ﬁ)‘o ’ 2ry
a<<\, i
N

Figure 111-8 Géométrie du réseau dense de viasllagtas (Fakir's Bed of Nails)

Dans le cas d'une onde plane en polarisation TEchl@mp électrique incident est
perpendiculaire aux vias quel que soit I'angle dilence. Dans le diélectrique équivalent,
aucun couplage entre le champ électrique incidet# eéseau de vias ne se produit et le
comportement reste identique au cas précédent eledes patchs. Cependant, pour la
polarisation TM (dans le cas spécifique d’'une ienitk oblique) la composante normale du

champ électrique est non nulle.

La formulation de I'équation de dispersion se bageles travaux de Brown et Rotman
[88] portant sur la modélisation des diélectriqaesficiels : dans la référence [89], W.
Rotman propose une méthode expérimentale permeftamuler la propagation d’'une onde
électromagnétiqgue dans un milieu plasma. La métisedease sur I'utilisation d’'un milieu
équivalent dit « diélectrique artificiel » avec emmportement fréquentiel localisé similaire a
celui d'un plasma. Le milieu en question est foahée grille dense de conducteurs filaires
cylindriques dont le diametre est négligeable devaniongueur d’onde de travail. Ces
travaux seront repris plus tard par S. Tretyakogestiront comme base de modélisation

pour les diélectriques utilisés dans les celluled 8e type Mushroom. La composante
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normale du vecteur de [aTq] s'écrit dans ce cas selon I'équation Eq. lll-22eoloe a partir

de la référence [90]:

kp2
en=¢&(1- T Zg Eq. 1lI-22
0 cr

Ou k,, est le nombre d’onde dans le milieu plasma egenta(calculé a partir de la
pulsation plasmay,) pour un diametre de via négligeable devant leandgurs
caractéristiques du réseau tel que décrit dans (8’ parameétre est donné par I'équation Eq.

[11-23 ou F est une fonction issue du développement en séri€aylor de I'équation de

dispersion dans le milieu équivalent (voir Ec.24).

I = 1 21
P Jab Vab Eq. 1l-23
a
log <27‘[r0> + F( /b)
1 — coth(nmx) — 1 T
F(x)=—Elogx+Z — +gx Eq. I11-24
n=1

F(1) > 0.5275

Pour un réseau d’éléments carrés (a=b) : F{1.5275.

Les formules Eq. 11I-25 et Eq. 11I-26 donnent resfivement la projection transverse du
vecteur d’'onde en fonction de l'angle d'incidendasaque le nombre d'onde dans le

substrat sans vias :

ki =kysind Eqg. I11-25
k =ko\e Eq. l1l-26

Ainsi, la constante de phase correspondante daaigation TM s’écrit :

n

&
Bru = szsosrﬂo — g—rkt2 Eq. l1I-27

L'impédance de grille est la méme que pour le eas via. Cependant I'impédangg
ramenée du court-circuit au niveau du plan de ibegrhange pour la polarisation TM.

Celle-ci s’écrit selon Eq. I11-28 :

, _ . tan(Bryh) K2 —ki—k,’
dTmM = JWHo Brar K2 — kpz

Eq. 11-28
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L’'impédance « vue » par 'onde TM en incidence quéi s’écrit donc comme la mise en

parallele de I'impédance de grillg r, et I'impeédance ramenég ), selon Eq. 111-29 :

. tan h sin 26

™ €n

tanB(T,BI\:M) ‘ (1 sinze)

ZSTM = Eq 11-29

1-— 2keffa'TM &,

II1.2.3.2 Commentaires
a) A propos des structures Mushroom

Bien que les deux modéles pour les cellules de ®ateh et Mushroom aient été
implémentés dans le cadre de ces travaux, noubsiermas notre étude pour la suite sur les
cellules Patchs. Etant donné que nous somme ae deadémonstrateur, notre objectif est de
simplifier au maximum I'empilement utilisé pour Ipsototypes antennaires. Les cellules de
type Mushrooom peuvent cependant présenter urétrpéur la réalisation de surfaces EBG

(Electromagnetic Band Gagin de limiter le couplage entre éléments rayotsa
b) Limites du modéle analytique

Le modele analytique de Tretyakov et Luukkonenilda& implémenter sous un outil de
calcul comme Matlab, peut s’avérer d’'une granddtétpour le dimensionnement des
cellules élémentaires ainsi que pour l'interprétatde I'impact des différents parametres
(notamment la hauteur et la permittivitt du sulbstsar la réponse fréquentielle de la
structure. Cependant, un certain nombre d’élémeoitsétre pris en considération pour le
scénario précis correspondant a la conception dtesye SHI-antenne : premiérement,
I'hypotheése d’illumination par une onde plane pétre adaptée a de grandes structures
comme les écrans FSS qui sont généralement platéstéieur du champ proche d’'une
source focale. Dans le cas d’'une antenne placéexarpté immeédiate d'un réflecteur SHI
(et donc avec un couplage champ-proche), I'ondielémte n’est pas plane. Deuxiemement,
pour notre application spécifique, la surface dédie bloc antennaire (et par conséquent a la
SHI) est limitée par les spécifications géométrigue le boitier du module Interposer. Les

effets de bord liés a la troncature de la matrides®nt donc a prendre en considération.
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I11.2.4 Modele numérique des SHI
II1.2.4.1 Configuration de la simulation
a) Définition de 'empilement technologique

La Figure 1lI-9(a) donne I'empilement technologigueprésentatif de notre cas d’étude
appligué a la co-intégration de la surface SHI awee antenne a 60 GHz sur un substrat
silicium. Ceci se compose d'un plan de masse cdedud/b, d’'un substrat silicium haute-
résistivité  (p > 1 kQ.cm) de hauteurghd’'un second plan conducteur: Mccueillant les
patchs, d'un diélectrique intermétallique @ hauteur i Finalement, un niveau conducteur
M. est dédié a la métallisation de I'antenne. Paupkfier I'étude et réduire le nombre de
variables d’optimisation, nous partons sur une igonftion carrée pour toute la suite de
I'étude. La géométrie de la cellule est définie d@npartir de sa période p et du gap g
comme le montre la Figure I11-9(b).

MZ
M, [ hoDy M1
0/2
(HR-Si) hy Do T
MO
p
() (b)

Figure 111-9 Empilement technologique et paramégésmétriques d’une cellule SHI mono-couche
b) Méthode de simulation d’'un réseau infini de cellule SHI avec port de Floquet

Il existe deux méthodes pour simuler l'incidencend onde plane sur un réseau infini de
cellules SHI. La premiére, qui est la plus simglasiste a utiliser deux plans de symétrie,
'un magnétique et l'autre électrique afin de géném mode TEM assimilable & une onde
plane en incidence normale. Cependant, cette méthecermet pas de paramétrer I'angle
d’'incidence de l'onde puisque le champ électrigue lee champ magnétique sont
obligatoirement contenus dans le plan transverggaetconséquent le vecteur d’onde est
toujours en incidence normale sur la surface.
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Cependant, le port de Floquet permet d'exciterudase avec une superposition de
modes correspondant a des ondes planes d’anglesdd@inces et d’amplitude distincts. En
I'occurrence, nous nous intéressons ici aux deudasd E et TM en incidence oblique tels
gue décrits dans I'étude analytique précédentgdrmdisation des cellules SHI est réalisée
a l'aide de conditions aux limites de type Maitrgzlave comme le montre la Figure [l11-10.
Afin d’éliminer la contribution des modes évanedseatans la structure, le port de Floquet
doit étre placé suffisamment loin de la surfaceirPms simulations, nous utilisons une boite
d’air d'une hauteur de 1 mmy(5 a la fréquence d’intérét 60 GHz). Ensuite unération de
de-embedding permet d’évaluer la phase de réfleaiorplan de la SHI selon la Figure
111-10(c).

(a) (b) (€)
Figure 111-10 Définition des conditions aux limite&aitre-Esclave (a — b) et du port de Floquet sous
Ansys HFSS (c)

II1.2.4.2 Résultats
a) Modéele simplifié la cellule patch sans couche di@ique supplémentaire

Dans un premier temps, nous utilisons le modéldytimae pour donner des ordres de
grandeur des dimensions de la cellule élémentdite éhsi que pour voir I'impact de
I'angle d'incidence sur la réponse en phase d&latsire. Nous rappelons que ce modele ne
prend pas en considération l'influence de la coutiééectrique au-dessus de la SHI. Un
modéle plus complet comprenant des couches digjeet et métalliques supplémentaires
pour des cellules multi-couches est actuellemerntoems de validation. Conformément aux
recommandations du procédé de fabrication de |l& poterposer, la hauteur du substrat

silicium a été plafonnée a 200 um. La Figure lllddhne une comparaison des diagrammes

101



de phase d’'une structure a base d’'une cellulerfa®80x240 um2 de surface avec un gap
g = 20 um congue pour résonner autour de 61.5 GHbjectif étant de centrer la résonance
dans la bande 57 — 66 GHz avec phase de réflexiomprise entre -45° et +45° et donc
d’'atteindre une bande passante relative de 15%n3Sel Figure 1lI-11, la bande passante
relative atteignable pour les deux modes TE et TMirzidence normale est de 12.5%
(57.8 — 65.3 GHz). La réponse en phase issue délmodimérigue montre un décalage de
la fréquence de résonance de 1.5 GHz vers lesshfréguences avec une bande passante
relative de 11.33% (59.9 GHz — 66.7 GHz). L'augragah de I'angle d’incidence montre
que la résonance se décale vers les hautes frézgugusqu’a 65 GHz pouir= 60°) avec un
rétrécissement de la bande passante pour le moddqiiEdescend a 5.8%) et un
élargissement de celle-ci pour le mode TM (au-akla20%) selon la Figure 1lI-12. Ces
résultats, dont une synthese est donnée par ledabll-1, sont confirmés a la fois par le
modéle analytique et la simulation numérique. tldnc difficile de tirer des conclusions
vis-a-vis de I'évolution de la bande passante d'@t#l sans mettre en perspective la
polarisation et I'angle d’incidence de I'onde d'@ation. Dorénavant, ce critére sera évalué
sur la base de la réponse de la SHI a une onde glarincidence normale.Cette étude a
révélé aussi qu'en incidence normale, méme pouwsulnstrat & 200 um, la SHI ne satisfait
pas la spécification de bande passante établieepard (15% pour couvrir la bande 57 —
66 GHz). Ce résultat ne prend pas en considéréitidtuence de la couche diélectrique
supplémentaire qui servira de couche intermétaligntre la SHI et I'antenne. Cet aspect

sera abordé dans le paragraphe suivant.

Theta=0°
180
120
E 60
g 0 B~
£ ~
2 -60
—TE & TM (analytique)
120 +
—TE & TM (HFSS)
180 Ll b1
50 55 60 65 70

Freq (GHz)

Figure 111-11 Diagrammes de phases analytiquesmilés pour les modes TE et TM (réponses

identiques) en incidence normale
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Theta = 30° Theta = 60°
180 180
120 E\ 120
-~ 60 TN — 60 | T \
& \‘%\\ & Tees \
k) N k) I T
S \\ \§ 9 0 NN
£ ——TE (analytique) \E\"\ £ —TE (analytique) \ ==
& 60 +— ~ & 60 +—
——TE (HFSS) ——TE (HFSS) \
2120 +— = = TM (analytique) 120 +— — = TM (analytique)
=== TM (HFsS) === TM (HFSS)
-180“"""““" -180"""““""
50 55 60 65 70 50 55 60 65 70
Freq (GHz) Freq (GHz)
(@) (b)

Figure 111-12 Diagrammes de phases analytiquesilés pour les modes TE et TM en incidence

oblique pou® = 30° (a) etd = 60° (b)

Tableau IlI-1 Evolution de la bande passante nadatin fonction de I'angle d'incidence pour les rsode

TEetTM
Angle d'incidence 0° 30° 60°
Mode TE & TM TE ™ TE ™
Modele analytique 12.5% 9.6% 12.6% 5.8% > 20%
Modéle numérique 11.33% 10.8% 12% 5.3% > 20%

b) Influence de la couche diélectrique et étude numémue complémentaire sur les

cellules bi-couches

La cellule SHI a été ré-optimisée en présence daumehe D de hauteur b= 15 um
faite & base d’oxyde de siliciure € 3.9 ; ta = 0.001). L'ajout direct de cette couche fait
décaler la résonance vers les basses fréquencéstdie I'augmentation de la capacité
équivalente (voir le modéle de Sievenpiper plug)h&a bande passante relative dans ce cas
est de 10.4 %. Pour un substrat silicium de 20Gdjépaisseur les nouvelles dimensions des

patchs sont de 180x180 pm? (avec p = 200 um @m).

Une étude complémentaire a été menée afin d’évéamrort d'une SHI multi-couche
en termes de miniaturisation mais aussi la po#igildle distribuer la couche diélectrique
épaisse en deux couches plus minces. En effegdemsant la taille de la cellule élémentaire,

il est possible de placer plus de cellules sur oéne surface et de converger vers le
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comportement nominal d’'une structure infinie. Cegtaam, ceci se fait au prix de I'ajout d’au
moins un niveau de métallisation supplémentaired’'ah second niveau de via pour
interfacer I'antenne. L'empilement correspondartdesné par la Figure IlI-13(a) avec la
représentation de la couche diélectrique supplérend; et du niveau de métallisation de
I'antenne M. Dans cette configuration, les patchs de la eelBiHl sont réalisés dans les
deux niveaux conducteurs:Mt M. Dans la Figure 111-13(b), nous pouvons voir |dlude

SHI élémentaire centrée sur le patch inférieur aygatre quarts de patchs supérieurs (de
taille p/2xp/2 = 100100 pm2).

ol )
M { o,
M, hy D, M1
HR.S) . p/4 g/2+¢
- 0 0 [ 7
", /-
p

@) (b)

Figure 111-13 Empilement technologique et parameggéométriques d'une cellule SHI bi-couche

La Figure IlI-14 compare les évolutions de la péeiga gap constant g = 20 um) de la
bande passante des deux cellules patchs carréesnéigurations mono et bi-couche en
fonction de I'épaisseur h du substrat silicium kaudtsistivité § = 11.7 ; tad = 0.003). Une
couche d'oxyde de siliciume(= 3.9 ; tad = 0.001) de 15 um d’'épaisseur a été ajoutée a
'empilement afin de se conformer a la configunatftnale lors de la co-intégration SHI-
antenne. Pourohr 100 um, un facteur de miniaturisation de 1.8t @re atteint grace a la
couche supplémentaire. Cet écart se réduit pourédaisseurs plus importantes avec un

facteur de miniaturisation de 1.2 poyr=h300 pum.

L'observation de la courbe de la bande passanitivielmontre que celle-ci augmente
quasi-linéairement en fonction de I'épaisseur dbstat pour les deux configurations et
passe de 5% pour b 100 um a 14% pour h =300 um. Une interprétatiomple de ce
résultat peut étre faite a partir du modéle a loleseésonateur L-C parallele de Sievenpiper

[85]. Ce modéle prédit que la bande passante egtopionnelle a la racine carrée de

BW o F Eq. 11-30
C
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Etant donné que la contribution inductive est niggsement due a la longueur électrique
du substrat, on peut faire le lien entre l'augmioma de I'épaisseur du substrat et
I'élargissement de la bande passante. Notons gusspour les deux structures, la bande
passante suit la méme évolution malgré la dég@uairédite par le modéle du fait de
'augmentation de la capacité équivalente pourdafiguration bi-couche. Ce résultat est
confirmé par la référence [91] qui prédit une lenisupérieure de la bande passante
principalement fixée par la constante diélectrigu&épaisseur du substrat. Les diagrammes
de phase et d'impédance de surface pour la gé@métenue sont finalement donnés par la
Figure IlI-15.
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Figure 111-14 Synthése de I'évolution de la périadale la bande passante relative de cellules BHI e

fonction de I'épaisseur du substrat silicium (étuékdisée pour une couche i@ 15 pm)
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Figure 111-15 Diagrammes de phase et d'impédancsudface pour la géométrie retenue
(patchs : 188180 umz2, gap 20 pmohk 200 pm)
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III.3 Co-design du systéme antenne-SHI

II1.3.1 Choix de I'élément rayonnant

Dans la phase de conception de I'antenne, la preréiape consiste a identifier I'élément
rayonnant capable de répondre au cahier des chavgesdes performances identiques ou
meilleures que celles des antennes présentéededamapitre précédent. Des considérations
d'ordre technologique entrent aussi en jeu pour cbeix, notamment vis-a-vis de
'empilement des couches diélectriques et métakquParmi les candidats retenus nous
citons le patch alimenté par ligne micro-rubanpdéch alimenté par fente rayonnante et le

dipdle replié.

Les patchs offrent la compacité verticale requisel@s modules millimétriques intégrés.
Cependant, ces antennes sont connues pour leue lpasdante étroite (généralement en
dessous de 10% méme sur des substrats a bassdtipigginainsi que pour leur faible
efficacité de rayonnement due aux pertes par oddesurface [92]. Ce probléme de bande
passante peut étre surmonté en alimentant le patcdivers une fente rayonnante réalisée
dans un plan de masse central ou en utilisant aongepatch parasite. Cette solution a
récemment été implémentée pour des modules miliiguéts 60 GHz intégrés sur boitiers
céramiques et organiques démontrant une bandenpassgérieure a 15% [93]. Cependant,
la présence d’au moins trois niveaux métalliquesr pe bloc antennaire (sans compter le
plan SHI) est incompatible avec les schémas d'iaté@n envisagés pour le module traité
dans le cadre de ces travaux. Finalement, le dipgd#é avec cavité réflectrice est une
antenne relativement facile & concevoir et quija tht ses preuves, comme I'a démontré le
chapitre 1l dans le cadre d’intégration du modwe3z sur Interposer silicium. C’est donc

dans la continuité de ces travaux que seront mdegg@sochaines phases de I'étude.
II1.3.2 Conception de I'antenne 60 GHz
II1.3.2.1 Méthodologie

a) Problématique du couplage « champ-proche »

L'utilisation de la SHI comme réflecteur placé aximité immédiate du dipble (quelques
fractions delg) induit un couplage champ-proche et modifie parséguent les propriétés
initiales d’impédance et de rayonnement optimigems le dipble avec cavité réflectrice. Il
est donc nécessaire de repenser la conceptiogldmént rayonnant en présence de la SHI.

De plus, comme mentionné précédemment, la syntteéseellules patchs a été basée sur un
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modele d’illumination par une onde plane incidest& un réseau infini de cellules
élémentaires. Cette hypothese n’est plus valides dancas ou ce réseau est tronqué.
Néanmoins, les dimensions préalablement estiméele paodéle de la SHI ainsi que celui
de l'antenne dipble serviront de base de déparusNavons aussi vu que la réponse
fréquentielle de la SHI est impactée par la natetela hauteur du diélectrique
intermétallique. Une étude paramétrique supplénrentsera donc réalisée afin mieux

comprendre I'impact de cette couche sur 'impédatiertrée de I'antenne.
b) Empilement technologique

Les choix du diélectrique intermétallique sontdaibnformément a la disponibilité des
matériaux dans la ligne de fabrication 200 mm dALETI et a leur compatibilité avec les
procédés industriels courants en microélectronigjukes autres briques de base abordées
dans le chapitre précédent. Le Tableau IlI-2 dresse liste de matériaux préalablement

identifiés en fonction des gammes d’épaisseursseddés.

Tableau I11-2 Classement des diélectriques inteaitigties selon les gammes d'épaisseurs

Gammes d’épaisseur | Matériau envisagé / Technologielaptée
10 Passivation minérale (SiO2, SiN) en PECVD
< um
Polymeére en couche-mince (BCB, SU-8, AL-X 2010)
Double/multi-couchage minéral
5-15pum \ o
Polymeres couche-épaisse (SINR, AL-X 2030)
10 -30 um Polymeére couche-épaisse (laminage owcsgaiting)
Polymére d’encapsulatiomplding laminé
40 — 200 um y P ) lding
Collage permanent (Si)

II1.3.2.2 Dipole replié avec cavité réflectrice

Nous utilisons dans un premier temps des formuieples permettant d'estimer au
premier ordre la longueur physique du dipble regééi-onde, notée L, pour une résonance
autour de 60 GHz. Cette longueur peut étre appeophél'équation Eq. I1I-31. La longueur
d’'onde effective est égale a la longueur d’ondepsspagation libreho pondérée par la
permittivité relative effective équivalente aux gedemi-espaces définis par les couches

diélectriques (en l'occurrence: =1 pour l'air ete, =11.7 & 60 GHz pour le silicium).
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Celle-ci s’écrit comme la moyenne arithmétique esnittivités relatives des deux milieux

[94]. A 60 GHz, le calcul théorique donne une loaguL de 940 pum.

A
Aopp = —=2
2 ef f
L == avec Vereff Eq. 111-31
2 ~ Eritér
frerf =T

La configuration asymétrique du dipdle offre dewgiés de liberté supplémentaires (w
et ws en plus de W par rapport a un design avec une largeur defixenpour le réglage de
l'impédance caractéristique de la ligne CPS égeival Coplanar Strip Ling Un
empilement technologique simple, décrit dans lafeidll-16, est utilisé pour la simulation :
cet empilement comprend un plan réflecteur (métitbn M), une couche dair P
modélisant la cavité réflectrice de profondegrum substrat silicium Dd’épaisseur het un
niveau de métallisation Mpour I'antenne dipble. Afin de s'inscrire dansclantinuité des
travaux sur le module Interposer présenté dansdensl chapitre, nous gardons I'épaisseur
du substrat siliciumsha 120 um et nous fixons la profondeur de la cawité® 260 um. Les

dimensions du dip6le optimisé sont données paaldehu Il1-3.

M,
. h: D
(HR-Si) 1 Dy
v, Air h, D,

Figure 111-16 Empilement technologique pour le dgpavec cavité réflectrice

La Figure 11I-17 montre les performances du dipéle la bande 50 — 70 GHz. Dans la
Figure llI-17(a) nous constatons que l'augmentatienla largeur du gap d'accés.ga
tendance a décaler la résonance (correspondant aéaatance d'entrée nulle) vers les
basses fréquences. Cet effet est d0 a la rédudztitenlongueur électrique du dipdle pour une
longueur L fixée a 880 um. Nous remarquons aussi @pite variation correspond a une
augmentation de la résistance d'entrée qui passeidon 35Q a 100Q2 comme le montre la
Figure 111-17(b). Une adaptation optimale peut &l#enue a 63 GHz poupsg= 100 pm
avec un coefficient de réflexion S11 =-31 dB entenne reste adaptée sur toute la bande
57 — 70 GHz (bande passante supérieure a 21%) lsekigure 11I-17(c). Notons que, pour

la suite de ce chapitre, la bande passante esialéfpartir d’'un critére d’adaptation S11 < -
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6 dB. Le gain en co-polarisation selon 'axe phiaticroit entre 5 dBi et 6.5 dBi sur la bande

adaptée comme le montre la Figure 111-17(d).

Tableau 11I-3 Dimensions du dipble avec cavitéaétlice

Ws
b
Wy
W2 gport
W1 W2 W3 L b Gport
100 30 20 880 120 100
150 Svere 3007 S
g_port="0.02mm' 1 g_port="0.02mm'’
100-— g_port="0.04mm' 2504 — g_port="0.04mm'
g_port="0.05mm' ] g_port="0.05mm'

|_port="0.1mm' ] ='0.1mm’
504 g_port=" : ? 1 g_port="0.
et 200 s o
='0. ] ort="0.2mm’
Q150 2P

Z11 (Ohms)
2

a4
-50- N1007
-100 50
- T T T 0 ] T u
15050 55 60 65 70 50 55 60 65 70
Freq [GHZz] Freq [GHz]
(@) (b)
104
3 g °
— | Curve hfo = 5?
8 1|— g_port='0.02mm’ 8 44
1|— g_port="0.04mm' 1
-30-|— 9_port="0.05mm 31
1/— g_port="0.1mm' 24
1|— g_port='0.15mm’ ]
40‘ — g_port="0.2mm’ 1A
50 55 60 65 70 %50 535 55 58 60 63 65 68 70
Freq [GHz] Freq [GHZ]
(©) (d)

Figure I11-17 Performances du dipdle avec caviftecfrice sur la bande 50-70 GHz

Les diagrammes de rayonnement selon les plansigainc E ¢ = 90°) et H ¢ =0°) a
63 GHz sont présentés dans la Figure IlI-18. Le gatal dans I'axe®(= 0°) est de 5.6 dBi.

109



Le niveau maximal du lobe arriére est de -12.7 dBiqui fait un rapport F/B de 18.3 dB.
L’angle d'ouverture du faisceabsqs vaut respectivement 86° et 94° pour les plans H. et
Le niveau maximal de la polarisation croisée est3fedBi sur le plan E, ce qui fait un
rapport Co-Pol/Cross-Pol d’au moins 35.6 dB. L@fiité de rayonnement est de 97%.
Cette valeur élevée doit étre considérée avec ptiéoaétant donné qu’a ce stade, le modéle
ne prend pas en considération les pertes dan®tekicteurs. Ceci n'est pas le cas pour le
substrat silicium dont les pertes sont prises ensidération (avec tar= 0.003 et

p = 1 kQ.cm) dans le modele.

Cette premiére étude nous a donc permis de repeotes performances d'un dipdle
replié avec cavité réflectrice conformément au ealdes charges ainsi que d’apprécier
I'impact des parametres géométriques sur les prgsrid'impédance et de rayonnement. Ce
design va donc nous servir de base de départ potgnhiplacement de la cavité par un

réflecteur de type SHI.

10 10
51
51
04
07 ~ -54
g 2
=z -5 £1079
£ 3
o -157
-101
207
15 257
-30 T
20755 3 180 -180 -90 0 180
Theta [deg] Theta [deg]

@) (b)

Figure 111-18 Diagrammes de rayonnement simulé8 &6z

pour un dipdle replié avec cavité réflectrice ng@ital dans le plan E (a) et H (b)

Tableau llI-4 Performances du dip6le replié avadtéaéflectrice

BW (%) | Gain dans I'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O34s(°)
E H E H
21 56 183 -30 -234 86 94
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II1.3.2.3 DipoOle replié 100 Q avec réflecteur SHI
a) Paramétrage de la simulation

Un modele simplifié dans lequel I'antenne et la SHiht séparés par une couche d’air,
dont I'épaisseur est paramétrée entre 10 um etufi@Oest initialement employé. Ceci
permet d’alléger considérablement le temps de sitinl en réduisant le nombre de mailles
FEM. Du fait de la symétrie électrique, seule landstructure est simulée en multipliant
'impédance du port par un facteur 2. Une premiéede paramétrique a révélé qu’en
présence de la SHI, la spécification sur la barafsante ne peut pas étre satisfaite avec un
substrat silicium de 120 um d’épaisseur. Dans i scette épaisseur sera fixée a 200 um,
ce qui reste une épaisseur tout a fait convenahle yme application Interposer. La surface
totale du substrat est de 2.5x2.5 mm2. La fréquaelecaésonance, correspondant a une
réactance d’'entrée nulle, peut étre réglée en fauara longueur (grace aux parametres L et
b désignés sur le Tableau llI-5) comme pour le gitegirécédent. Un degré de liberté
supplémentaire pour le réglage de I'impédance téengst offert par la période des cellules
SHI (a gap constant g = 20 um). Ce choix est mqgiidcipalement par des considérations
technologiques. En effet, la réduction du gap elesepatchs de la matrice SHI en dessous
de 15 um rend celle-ci plus vulnérable aux vanetidu procédé alors que des gaps plus
importants nécessitent la compensation de la bdies&e capacité équivalente par un substrat
silicium plus épais (contribution inductive).Pré&fBlement, la fréquence de résonance doit
étre centrée par rapport a la bande d’intérét 6@ GHz, c’est-a-dire a 61.5 GHz. Le réglage
de la résistance d'entrée, afin qu’'elle se situesda gamme 35 — 10, se fait en ajustant
la largeur du brin. Encore une fois, I'utilisatida la méme largeur de brin fixe pour les trois
sections du dipble (W= w, = ws=w) permet d’éliminer deux variables d’optimisatid_a
largeur du port d’excitation (parametrg.{) est fixée a 60 um. Cet aspect sera abordé plus
loin car il dépend également de la dispositioneetadgéométrie des lignes d’alimentation.
Une matrice SHI composée de 12x10 cellules élénmeatast utilisée. Les patchs carrés

font 160 pumx160 pm (contre 180 pum initialement)rpaugap de 20 pm.
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Tableau 1l11-5 Dimensions du dipble suspendu

L
Ws :
b
w,
W2 gport
W1= Wo= W3=W L b Ghort
40 um 1140 pm 60 um 60 um
2.5 mm

Substrat et plan de masse

Dipble replié

2.5mm Port ———»
i

Matrice SHI

Figure 111-19 Description de la géométrie du dipéiec réflecteur SHI

o 1 2(mm)

Figure 111-20 Demi-structure avec plan de symé#tiectrique
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b) Adaptation d'impédance

La Figure IlI-21 donne les résultats de l'analysel'dnpédance d’entrée du dipble en
fonction de la hauteur de la couche d'air (ou espant diélectrique) pour L = 1140 um,
b =60 um et w = 40 um. Nous remarquons aussi gxidte deux contours de résonance qui
varient de facon différente. Par exemple a 61 GHe autre résonance peut étre repérée
pour une hauteur de 60 pm. L'observation de I'ingmee d’entrée a cette frequence (Figure
[11-22) montrent que I'antenne est désadaptée peidqg résistance d’entrée est supérieure a
2.5kQ). Ce comportement s'apparente a celui d'un résomaRLC série. Pour des
épaisseurs plus faibles, un point optimal peut iékeatifié pour une hauteur de 16 um avec
une bonne adaptation a I'impédance de terminaif0rf21(la résistance d’entrée est de(®3
et le coefficient de réflexion S11 vaut -46 dB). hande passante est de 11.7% (contre 22%

pour le design avec cavité) selon la Figure 111-23.

Im(le) enQ Re(le) enQ

500 1000
400

£ 300 E g0 800

y 200 3

g 100 £ 600

5 -100 5 400

1 13

g -200 g 40

d -300 i 200
-400 20

50 55 60 65 70 00 50 55 60 65 70 ©

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(@) (b)

Figure 111-21 Partie imaginaire (a) et réelle (i8) ldimpédance d'entrée du dipdle suspendu

Les prochaines étapes consistent a vérifier lailolision du courant électrique surfacique
sur le dipble a 61 GHz afin de s’assurer de lareatie la résonance avant d'évaluer les

performances rayonnées ainsi que le couplage éheatmétique entre I'antenne et la SHI.
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Figure 111-22 Variation de la réactance et de Eigg&ance d’entrée de I'antenne a 61 GHz
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Figure 111-23 Impédance d'entrée et coefficientéfiexion pour un espacement de 16 pum
c) Densité de courant surfacique

A 61 GHz, la distribution de la densité du courantfacique correspond bien a une
résonance du mode pair ou mode « antenne » commerige la Figure 111-24. L'échelle a
été adaptée a 0 — 1000 Alrafin de mieux voir la distribution des lignes cwrant. Celles-
ci sont orientées dans le méme sens pour les d@dkesl simples équivalents avec un

minimum au niveau de la jonction entre les deurdri
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Figure 111-24 Densité du courant surfacique sutlifgdle (demi-structure) a 61 GHz

d) Champ électromagnétique et ondes de surface

La distribution du champ électrique sur la faceésigure du substrat selon la Figure
I11-25(a) montre qu’il y a un fort couplage élequie entre le dipble et les patchs avec une
concentration du champ électrique qui atteint saximum au niveau des gaps des cellules
élémentaires. Nous constatons que le champ élgetggnéré s'étend au-dela de la zone
couverte par la SHI et jusqu’aux bords du substrais avec une amplitude atténuée d’'un
facteur 10 (20 dB) par rapport au maximum relevéigaau des gaps. Nous rappelons que
notre étude initiale a révélé que le mode TMO n&és mle fréquence de coupure et est
susceptible d’étre excité indépendamment de la iterité et de la hauteur du substrat. La
Figure 11I-25(b) montre que le champ magnétique lsusubstrat (et donc transverse) est

localisé autour du dipdle avec un faible couplage.
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Figure 111-25 Distribution du champ électrique é&)du champ magnétique (b)
a la surface de la SHI a 61 GHz

e) Propriétés de rayonnement

Les diagrammes de rayonnement de la Figure lll-@86trent que le gain total dans I'axe
(6 =0°) est de 5.45 dBi (contre 5.6 dBi pour I'amci#esign). Le niveau maximal du lobe
arriére est de -9.55 dBi, ce qui fait un rappoB Bé 15 dB (avec une dégradation de 3 dB
par rapport a I'ancien design). L’angle d’ouvertdrefaisceasqs vaut respectivement 98°
et 94° pour les plans E et H (avec un léger élsegment de 12° selon le plan E). Le niveau
maximal de la polarisation croisée est de -34 dBile plan E, ce qui fait un taux de
polarisation croisée de 39.45 dB. L'efficacité dgyannement garde le méme ordre de

grandeur et vaut 98%.
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Figure 111-26 Diagrammes de rayonnement simulé% &bz
pour le dipble replié avec réflecteur SHI : gaitataans le plan E (a) et H (b)
Tableau 111-6 Performances du dip6le replié avdlecéeur SHI
BW (%) | Gain dans 'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O2ds (°)
E H E H
11.7 5.54 15
-34 -250 98 94

f) Commentaires

La premiére étude menée sur le concept du dipoeHiDavec réflecteur SHI a démontré
que des performances comparables a celles offeateta configuration classique peuvent
étre visées. Toutefois, ceci est obtenu au prixadeéduction de la bande passante. Cette
dégradation de la bande passante prend sens ai @mEne a la réduction de I'épaisseur
totale des deux structures (380 um pour le dipdé @avité et 216 pm pour le dipdle avec
SHI). D'un point de vue packaging, la miniaturisativerticale (avec un facteur de 1.7) est
un aspect intéressant si on se place dans la pagpal’intégration dans un module
émetteur-récepteur complet. Nous partons doncedte base pour la suite en remplacant la

couche d’air par un diélectrique intermétalliquprésentatif de I'empilement final a réaliser.

II1.3.2.4 Implémentation de la couche intermétallique SiO>

Nous conservons dans cette phase les mémes dimgisisubstrat (avec une surface de
2.5%x2.5 mm?2 et une épaisseur de 200 um). La codeirede 16 um est remplacée ici par
une couche d’oxyde de silicium Si@; = 3.9 ; tad = 0.001) de méme épaisseur. Dans ces

conditions, une matrice SHI contenant 10x10 cdllid&mentaires est utilisée avec des
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patchs carrés qui font 180 pumx180 um pour un gaZ0dem. Les dimensions optimisées du
dipble sont données dans le Tableau IlI-7.

L'analyse de limpédance d'entrée a démontré qest plus facile de réaliser une
adaptation a une impédance de(h(_a résonance est située a 60 GHz avec une mssta
d’entrée de 62.22 comme le montre la Figure 1lI-27. La bande passagiaitive est de 15%
(57 — 66 GHz). Les performances rayonnées restergéaéral comparables a la derniere
configuration avec un gain total dans I'axe dedB4 un rapport avant-arriere de 14.4 dB,
un maximum de polarisation croisée de -33.5 dRireéngle d’ouvertur®:qs de 98° et 86°

respectivement selon les plans E et H.

Tableau 11I-7 Nouvelles dimensions du dip6le swidte SiQ

W2 gport

W1 W2 W3 L b Gport

100 pm 30 um 80 um 680 pm 60 pm 60 pm

-10

— imz(.1)
— re(Z(1,1))

S11 (dB)

-20

-50055 55 60 65 70 3% 55 60 65 70
Freq [GHz] Freq [GHz]

@) (b)

Figure 111-27 Impédance d'entrée et coefficientéfexion
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Figure 111-28 Diagrammes de rayonnement simulé8 &6z

pour le dipdle avec couche Siéx réflecteur SHI : gain total dans le plan Ediai (b)

Tableau 11I-8 Performances du dip6le avec coucks 8i réflecteur SHI

BW (%) | Gain dans I'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O34s (°)
E H E H
15 5.4 144 -33.5 -241 98 96

a) Effet de réduction de la taille du substrat et ded matrice SHI

La surface du substrat a été réduite a 2x2 mmz2 avedlistribution de 8x6 cellules SHI.
Cette étude vise a explorer la possibilité de medla surface du bloc antennaire tout en
conservant des propriétés de rayonnement. Dane cetifiguration, I'antenne résonne
toujours a 60 GHz avec une baisse de la résistdectrée qui passe de 62X a 51.4Q
(Figure 111-29(a)). Ceci explique I'amélioration chiveau d’adaptation (avec S11 =-32 dB).
Cependant la bande passante relative chute a 185% %64.5 GHz) au lieu de 15% (Figure

111-29(b)).
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Figure 111-29 Impédance d'entrée et coefficientéfiexion

65 70

Concernant les propriétés de rayonnement, nougatons une dégradation du gain dans
'axe. Celui-ci baisse de 5.4 dBi a 4.27 dBi avecrélargissement de I'angle d’ouverture

selon les deux plans E et H. Cet effet peut étterpnété par la réduction de la surface

effective de I'antenne, proportionnelle au gairosdléquationG = %Aeff. Une hausse du
0

niveau du lobe arriere se traduit par une dégradaibtable du rapport F/B qui chute a

10.73 dB.
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Figure 111-30 Diagrammes de rayonnement simulé8 &6z

pour un substrat de 2x2 mm?2 et une matrice SHix@ecgllules : gain total dans le plan E (a) et H (b
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Tableau 111-9 Performances du dip6le aprés rédoal®la taille du substrat et de la matrice SHI

BW (%) | Gain dans I'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O3as (°)
E H E H
12.5 4.27 10.73 a1 543 106 108

b) Effet du dépeuplement de la matrice SHI sur I'impédnce

Dans une perspective d'implémentation des lignedirdéntation sur les deux niveaux
supérieurs de meétallisation, une étude supplémenest menée afin d’anticiper I'effet de
dépeuplement de la matrice SHI sur les performadeds®ntenne. Plusieurs configurations
ont été étudiées. Nous abordons ici le cas de ssgipn de 2x2 cellules appliqué au design
présenté dans le paragraphe précédent. Dans da @@sjuence de résonance passe 60 GHz
a 58 GHz avec une résistance d’'entrée de Q4(Figure Il1-31(a)). Cette désadaptation se
traduit par un coefficient de réflexion S11 =-1dB (Figure 111-31(b)) et une bande
passante relative de 11.66% (55— 62 GHz). Ceciodém que la suppression de cellules
SHI au voisinage de I'élément rayonnant modifie smpédance d’entrée avec comme
conséquence un décalage de la fréquence de résoeinoe désadaptation dans la bande
d’'intérét. Pour cette raison, une optimisation léndu dipdle sera menée parallelement a la

conception du réseau d’alimentation. Cet aspeatagordé dans la section suivante.

400 0
— |Cm(‘Z(11)) ]
200 — re(z(L1) -10-|
n 1
£ o
K E 1
S 01 207
- B
N 1
-200 -307
-40055 55 60 65 70 405, 55 60 65 70
Freq [GHz] Freq [GHZz]

(a) (b)

Figure 111-31 Impédance d'entrée et coefficientéftexion aprés dépeuplement de2Zellules
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Figure 111-32 Diagrammes de rayonnement simulé8 &6z

apres dépeuplement de2cellules : gain total dans le plan E (a) et H (b)

Tableau 111-10 Performances du dipble apres dépepht de la SHI

BW (%) | Gain dans I'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O3as (°)
E H E H
11.66 4.27 10.77 Y 521 106 110

III.4 Véhicule de test final

II1.4.1 Limitations technologiques liées a la couche SiO:

La consultation de la plateforme silicium 200 mm @Q&A-LETI pour I'étude de la
faisabilité du prototype a permis d’anticiper demitations technologiques liées a
I'utilisation d’'une couche épaisse d'oxyde commelalitrique intermétallique et aux
difficultés de manipulation des wafers pour laewiti procédé de fabrication et notamment
vis-a-vis de la fleche induite sur le silicium ap@mincissement a 200 um. La Figure IlI-33
schématise la fleche induite par un dép6t d’'un fiiméral ou organique sur un wafer
silicium de diametre D avec un rayon de courbuet Bne fleche B. Pour un wafer plat avec
une fleche initiale nulle (et donc un rayon de bowe infini), la fleche initiale peut étre soit
positive dans le cas d’'une contrainte de compressionégative dans le cas d’une contrainte

de traction.
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Film

(a) (b)
Figure 111-33 Définition du rayon de courbure etlddleche « Bow » (a). Convention de

schématisation d’'une contrainte de compressioags{positif) et de traction (stress négatif) (b)

Afin de calculer la variation de fleche induite parcouche d’oxyde, nous nous basons
sur le modéle de Stoney détaillé dans les réfésefs et [96] : La contrainte (ou stress)
induite par un film d'une épaissety sur un wafer silicium d’'une épaisséuyf peut
s’exprimer de deux facons différentes: L'équatieq. 111-32 donne I'expression de la
contrainte (en MPa) faisant intervenir le modul¥aling réduit du filmEs (en MPa), les
coefficients d’expansion thermique (CTE) du siliniet du film notés respectivemeny; et
ar (en ppm/K) ainsi que la température ambiafiteet la tempeérature de dépdf,.
Connaissant la contrainte, le rayon de courbutélirdu wafer not&,,;;;; (€N mm) et le
module d'Young réduit du siliciur;, le rayon de courbure fin&;,,; peut étre calcule a
I'aide de I'équation Eq. IlI-33. La fleche peut doétre déduite a partir du rayon de courbure
selon la relation Eqg. 11I-34. La variation de flechst définie comme la différence entre la

fleche initiale du wafemB;,;.;4; et la fleche finale apres dep#y,,,, selon Eq. I11-35.

or = Ep(as; — o) (T — Tgep) Eq. 11I-32
ESihSiz( ! ! > Eq. -3
Of = —_ g. _
4 6hs \Rfinat  Rinitial
R b? L3 D” B D” Eq. I1-34
=—l—4+=-]|=——> ~ - — -
8B ' 2 8B B8R q
Apow = Bfinal — Binitial Eq. 111-35

La fleche initiale du wafeB;,;:;,; €St donnée par des mesures expérimentales de
référence réalisées au LETI a partir d'un rayorcaerbure initial de 5000 mm. Le module

d’Young réduit du siliciunEg; dans notre cas est de 180.5 GPa alors que leiceeff
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d’expansion thermiques; est de 2.56 ppm/K a 25°C. La fleche finBjg,,, calculée dans
ces conditions pour une couche de 16 pm d’oxydsildgum & faible stress déposé par
PECVD a 400°C est de +2.85 mm ce qui fait une tiariade fleche de 3.85 mm. Cette
valeur élevée justifie les précautions prises quadévis-a-vis de l'utilisation de I'oxyde de
silicium. Pour remédier & ce probleme, nous propesdeux options alternatives: la
premiére option consiste a utiliser une secondelmeépaisse d’'oxyde sur la face arriére du
wafer afin de compenser le stress induit sur l& facant. Cette solution implique I'ajout
d’étapes de fabrication supplémentaires ainsi guaddification du design des cellules SHI
et de I'antenne. La seconde option, retenue posuike, consiste a remplacer I'oxyde par
une passivation organique a faibles contraintesamguoes. Nous avons donc sélectionné
deux matériaux alternatifs disponibles dans ladige fabrication : I'AL-X 2010 qui peut
étre déposé en spin-coating et la résine SINR &h7fim sec. Ces matériaux polyméres a
faibles pertes diélectriques ont une constantectiéjues, = 2.6 contre 3.9 pour I'oxyde a
1 GHz et sont aujourd’hui couramment utilisés pales applications de packaging
microélectronique. Cette différence au niveau destantes diélectriques se traduit par une
modification non négligeable du couplage entreifld et la-SHI. Afin de conserver un
fonctionnement optimal des antennes, de nouvelilesilations électromagnétiques ont
permis de trouver I'épaisseur adéquate du diétparintermétallique. Cette épaisseur a dd
étre réduite de 16 um a 12 um. Les propriétésraes matériaux abordés ici sont données

par le Tableau IlI-11.

Tableau 111-11 Propriétés des différents matérigéiectionnés pour réaliser la couche diélectrique

SiOz AL-X 2010 SINR 3170
& (@1 GHz) 3.9 2.6 2.6
tand 0.001 0.003 0.002
Epaisseur (um) 16 12 12
Technique de dépbt PECVD Spin-coating Film sec
Temp. de dépdt/recuit (°C) 400 190 190
Module d’Young réduit (GPa) 72-75 1.3-26 0.15
CTE (ppm/K) 0.55 60 180
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Le Tableau I1I-12 donne la contrainte et la valabsolue de variation de flecig,,, |
pour les trois options. Le stress induit par laot@mud’oxyde de silicium est de -58 MPa alors
que les couches d’AL-X et de SINR induisent moiescdntraintes avec +12.3 MPa pour
'AL-X et +4.12 MPa pour la SINR. Ceci se traduiarpune variation de fleche moins
importante de 0.61 mm et 0.2 mm pour 'AL-X et IlNR respectivement. La Figure 111-34
donne I'évolution déAg,,, | pour une étude paramétrique que nous avons rékise une
gamme d’épaisseurs entre 5 um et 20 um. Tous $edtats relatifs aux performances des
antennes en termes d'impédance et de rayonnemenritslonnés par la suite pour le cas

d’'une couche intermétallique de 12 um a base d’AL-X

Tableau 11I-12 Stress et variation de fleche calsyour les trois couches diélectriques

SiOz (16 um) AL-X 2010 (12 pm) SINR 3170 (12 pm)
Contrainte
o -58 +12.3 +4.12
sur silicium (MPa)
[Agow!| (Mm) 3.85 0.61 0.2
5
— AL-X /
4 — SINR
—Ssio, e

g3 //
- pd

Bow

N

g /
1 /
/
/
0
0.005 0.01 0.015 0.02

Epaisseur du film (mm)

Figure 111-34 Simulation de la variation de flecke fonction de I'épaisseur du dépét sur un wafer

silicium aminci a 200 um
II1.4.2 Optimisation finale de I'’élément rayonnant

L'optimisation finale de I'élément rayonnant a éméenée parallelement avec la
conception des accés et lignes de transmissiomnéssh alimenter le dipdle et dont les
paramétres géométriqgues seront donnés plus loin goague prototype d’antenne. Une

transition douce de 37° permet d'assurer la coiténd'impédance entre le dipdle et les
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lignes pour lesquelles le gap g a été fixé a 20 penTableau 111-13 donne la géométrie

finale adoptée pour le dipdle sur AL-X du véhicdeetest antennaire.

Tableau 111-13 Géomeétrie finale de I'élément rayann

W3

Wy gport
W1 W2 W3 L b Goort
80 um 30 pm 60 pm 680 um 100 pm 20 pm

I11.4.3 Antenne avec acces CB-CPS

Pour le premier prototype antennaire, nous chaisssl’alimenter le dipdle a l'aide
d’une ligne CB-CP§Conductor-Backed Coplanar Striplindpnt la coupe est schématisée

sur la Figure 111-35. En général, les lignes CB-GieBvent supporter deux modes :

e Un mode commun dont la propagation est assimilableelle de deux brins
micro-rubans indépendants et pour lequel le chalegtrigue est confiné entre
les deux couches métalliques. Ce mode domine gliesgacement entre les
deux bords de lignes est suffisamment grand ddeadistance les séparant du
plan de masse flottant (typiquement G x)5Bans ce cas, les deux brins sont en
phase par rapport a une masse commune.

* Un mode différentiel assimilable & une propagat®rong d’'une ligne fente
(Slot-line) Ce mode est favorisé par le couplage fort emsedeux brins quand
I'espacement est du méme ordre de grandeur quaidsgur du diélectrique. Les
deux brins sont donc en opposition de phase damsanmfiguration G$Ground-

Signal) Ce mode est donc le plus adéquat pour interfacdipole CPS.
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Figure 111-35 Schéma explicatif entre les deux nosepportés par les lignes CB-CPS : mode

commun (a) et mode différentiel (b)

Les brins ont une largeur W =60 um et sont espaess =20 um. Dans ce cas,
l'impédance différentielle est de %% Afin de pouvoir mesurer I'antenne avec des painte
GSG, nous utilisons un balun planaire permettant falee la conversion entre les
configurations GSG et GS. Cet élément est placgvahdes plots de mesure afin de forcer

les deux masses au méme potentiel.

0+
I S21
W e
..... I I Au | — -10*;
h, Diélectrique % _157:
P 20°
h, Si-HR (p > 1 kQ.cm) 25 S
""" J_zi B0 e e e
10 20 30 40 50 60 70

freq, GHz

(@) (b)
Figure 111-36 Parametres géométriques (a) et répmégjuentielle d’'une ligne CB-CPS (L = 700 um)

La ligne utilisée dans notre design a une longdeurO0 um. A 60 GHz, le coefficient de
transmission S21 vaut -0.07 dB et le coefficientréfiexion S11 est de -19.7 dB comme le
montre la Figure 111-36. Pour simuler la ligne seghns acces de mesure (balun dans ce cas),
nous utilisons une excitation différentielle dédirgi partir des deux brins. Une matrice carrée
de 88 cellules SHI est utilisée dans ce cas. Six adlf3) sont éliminées pour laisser
place au plan de masse flottant de la ligne d’aitatton. La surface totale du substrat est de
3.5x3 mmz2. La Figure IlI-37 donne l'impédance d’entedele coefficient de réflexion de
I'antenne entre 50 et 70 GHz. Celle-ci résonne &H% avec une résistance d'entrée de
49.3Q ce qui explique un trés bon niveau d’adaptatime¢eS11 = -37.8 dB). L’antenne est

adaptée sur la bande 58 — 64 GHz ce qui fait undeébpassante relative de 10 %.
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Figure 111-37 Impédance d'entrée et coefficientéftexion de I'antenne associée a la ligne CB-CPS

Selon la Figure 11I-38, le gain de l'antenne daiaxd varie guasi-linéairement entre
4.7 dBi et 5.6 dBi sur la bande 57 — 66 GHz efitatité de rayonnement reste supérieure a
90% sur toute la bande. La Figure I1I-39 donnediegrammes de rayonnement selon les
deux plans principaux a la résonance : le gain dtare est de 5.24 dBi avec un angle
d’'ouverture O3¢5 de 106° et 96° selon les plans E et H respectimemes niveaux de
polarisation croisée restent relativement bas a%¢dBi dans le plan E et -49.6 dBi dans le
plan H. Nous notons une légére dissymétrie du diagre autour dé = 126° dans le plan H
qui peut résulter de l'interaction entre le rayaneat de I'antenne et la métallisation de la

ligne d’alimentation. L’augmentation du niveau chbé arriere se traduit par un rapport
avant-arriere F/B de 11.7%

10 100

U—>

r90

80
5,____’;@-/

r70

Gain (dBi)

60

Efficacité de rayonnement (%)

957758 55 60 61 67 63 64 65 66"
Freq [GHZ]

Figure 111-38 Gain total selon I'axe Oz et effidgcile rayonnement sur la bande 57 — 66 GHz du

dipble avec ligne d’alimentation CB-CPS
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Figure 111-39 Diagrammes de rayonnement simulé$ &6z
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180

pour I'antenne avec ligne d’alimentation CB-CPSL&3Hz : gain total dans le plan E (a) et H (b)

(@)

2(mm)

(b)

Figure 111-40 Vue en perspective de I'antenne aaes CB-CPS (a)

et de son diagramme de rayonnement 3D (b)

Tableau 1l1-14 Récapitulatif des performances demaement

BW (%) | Gain dans 'axe (dBi F/B (dB)] Max Cross-RdBi) O348(°)
E H E H
10 5.24 11.71 -34 -49.6 106 96
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I11.4.4 Réseau de deux antennes avec acces CB-CPW/CB-CPS

Ici, nous proposons la mise en réseau de deux rayealignées selon le plan H en se
basant sur le design précédent employant des ligBe€PS. Le but de cette démarche est
d’augmenter le gain de l'antenne tout en conservaug surface totale compatible avec
I'intégration du module 60 GHz. Le réseau est afitgpar une ligne CB-CP\\Conductor-
Backed Coplanar Waveguideuivie d'un diviseur en T connecté aux lignes OBSC
alimentant chaque antenne. Chaque ligne CB-CPStayaa impédance de 3D,
I'impédance de mode commun de la ligne CB-CPW aeani de la jonction T doit étre de
25 Q. Pour réaliser I'adaptation, un transformateurrgatonde en ligne CB-CPW est
utilisé. Son impédance caractéristique est calcalgeartir de I'équation Eg. 111-36 ou
Z;=50Q et % = 25Q.

Z. =.\Z,Z, =~ 35Q Eq. I1-36

Le Tableau IlI-15 donne les dimensions optimiséske tque décrites par la Figure
[11-41(a) pour des impédances caractéristiquesded et 36.4Q. A 60 GHz, le coefficient
de transmission de la ligne SDest de -0.03 dB et le coefficient de réflexion dst-22 dB
comme le montre la Figure IlI-41(b). L'évaluatioasdparamétres S du le transformateur se
fait par rapport a des impédances de référencéd fleet 25Q. Nous notons qu'un point
optimal d’adaptation est atteint au voisinage de56f2 avec un coefficient de réflexion
minimal de -45 dB et un coefficient de transmisgien-0.017 dB selon la Figure 111-41(c).
Nous rappelons gu'il est théoriguement impossibéelabter simultanément les trois ports
d’un diviseur de puissance réciproque et sans 9f#. Dans notre cas, ce probleme ne se
pose pas car seule la condition d'adaptation eméendu systéme est nécessaire
(transmission totale de la puissance entre le gidds antennes). L'observation de la phase
du coefficient de transmission montre bien quedagformateur introduit un déphasage de
n/2 (90.54° selon la Figure 111-41(d)).

Tableau 111-15 Dimensions optimales des lignes OBAC

w G S L
Ligne 50Q 90 um 40 pm 34 um 450 pm
Ligne 35Q 90 um 30 um 54 um 730 um
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Figure 1ll-41 Parametres géométriques de la ligBeGPW (a) et réponses fréquentielles d'une ligne
50Q (b) et du transformateur 3% (avec terminaisons asymétriques(2bt 50Q) (c). Phase de

transmission du transformateur (d)

Pour ce design, le substrat reste inchangé»*83rBn? et nous utilisons une matrice SHI
de 14x8 cellules. Les lignes CB-CPS font 800 unodgueur chacune et les deux antennes
sont espacées de 1.97 mm centre-a-centre (envigdh5). La Figure 111-42 montre
I'impédance d’entrée et le coefficient de réflexidm réseau d’antennes sur la bande 50 —
70 GHz. La résonance est obtenue a 62 GHz avecrésistance d'entrée de 88
Cependant, I'adaptation optimale est obtenue awdeuB3 GHz (a 62.8 GHz précisément)

avec un coefficient de réflexion S11 = -20.1 dB.bHamde passante relative est de 11.1% (a -
6 dB sur la bande 59.2 — 65.85 GHz).

131



100 0

Curve Info
— Im(211)
— Re (Z11)

k_//\ a

-207

~
a
P

711 (Ohms)
RN N g
.2.9.2.9.2.

S11 (dB)

-1005, 55 60 65 70 =305, 55
Freq [GHz]

(a) (b)

Figure 111-42 Simulations de I'impédance d'ent(aget du coefficient de réflexion (b)
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du réseau de deux antennes

Le gain dans I'axe dans la bande 57 — 66 GHz vemiee 4.8 et 7.8 dBi (voir Figure
[11-43). Une chute du gain et de l'efficacité deyganement peut étre observée a 59 GHz.
Cette dégradation est probablement due a la réserthes lignes CB-CPS a cette fréquence.
La simulation d’'une ligne de 700 um sans les aso&s le logiciel Keysight Momentum
donne une phase entre 91° et 88° dans la band®b%Hz (et donc proche d#2). Nous
pouvons dans ce cas avancer I'hypothése selonlladaestructure se comporte comme un
dipble fente demi-onde autour de 60 GHz, ce quiigxe I'impact sur les performances
rayonnées du réseau. En observant une nouvelle ldsiscourbes dimpédance et du
coefficient de réflexion, nous constatons que setieprésente un « coude » dans la bande
59 — 60 GHz.

Les diagrammes de rayonnement selon les deux piarmgpaux E et H a 62.8 GHz sont
donnés par la Figure IlI-44. A cette fréquencegdin dans l'axe est de 7.72 dBi avec un
angle d’ouvertur®sqs de 88° et 62° respectivement dans les plans E €eHpincement du
faisceau, d0 au facteur de réseau, peut étre mahservé dans le diagramme de

rayonnement 3D donné par la Figure I11-45(b).

Encore une fois, nous pouvons constater l'influemss lignes d’alimentation et
notamment la ligne CB-CPW sur le diagramme de nmagorent. Cette influence se traduit
par une dissymétrie dans le plan E comme le mdatfigure llI-44(a). Finalement, nous
observons un rapport avant-arriere F/B = 16.2 d&awe amélioration de 4.5 dB environ

par rapport au design avec un seul élément rayénnan
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Figure 111-43 Simulation du gain total selon |'a®e et efficacité de rayonnement du réseau
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Figure I11-44 Diagrammes de rayonnement simulé8 &6z
pour le réseau de deux dip6les : gain total dapfale E (a) et H (b)
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Figure 111-45 Vue en perspective de la mise enaéste deux antennes avec acces CB-CPS (a)

et de son diagramme de rayonnement 3D (b)
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Tableau 111-16 Récapitulatif des performances dgemaement

BW (%) | Gain dans I'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O3z (°)
E H E H
111 7.72 16.2 165 20 a8 62

III1.4.5 Antennes avec acces CPW et transition CPW/CPS

Le troisieme prototype congu est alimenté a traueesligne CPW classique. Cette ligne
nécessite I'utilisation d’'une transition large-barafin de convertir le mode CPW en mode
CPS. Les dimensions de la ligne G0telles que décrites dans Figure 1lI-46(a) sont :
W=60um;G=10um ;S =60 um. La Figure lI{#6donne les parametres S d’'une ligne
de 700 um de longueur avec S21 = -0.025 dB et S24.5 dB a 60 GHz.

S21

G: S

..... I ] [ Au &
h1 ) Diélectrique o -15+
n

S11

h, Si-HR (p > 1 kQ.cm)
""" J_zﬁ =35 p e e
10 20 30 40 50 60 70
freq, GHz

@) (b)
Figure 11l-46 Parametres géométriques (a) et répmégjuentielle d’'une ligne CB-CPS (L = 700 um)

La Figure 1lI-47 donne une vue simplifiée en 3D rutransition CPW-CPS avec la
représentation des deux niveaux de métallisatiors da plan de la SHI (a) et celui de
I'antenne (b). Pour plus de clarté, la structurentrée dans cette figure a été simplifiée avec
une métallisation d'épaisseur nulle. Les deux bdesla masse de la ligne CPW sont
connectés a un conducteur commun dans le nivedal 8l a travers deux vias métallisés
traversant la couche diélectrique intermétallique. troisieme via est donc utilisé pour
reprendre le contact avec I'antenne alors quedergkbrin CPS est directement connecté au
dipéle. Cette transition a été congue de faconranmiger la longueur physique et électrique
entre les lignes CPW et CPS.
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(a) (b)
Figure 111-47 Vues en perspective d'une transittiPW-CPS

Le layout et les différents parametres géométrigiee¢a transition sont donnés par la
Figure 11I-48(a). Cette transition a été simuléeale logiciel ADS/Momentum. La Figure
I11-48(b) présente les coefficients de transmiss@inde réflexion de la transition entre
10 GHz et 70 GHz. les pertes d'insertion sont ieféne a 0.5 dB sur toute la bande avec une
bonne adaptation (S11 < -22.5 dB).

5 s21

-30 S11

'40‘“‘\““\““\““\““\““
10 20 30 40 50 60 70

freq, GHz

(a) (b)
Figure 111-48 Parametres géométriques (a) et répmdgiuentielle (b) de la transition CPS-CPW

Deux variantes de cette transition avec des pedoces électriques sensiblement
équivalentes ont également été concues avec degleid6 um de diametre. La premiére
variante, présentée dans la Figure IlI-49(a) esedasur le design précédent avec un
raccourcissement des pads sur le niveau SHI doohfueur passe a 40 um. La seconde
variante, plus compacte, utilise une connexionctirentre les deux brins de masse grace a

une ligne de 160 um de longueur et 40 um de largeume le montre la Figure [11-49(b).
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(@) (b)
Figure 111-49 Variantes de la transition CPW-CP®a@des vias de 16um de diamétre

Le design final utilise un substrat de 235mm? avec une matrice SHI de7cellules.
Pour laisser la place a la ligne CPW et sa tramsi@«3 cellules SHI ont été supprimées. La
Figure 11I-50 donne l'impédance d’entrée et le fioant de réflexion de l'antenne sur la
bande 50 — 70 GHz. La partie imaginaire de I'impégad’entrée passe deux fois par un
zéro 4 59.6 GHz et 61.2 GHz. Ces points correspuriddes résistances d’entrée respectives
de 74Q et 41Q. Le point optimal d’adaptation se situe a 60.2 Ghlec une partie
imaginaire de I'impédance d’entrée de 6t une partie réelle de %9 ce qui fait un
coefficient de réflexion S11 = -25.4 dB a 60.2 GHantenne est adaptée selon un critéere a
-6 dB sur la bande 57 —64.6 GHz, soit une bandesgmie relative de 12.7% et une
amélioration de 2.7% par rapport a I'antenne aigge|CB-CPS.

100 07
i -5
507 ]
™ i _-107
IS 2] 1
S of =151
N — Im(z11) a ]
N i — Re(z11) 201
507 ]
i -257]
-100- ; . : . : : : -30-1 ; . . . T T T
50 53 55 58 60 63 65 68 70 50 53 55 58 60 63 65 68 70
Freq [GHz] Freq [GHZz]
(a) (b)

Figure 111-50 Simulations de I'impédance d'ent(éget coefficient de réflexion (b)

pour I'antenne avec ligne CPW
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La Figure 11I-51 montre que le gain dans I'axe lsubande 57 — 66 GHz varie entre 4.5 et
5.3 dBi avec une efficacité de rayonnement supéri@u95% sur toute la bande. Selon la
Figure 111-52, le gain dans I'axe vaut 5.2 dBi aBGHz. Les diagrammes de rayonnement
selon les deux plans principaux E et H démontrendngle d’ouvertur®sqs de 98° et 96°
respectivement. L'influence des lignes de transiomssur le diagramme de rayonnement est
minime et les diagrammes sont quasiment symétrigeles les deux plans principaux. Cet
aspect est plus visible en regardant le diagrameneagonnement 3D donné par la Figure
I11-53(b). Finalement, cette antenne démontre ppoa avant-arriere F/B = 14.2 dB avec

une amélioration de 2.5 dB environ par rapporaaténne avec ligne CB-CPS.

100

roo

=

r70

Gain (dBi)
Efficacité de rayonnement (%)

r60

057 58 59 60 61 62 63 64 65 66"
Freq [GHZ]
Figure 11I-51 Gain total selon I'axe Oz et effidgoile rayonnement simulés de I'antenne avec acces

CPW sur la bande 57 — 66 GHz

10+ 107
5 5
0] 0]
B ] &
s s
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= =
8 1 &
-10 '10{
-15 415
20 ‘ : ; 20 ‘ ‘ ;
~180 - 0 180 -180 0 90 180
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(a) (b)

Figure 111-52 Diagrammes de rayonnements simulé8 &Hz

pour I'antenne avec ligne CPW : gain total dangldm E (a) et H (b)
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() (b)
Figure 111-53 Vue en perspective de I'antenne a@es CPW (a)

et de son diagramme de rayonnement 3D (b)

Tableau I11-17 Récapitulatif des performances genaement

BW (%) | Gain dans I'axe (dBi F/B (dB)| Max Cross-RdBi) O3das (°)
E H E H
12.7 5.2 14.2 17 166 % %

III.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une nouvehéecture d’antennes intégrées sur
Interposer silicium permettant d’améliorer le mad6l0 GHz préalablement étudié dans le
chapitre Il et d’évoluer vers deux nouveaux schédimségration en s'affranchissant de la
cavité réflectrice utilisée dans le module initideci a été rendu possible grace a I'utilisation

d’'un réflecteur de type SHI intégré a I'empilemardétallo-diélectrique de I'Interposer.

Un modéle analytique a permis dans un premier tesfiepdonner un ordre de grandeur
des dimensions de la cellule SHI de type patchard® V. Le design de la cellule a été
ensuite affiné grace un modele numérique qui perdeetprendre en considération les
conditions réelles de 'empilement et notammentdache diélectrique destinée a séparer la
SHI de I'antenne. La conception de I'élément rayorna été menée en quatre étapes
progressives a partir du design d’'un dip6le avedt&aéflectrice jusqu’a I'implémentation
des acces et des lignes d'adaptation. Le long dilecgle conception, les différentes
contraintes technologiques et régles de dessinfgpis a ligne de fabrication du back-end

silicium ont été prises en considération.
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Le passage d'un design classique d’antenne intégvée cavité réflectrice a celui
utilisant un réflecteur SHI permet de relacherdestraintes liées au contréle de la hauteur
de la cavité tout en réduisant I'épaisseur totaléadstructure d’environ 44% (ou 23% si I'on
prend en considération les billes BGA avec un dieen@inimal de 80 pm). Si globalement,
les propriétés de rayonnement des antennes soserv@es, la bande passante relative,
quant a elle, est réduite d’environ la moitié. €gpénalité sur la bande passante peut
s’expliquer d’'une part par la réduction de I'épaigstotale du susbstrat et d’autre part par le
caractére hautement résonnant (et donc bandeegtdwt cellules SHI. Le Tableau 111-18
récapitule I'ensemble des performances des desigmsse de réflecteur SHI comparées a

celles du design de référence.

Dans le chapitre suivant, nous présenterons |dgreliftes étapes de fabrication du
véhicule de test antennaire ainsi que les résutlatscaractérisation morphologique et

électrique.

Tableau 111-18 Récapitulatif des performances sémealdes antennes 60 GHz sur Interposer

Réflecteur SHI
Cavité

CB-CPS CB-CPWI/CPS CPW

Dim. substrat (mm?®) | 2.5 x2.5%x0.38/ 3.5x3x0.212 3.5x3x0.212 X3Hx0.212

Bande passante >21% 10% 11.1% 12.7%
Gain (dBi) a S1kn 5.6 5.2 7.7 5.2
F/B (dB) 18.3 11.7 16.2 14.2
O3 (E/H) 86°/94° 106°/96° 88°/62° 98°/96°
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V. FABRICATION DU VEHICULE DE TEST
SUR LA LIGNE SILICIUM 200MM ET
RESULTATS EXPERIMENTAUX

IV.1 Introduction

Ce chapitre aborde la partie expérimentale podanta fabrication et la caractérisation
des antennes a réflecteur SHI ainsi que les diftémispositifs de tests associés. Cette partie
introductive a pour objectif de présenter le jeurdesques utilisé pour 'empilement métallo-
diélectrique et de donner une description généalBagencement des différents dispositifs
du véhicule de test. Nous présentons ensuite fé&ratites étapes de fabrication dans la
ligne de fabrication silicium 200 mm du CEA-LETI exv des caractérisations
morphologiques a I'appui. Finalement, les résultisaractérisation DC et RF d'une partie
du véhicule seront présentés et discutés. Cedatssabncernent notamment I'étude DC des
vias dans la couche diélectriqgue intermétalliquee, claractérisation en impédance et
rayonnement de deux dispositifs antennaires aing® djextraction des propriétés

diélectriques des matériaux diélectriques AL-X I{FS
IV.1.1 Présentation générale du jeu de masques

Le jeu de masques congu pour notre véhicule de($4it1) comporte quatre niveaux
décrits dans la Figure 1V-1 : pour 'empilementlddace avant, le premier niveau incluant
les cellules SHI et les plans de masse flottarttgl@sommé F1LNEL. Le niveau F1VIAl
correspond aux vias réalisés dans la couche diéleetpolymeére et le niveau F1LNE2
correspond aux antennes et a la métallisation mysérdes lignes de transmission. Nous
avons aussi prévu un niveau optionnel appelé F1D&EQermet de graver les chemins de
découpe dans la couche polymére et sur la facérardu véhicule de test afin d’éviter
I'encrassement de la lame de découpe et le décatiedu cuivre. Des masques aligneurs
sont utilisés pour les trois niveaux F1LNE1, F1VI&LF1DEC alors qu’un masque stepper
est utilisé pour le niveau FILNE2 afin de satigfdies regles de dessins qui fixent la
dimension critigue a 10 um. Cette valeur correspmundap entre les trois brins de la ligne

CPW décrite dans le chapitre précédent.
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M, = F1LNE2

I W e

N N M, = F1LNE1

Figure IV-1 Désignation des différents niveaux eu fle masques SHI-1

M, = F1DEC

IV.1.2 Description du champ « concepteur »

La Figure IV-2 donne la distribution des 18 pucasapmposent le champ photo-répété
du véhicule de test selon un classement alphanqu#riCe champ a une largeur de
19.98 mm pour une hauteur de 11.84 mm. Les chemdénsiécoupe suivant les deux
directions Ox et Oy font une largeur de 300 pummasque est présenté dans la Figure IV-3.

19.98 mm

T BERE
B2 C2 D2 E2 F2
11.84 mm

B3 || C3 | D3 || E3 | F3

Figure 1V-2 Distribution des puces dans le changntepteur” photo-répété
IV.1.2.1 Dispositifs de test RF-DC

Les puces Al, A2 et A3 sont respectivement dédidadude des lignes de transmission
de type CB-CPW (5@ et 35Q2), CB-CPS et CPW avec des longueurs variant eld@q.6n
et 2400 um. Des motifs de calibrage de type OPENROT et SHORT ont également été
congus pour tester les différentes techniques detion. La puce A3 comporte des
structures de test supplémentaires incluant dasitiens CPW-CPS en configuration Back-
to-Back. Ces structures permettront de caracténig@rieurement les transitions et de
réaliser un de-embedding des antennes alimentBegié de lignes de transmission CPW.
La puce Bl est dédiée a la caractérisation DC laxé&raction de la résistance des vias
métallisés avec trois dispositifs de test includes vias de 16 um, 32 um et 50 um de

diamétre. Chaque dispositif est interfacé par Ispte contact disposés linéairement et
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faisant 8&80 umz2 pour une période de 160 um et qui permettennhesurer trois chaines

pseudo-Kelvin de 2, 6 et 14 vias.
IV.1.2.2 Antennes

Le véhicule de test comprend également 12 pucegaeted I'étude des antennes
disposées en trois groupes: le premier groupe @mdples puces C1, D1 et E1 qui
correspondent aux antennes décrites dans le pphegit.4.5 avec les trois variantes des
transitions CPW-CPS et font une taille de23®% mm2. Le second groupe est basé sur
I'antenne dipdle avec une ligne d’alimentation CBSCdécrite dans le paragraphe 111.4.3. La
puce F1 constitue le design de référence avec hstrati de 82.5 mm? et une matrice SHI
de %8 cellules. La puce F2 est destinée a I'étude idgdct de la taille du substrat sur les
propriétés d'impédance et de rayonnement de I'agteavec une taille dex3.5 mmz2. La
puce E2 différe de la puce F2 par un anneau deegaudert d’'une largeur de 100 um et
intégré au niveau F1LNEL1 afin de bloquer la profiagades ondes de surfaces susceptibles
d’étre excitées par I'antenne. Finalement, le i@oi® groupe comprend quatre puces B2,
C2, D2 et B3 basées sur le design du réseau de atgarnes décrit dans le paragraphe
[1l.4.4. La puce B2 fait une surface de335 mm? et constitue le design de référence alors
que les puces C2 et D2 utilisent respectivementiumeau de garde ouvert et fermé de
100 pm de largeur. La puce B3, d’'une surface>derBm? est destinée a I'étude de I'impact
de la surface du substrat et de la SHI. Cette dlerrést formée par une matrice d2®

cellules.
IV.1.2.3 Dispositif d’étude du couplage inter-élément

Pour I'étude du couplage entre deux antennes \asisie véhicule de test comporte deux
puces dénommees C3 et D3 pour I'étude du coupkge tes plans E et H respectivement
entre deux antennes séparées\g@2 centre-a-centre (2.5 mm a 60 GHz). Ces deuxsuce

font 3x5 mmz de surface chacune et sont basées sur gnadsi1.
IV.1.2.4 Réflecteur SHI

Finalement, deux puces E3 et F3 a®& 81m? de surface sont dédiées a la caractérisation
en amplitude et en phase de la SHI a l'aide d'udeyd’onde millimétrique WR-15 sur la
bande V. E3 est une matrice dex2Q cellules SHI qui occupent une surface de

2.18x3.98 mmz. Sur la puce F3, la matrice SHI est reaf@gpar un miroir métallique qui
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permettra de calibrer le zéro de phase lors deelsume. Les dimensions internes standards
du guide WR-15 sont de 1.88.76 mm2,

Figure 1V-3 Masque du véhicule de test avec lesanix du masque SHI-1

143



IV.2 Flot de procédé dans la ligne MEMS 200 mm

IV.2.1 Niveau F1LNE1 : procédé Damascéne

Les patchs des cellules SHI, les plans de mastiarits des lignes CB-CPS et CB-CPW
ainsi que la métallisation inférieure des transgi®€PW-CPS sont réalisés selon le procédé
damascene, décrit dans le Tableau IV-1. Nous etiigles tranchgwvafers)silicium <100>
avec une résistivité comprise entre(L&m et 10 K.cm et une épaisseur initiale de 725 um.
Apres préparation et nettoyage des wafers, unehedoarriére SiN de 40 nm est déposée par
PECVD afin d’empécher la diffusion du cuivre dasssilicium. Une couche d'oxyde a
faibles contraintes faisant 1 um d’épaisseur estits déposée par PECVD a 400°C en
utilisant le silane (SiH4) comme précurseur. Lediis@u niveau FILNE1 sont définis sur
'oxyde par photolithographie. La métallisation eSalisée par le dépbt initial d’'une sous-
couche(seed layer)TiN/Cu (50nm + 20 nm) suivi d'un dépét électrociqoe (ECD) pleine
plaque a base de cuivre (2 um). Aprés un recuitlioégigue a 400°C dont le but est
d’améliorer I'adhérence du cuivre, les motifs firasont révélés par polissage mécano-
chimique (CMP).

Tableau 1V-1 Etapes de réalisation du niveau Slkippacédé damascéne cuivre

Macro-étape Commentaires / Conditions
Si-HR (p>1kQ.cm) Dép6t barriére SiN 40 nm
|
SLHR (po1k.cm) Dép6t PECVD Si@(SiH4, 400°C) / 1pm
[ |
— Gravure SIQ/ Arrét sur SiN
SR (ke Dimension critique : CD = 20 um

Dépot sous-couche TiN (50 nm) - Cu (200 nm)
Si-HR (p>1kQ.cm) ECD Cu 2 pm

Recuit d’adhérence (400°C, 30 min) / Polissage CMP
SHHR (p>1k0-cm) Désoxydation CuO

Ce procédé permet d’avoir un bon contrdle des déioes des patchs SHI et du gap

selon les regles de dessins spécifiees lors deraeption du jeu de masques. Celles-ci
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donnent une tolérance de +2 um par rapport a kuvalominale du gap fixée a 20 um. La

Figure IV-4(a) montre une microphotographie de ki $t du plan de masse flottant de

I'antenne B2. Dans la Figure IV-4(b), nous réalsom zoom sur des cellules SHI voisines
pour mesurer les gaps dans deux directions orttedgenDes gaps de 21.4 um et 21.7 um
sont respectivement mesurés selon les axes Ox.dt'€paisseur finale des lignes de cuivre

est égale a la profondeur du caisson oxyde (1 penfyui est tout a fait compatible avec les
lignes back-end de réalisation de circuits RF-CMOS.

EEEEEEEEEE ' 21,39 um

(a) (b)
Figure 1V-4 Niveau F1LNE1 post-CMP: vue de la nadrBHI et du plan de masse flottant de

I'antenne B2 et des motifs B1 (a) et zoom sur &gmsgentre patchs SHI (b)
IV.2.2 Briques polymeéres en couche épaisse

Comme nous I'avons mentionné dans le paragraplell]lles matériaux AL-X et SINR
ont été sélectionnés a la fois pour leur propriétékectriques et mécaniques compatibles a
la fois avec le design électrique et le procédéédéisation du véhicule de test dans la ligne
back-end silicium. Le point commun entre ces deaxémaux est qu’ils sont photosensibles
ce qui permet de réaliser des motifs et des viesiment par insolation et développement
photo. Cette propriété sera exploitée uniquemeat |gorésine SINR alors qu’une technique
alternative de gravure employant un masque dur nairsera utilisée pour I'AL-X. Pour
I'expérimentation, nous disposons de la versiomuche-mince » 2010 de I'AL-X qui est
disposée par enduction centrifuge alors que laioer3170 de la résine SINR est fournie
sous forme de films secs de différentes épaissglgeuvent étre laminés sur 'empilement.

IV.2.2.1 Développement d’'un nouveau procédé AL-X2010 en 12 pm
a) Etude de I'étalement AL-X

Les séries de polyméres AL-X pour le packaging egaexistent en trois formules

(notées 2003, 2010 et 2030) pour des épaisseursnalas respectives de 3 um, 10 um et
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30 um. Pour notre application, nous ne disposoersdgula version AL-X2010. Le procédé
d’étalement a donc été ré-optimisé pour atteindee@paisseur finale de 12 pm a moyennant
des plaques d’étude. La Figure V-5 montre I'éviolutde I'épaisseur de la couche polymere
pour une vitesse de tournefgpinner)de 500 rpm. Les mesures de I'épaisseur sont ééalis
sur neuf points (un central et huit disposés eixtrbes épaisseurs mesurées se situent dans
la gamme 11.17 —12.26 um avec une valeur moyermeld7 um. En prenant en
considération la couche Si@u niveau damascene SHI et la couche SiN, unelaiom
électromagnétiqgue a permis de confirmer que lesnmes et les lignes de transmission

conservent leurs performances globales avec cechempilement.

16

14
12

=
o

Epaisseur (um)

o N b~ O ©

Etalement Insolation Recuit

B Min Max

Figure V-5 Evolution de I'épaisseur de la coucHe X pour une vitesse de tournette de 500 rpm
b) Gravure du masque dur et des vias

Pour réaliser les vias, nous optons pour une geadur polymere AL-X a l'aide d’'un
masque dur Si® Cette méthode permet de réaliser des profils délemre qualité par
rapport a une photolithographie classique pourfdeteurs de forme visés (3:4 et 3:8 pour
des diamétres de vias respectif de 16 um et 32 pan)nacro-étape débute par le dépot
d'une couche Si@de 2 um dépaisseur et d'une résine photosensible8 um. Apres
insolation et développement de la résine, le teahsle forme entre la résine et I'oxyde puis
entre I'oxyde et I'AL-X se fait par deux étapesgtavure séche successives selon le Tableau
IV-2. Les restes du masque dur sont ensuite enlpaégravure humide BOBuffered
Oxide Etch) Finalement, une étape de décapg@igscum)est réalisée afin de biseauter le
haut des vias en préparation au dép6t métalligusugura. Dans ces conditions, le niveau
damasceéne cuivre est a nouveau exposé a l'air dbreiveau des zones gravées. Cette
exposition est susceptible de mener a I'oxydatiorioshd des vias et a la rupture du contact

électrique entre les niveaux F1LNE1 et FILNE2 coneenenontre la Figure IV-6(a). Une
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désoxydation a I'aide de I'acide fluorhydrique (Hi®rmet dans ce cas d’éliminer la couche
d’oxyde selon la Figure 1IV-6(b).

(@) (b)

Figure V-6 Observation d'une chaine de vias agrasure (a) et aprés désoxydation (b)

Tableau IV-2 Etapes de réalisation du niveau SHINE1 par procédé damascene cuivre

Macro-étape Commentaires / Conditions

Etalement AL-X 12 um / Insolation pleine plaqueecRit

Si-HR (p>1kQ.cm)

Dép6t masque dur SE2um)

Si-HR (p>1kQ.cm)

Photo & Gravure séche Si@0s ; Q + 70 min ; CHE— Sk)
Arrét sur AL-X

Si-HR (p>1kQ.cm)

Gravure via AL-X (27 min ; S~ Q)
Arrét sur Cu

Si-HR (p>1kQ.cm)

Retrait des restes du masque dur

Décapage (Descum)
Si-HR (p>1kQ.cm)

Désoxydation CuO

c) Caractérisation morphologique

La Figure IV-7 montre un des résultats de carad@dn morphologique (au microscope

électronique a balayage MEB) d’'un via de 32 umésiau centre du wafer avant la
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consommation totale et le retrait du masque duav(ge partielle). Différentes coupes ont
été réalisée sur le lot d’étude pour s’assurer lgugravure débouche sur le niveau
damascene cuivre. Les coupes MEB (a) et (b) donmerdiametre final d’environ 34 pum
pour une profondeur de 11.6 um. A ce stade de dauge, I'épaisseur du masque dur
restante est de 0.7 um. La Figure V-8 présentevueede dessus des motifs de test DC
(puce B1) avec des vias de 16, 32 et 50 um de tliame

X2.50K ‘12.908m 3 X308.0K ‘1.8@sm

() (b)
Figure V-7 Coupe MEB d'un via de 32 um de diamé&eavec zoom sur le bord haut (b)

00

060 0-0 60
©-0 6-0 00 B0 O-0 6-0 60

(a) (b)

Figure 1V-8 Vue de dessus des motifs de test D@t(apom sur les vias de 32 pum (b)
IV.2.2.2 Procédé standard SINR3170 en film sec 12 pm

La réalisation des vias dans la résine SINR ege fdirectement par insolation et
développement d’'un film sec photosensible de 12dpaisseur. Ce procédé comporte
deux étapes de recuit : un PEB (Post-Exposure Bak@)D°C est réalisé aprés insolation et
un recuit de stabilisation a 180°C aprés dévelogmenDans ces conditions, le taux de
rétrécissement du film est d’environ 4% (perte den sur I'épaisseur totale de la résine).
Une vue générale des vias dans les motifs de ©stdD donnée par la Figure 1V-9(a) avec
un zoom sur les vias de 32 um dans la Figure 1Y-9(s mesures au microscope optique

démontrent qu’en fin de procédé, ces vias ont amdire externe entre 30 et 30.5 um.
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Tableau V-3 Réalisation de vias dans la résineR8IN 0

Macro-étape

Commentaires / Conditions

Si-HR (p>1kQ.cm)

Laminage film sec 12 um a 110°C

Si-HR (p>1kQ.cm)

Photo SINR (insolation, PEB 120°C / 180 sec, dguaémnent)
Recuit 180°C / 1h
Désoxydation CuO

0-0 00 00
0-0 0-0 0-0 6-0 0-0 6-0 00

@)

(b)

Figure 1V-9 Vue de dessus des motifs de test D@t(apom sur les vias de 32 pum (b)

IV.2.2.3 Conclusions sur les polymeéres épais

L'étude de gravure des vias dans les deux polymsédectionnés ne révele pas de

limitations technologiques particuliéres. Nous metes que la gravure a base de masque dur

nécessite des étapes de fabrications supplémentgiieajoutent plus de complexité au

procédé. Une caractérisation morphologique au MEB das dans la résine SINR reste

envisageable voire nécessaire afin de mieux évidugualité de la gravure (pente, diamétre

des vias).

IV.2.3 Reéalisation des antennes sur le niveau F1LNE2

Les étapes suivantes sont communes aux deux \emiavec AL-X et SINR. Aprées

gravure des vias dans le polymeére, un dép6t pldiegude de deux couches successives de

titane (100 nm) et d’or (1 um) est réalisé par PPDysical Vapor Deposition)es profils

des lignes de transmission et des antennes deveaunsont ensuite définis a I'aide d’'une

gravure par faisceaux d’'ions IBon Beam Etching)Cette technique de gravure permet de

répondre aux spécifications géométriques sur leemsions critiques du niveau F1LNE2
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avec une tolérance dd um. Les deux macro-étapes relatives a ce nivaireprésentées

dans le Tableau IV-4.

Tableau V-4 Etapes de réalisation du niveau F1ILNE2

Macro-étape Commentaires / Conditions

Dépbt pleine-plaque Ti (100 nm) + Au (1 um)

Si-HR (p>1kQ.cm)

Photo antennes (F1LNE2)
] Gravure IBE (24 min)
Si-HR (p>1kQ.cm) CD =10 pum

Les résultats de caractérisation morphologique & Mes vias aprés métallisation sont
donnés par la Figure IV-10. L’épaisseur de la nigtdilon varie entre 0.9 um au fond du via
et 2 um sur les bords. Cette observation a été lébdeppar une inspection optique des
antennes et des motifs de test afin de vérifiendijrité globale des dispositifs selon la
Figure IV-11.

X2.56k ‘12.0sm XS.00K ‘6.00sm

@) (b)
Figure 1V-10 Coupe MEB d’un via de 32 um apres dépAu (a) et zoom sur le bord du via (b)
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(@) (b) (c)
Figure 1V-11 Vues de dessus des motifs de testd)@e I'antenne C1 (b) et de I'antenne F2 (c) en

fin du procédé face-avant
IV.2.4 Procédé face-arriére

Une fois le procédé face-avant finalisé, nous pioné a un collage temporaire des
wafers silicium a une poignée verre afin de réallsampilement de la face arriere. La
poignée fait 700 um d’épaisseur et est collée alemsilicium sur sa face avant a l'aide
d’une colle polymére temporaire de 30 um d’épaissgn amincissement grossi@oarse
grinding) permet dans un premier temps de faire passeri$eéma du wafer de 725 um a
230 um. Cette étape est suivie d’un amincissene(fifie grinding)afin de s’approcher de
I'épaisseur nominale de 200 um avec une tolérareetdd um. De méme que pour
I'empilement de la face avant, une couche barr&ih de 50 nm d’épaisseur est utilisée
pour isoler la métallisation du substrat siliciuiette métallisation est faite a partir de deux
couches en titane et cuivre avec des épaisseyrsctages de 50 nm et 400 nm. Le role du
titane est d’améliorer I'adhérence du cuivre austab et d’éviter sa délamination. Les
wafers sont ensuite décollés de la poignée vertramgférés sur un film adhésif sensible aux
rayons UV monté sur un cadre métalligfieme) avant d’étre découpés. L'insolation du

film apres découpe permet finalement d’extrairepl@ses une a une.
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Tableau IV-5 Etapes du procédé face-arriere

Macro-étape Commentaires / Conditions

Scellement sur poignée verre (colle polymére 30 um)

Amincissement grossier a 230 um

, Amincissement fin 200 pm
Si-HR (p>1kQ.cm)

Dépbt barriere SiN 50 nm
Dépot pleine-plaque : Couche d'accroche Ti (50 atru
(400 nm)

Retrait de collédebonding)
Collage sur film UV

Découpe

IV.3 Caractérisation DC des prototypes

Avant de poursuivre le procédé de fabrication, datiouité électrique dans les vias
métallisés est vérifiée a I'aide d’une caractéisaDC des motifs pseudo-Kelvin de la puce
B1. Cette puce comporte trois chaines de deuxgesiguatorze vias avec des diametres
nominaux de 16, 32 et 50 um. Nous présentonsdaidsultats de mesure de résistance pour
des chaines de 2 et 6 vias. Cette étude nous pentretautres de voir I'impact de I'étape de
désoxydation du niveau damascéne cuivre F1LNElascontinuité électrique ainsi que de

vérifier 'ouverture des vias pour différents dignes.

La cartographie des wafers 200 mm pour les protstygrec AL-X sans désoxydation
montre que la plupart des puces présentent unetadse totale supérieure a@@our les
deux chaines (Tableau IV-6). Le rendement du we$tiégérement amélioré pour les vias

de 32 um et 50 um de diamétre.
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Tableau V-6 Résultats de caractérisation DC das @ans I'AL-X sans désoxydation CuO : Champs

en noir hors-spécification (résistance supériearkasrésistance de seuil)

Chaine ® =16 pm ® =32 pm ® =50 pm

Seuil Rmax = 10Q

L’observation des prototypes ayant subi une désatityal montre une nette amélioration
avec un rendement de 99% pour les vias de 16 08 pour les deux autres variantes
méme en réduisant le seuil de la résistanc@gTableau IV-7).

Tableau V-7 Résultats de caractérisation DC das &ans I'AL-X avec désoxydation CuO : Champs

en noir hors-spécification (résistance supériearkesrésistance de seuil)

Chaine ® =16 pm ® =32 pm ® =50 pm
Seuil Rnax=1Q
2
6
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Les résultats des prototypes avec la résine SINRnent que malgré la désoxydation, les
vias de 16 pm présentent une discontinuité élesriGeci veut dire que pendant la phase de
développement de la résine, les vias ne débouglasnsur le niveau F1LNE1. Pour les vias
de 32 um et 50 um, les rendements sont de 1008%&tr&spectivement pour les chaines de
2 et 6 vias. Il s’agit dans ce cas d'un problénwudérture des vias & 16 pum.

Tableau 1V-8 Résultats de caractérisation DC das @ans la SINR avec désoxydation CuO : Champs

en noir hors-spécification (résistance supériearkesrésistance de seuil)

Chaine ® =16 pm ® =32 pm ® =50 pm

Seuil Rmax = 10Q

La comparaison des résultats issus des prototygaséds avec I'AL-X et la SINR
montrent I'intérét de I'étape de désoxydation naaissi celui de I'adoption d’'une gravure a
base de masque dur pour réaliser des vias a teuiade forme. Etant donné que nous nous
sommes limités a un procédé standard pour la réSINR, une optimisation de la
lithographie dans le cadre d’'un développement deduté reste aussi envisageable dans le
futur. Dans le Tableau IV-9, nous donnons les témild’extraction de la résistance
minimale par via unique a partir des mesures fgitesr les trois configurations citées
précédemment.
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Tableau 1V-9 Résistance minimale par via uniqu€en

® =16 um ® =32 um ® =50 um
AL-X sans désox. 0.15 0.12 0.12
AL-X avec désox 0.14 0.12 0.11
SINR avec désox. 1.26 0.21 0.14

I1V.4 Caractérisation des antennes avec AL-X2010

L'étude expérimentale a été limitée dans le cadreaite étude aux sept antennes sans
vias du véhicule de test antennaire avec la coudibkectrique a base d’AL-X. Les
prototypes réalisés avec la résine SINR ainsi ge@htennes avec acces CPW et transitions
CPW-CPS seront étudiées dans des campagnes deenfatunes. Pour la suite, nous
présenterons les résultats de caractérisationasgetine F2 (avec acces CB-CPS) et du
réseau B2 (avec acces CB-CPW et CB-CPS). Les decespen question sont présentées

dans la Figure 1V-12.

(@) (b)
Figure IV-12 Microphotographies de I'antenne F2dgajlu réseau B2 (b)

IV.4.1 Présentation du banc de mesure

Les mesures des antennes ont été réalisées sanaméveloppé par I'université de Nice
Sophia-Antipolis et décrit dans la référence [98¢ banc intégre une station sous pointe
avec un analyseur de réseau Agilent PNA-X et pedeetaliser des mesures d'impédance
et de diagramme de rayonnement en trois dimengiite a un bras robotisé capable de
scanner en azimut et en élévation sur 74% de kasglide d’une sphére. La Figure IV-13(a)
montre une vue globale du montage expérimentakupport de I'antenne sous test (AUT)
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est réalisé a base d’'une mousse transparente aes @fectromagnétiques aux fréquences
millimétriques comme le montre la Figure 1V-13(Be support comporte une partie fixe et
une partie amovible usinée en fonction de la géoenéé la puce a mesurer et assemblée sur
le banc a l'aide de deux vis plastiques selon daitféi 1V-13(c).

(a) (c)

Figure 1V-13 Vue globale du banc (analyseur deaés®n représenté) (a) avec zoom sur la pointe

(b) et la partie amovible du support en mousse (c)
IV.4.2 Mesures d'impédance

La Figure 1V-14 donne une comparaison des coeffisiée réflexion simulés et mesurés
pour I'antenne simple F2 avec accés CB-CPS airsipgur le réseau de deux éléments B2.
Concernant I'antenne F2, les mesures démontrenbamee concordance avec la simulation
électromagnétique : le coefficient de réflexion imad S11 est inférieur a -30dB a
60.72 GHz (contre 61 GHz en simulation). Nous catosts une |égére augmentation de la
bande passante par rapport a celle prévue panidation. Celle-ci dépasse les 20% pour un
critere d’adaptation a -6 dB et vaut 9.7% pour rtee d’adaptation a -10 dB sur la bande
58.36 — 64.16 GHz. Les résultats de la mesure skearéB2 sont également cohérents avec
ceux prédits par la simulation. Le coefficient dglaxion mesuré est S11 =-19.2dB a
63 GHz (au lieu de 62.8 GHz en simulation). L’'amerest adaptée a -10 dB sur la bande
60.2 — 66.7 GHz ce qui fait une bande passantévelde 10.8%. Cette bande est supérieure

a 20% si I'on prend en considération un critéreldf#ation a -6 dB.
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Figure 1V-14 Coefficient de réflexion simulés etsueés de I'antenne F2 (a) et du réseau B2 (b)
IV.4.3 Mesures de rayonnement

La mesure du gain de lantenne F2 selon l'axe ppalcmontre que le gain en
polarisation principale varie entre -1 et 2 dBi $arbande 57 — 66 GHz alors que nous
attendions des valeurs de I'ordre 5 dBi sur cediede. Le niveau de polarisation croisée est
relativement élevé mais reste en dessous de -@&idBgte la bande 57 — 66 GHz selon la
Figure 1V-15(a). Cependant, en observant les diagres de rayonnement dans les deux
plans principaux (Figure 1V-16) a des fréquenceseeb8 GHz et 66 GHz, nous constatons
que ceux-ci présentent un dépointage d'environ @&iis le plan E par rapport a l'axe
vertical. La valeur maximale du gain selon cet araggt de 3.6 dBi & 64 GHz selon la Figure
IV-16(a). Ce dépointage n’est pas di a la réflexianla pointe car celle-ci se situe dans le
plan H de I'antenne (d’ou la zone masquée surdarkilV-16(b) mais pourrait s’expliquer
par un déséquilibre entre les deux brins de leeli@B-CPS di a la dissymétrie du balun
GSG-GS ; ce déséquilibre pourrait également exetide niveau relativement élevé de la
polarisation croisée. Le rapport avant-arriere JFéBt compris entre 16 dB et 25 dB sur
toute la bande. A 60 GHz, I'angle d’ouvert#ess vaut 63° et 70° dans les plans E et H
respectivement. Du fait du dépointage du faiscéangle d’'ouverture dans notre cas est
estimé a partir du point pour lequel le gain eskimal (en I'occurrence 30° pour le plan E
et 0° pour le plan H). Sur la bande 57 — 66 GHgdm en polarisation principale du réseau
B2 est compris entre 1.28 dBi (a 58.5 GHz) et ®Bb (a 64.2 GHz) selon la Figure
IV-15(b). Le rapport Co-Pol/Cross-Pol est supéri@ur25 dB sur toute la bande. Les
diagrammes de rayonnement dans les plans E etttisonés par la Figure 1V-17. La zone
de masquage de la pointe se situe dans ce cadedplas E. Nous constatons que dans les
deux plans principaux, I'allure générale des diagm@s est concordante avec celle prédite

par la simulation électromagnétique. Ceux-ci samti@s sur I'axe verticalo(= 0°). Le
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rapport avant-arriere est supérieur a 14 dB sutetéa bande. L'angle d’ouvertur®sqs

mesuré a 64 GHz (point le plus proche de la résmnar63 GHz) vaut 60° dans le plan E et
55° dans le plan E.
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Figure 1V-15 Gains mesurés en fonction de la frégeeselon I'axe vertical principal de I'antenne F2
(a) et du réseau B2 (b)
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Figure 1V-16 Gain mesuré de I'antenne F2 dansde @ (a) et le plan H (b)
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Figure 1V-17 Gain du réseau B2 dans selon le pléa) €t le plan H (b)

IV.4.4 Diagrammes 3D du réseau B2

Dans cette section, nous présentons les résuligsntesures des diagrammes de
rayonnement en 3D qui permettront d'estimer I'effité de rayonnement du réseau B2.
Dans le cadre de ces travaux, des prototypes supptéires antennaires sur silicium basse-
résistivité a 1@.cm (dopé au bore) ont également été fabriquéss Mowprofitons donc afin
de mener une étude comparative entre ces protoipesux réalisés sur silicium haute-

résistivité pour voir I'impact du substrat sur fleacité de rayonnement.

La mesure d'impédance de I'antenne B2 sur siliclasse-résistivité montre que la
résonance est décalée a 66 GHz et que le coeffibieréflexion passe en dessous de -10 dB
a partir de 62 GHz. Ce décalage pourrait provehineal différence entre la constante
diélectrique des substrats basse-résistivité desceles substrats haute-résistivité utilisée

initialement pour le design:(= 11.7).

La comparaison des performances rayonnées dedypesosur silicium HR et BR reste
pertinente si 'on se place dans la bande adapiéel@ dB partir de 62 GHz). Les
diagrammes de rayonnement 3D sont représentéslelahableau IV-10 sur cing points
fréquentiels entre 58 GHz et 66 GHz avec un pa3 @elz. Le tableau rapporte les gains en
polarisations principale (Co-Pol) et croisée (CtBsf selon I'axe principal de rayonnement.
L'évolution du gain en polarisation principale em€tion de la fréquence est donnée par la
Figure IV-19(a). Pour les deux prototypes, le gaigmente en fonction de la fréquence. Sur
la bande 57 — 66 GHz, celui-ci varie entre 1.8 .8tL8Bi pour le prototype sur silicium

haute-résistivité (Si-HR) et entre -2 et 2.86 dRiup le prototype sur silicium basse-
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résistivité (Si-STD). L'efficacité de rayonnemerglaulée par intégration de la densité de
puissance rayonnée sur la zone mesurable varie 9% et 40.39% pour le prototype sur
Si-HR et entre 6.5% et 22% pour celui sur Si-STD. [@enant en considération le
rayonnement dans la zone masquée, nous nous atterdaes valeurs d’efficacité de

rayonnement supérieures a celles rapportées ici.
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Figure 1V-18 Coefficient de réflexion du réseau &2 silicium basse-résistivité

10 50
= 5 40
3 L
- / S 30
‘w O =
2 / £20 =
i 10 g
Sy |
10— (|
50 55 60 65 70 50 55 60 65 70
Freq (GHz) Freq (GHz)
—B2 Si-HR —B2 Si-STD —B2 Si-HR —B2 Si-STD
() (b)

Figure IV-19 Gain maximal (a) et efficacité de ragement (b) du réseau B2 en fonction de la

fréquence
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Tableau 1V-10 Diagrammes de rayonnement 3D desiaageB2 sur silicium haute et basse résistivité

i Si-HR (p > 1 kQ.cm) Si-LR (p=10Q.cm)
Fréquence - - - -
Co-pol (dBi) | Cross-pol (dBi) Co-pol (dBi) ‘ Cross-poldBi)
58 GHz
2.74 -28.83 -1.01 -37.98
60 GHz
4.25 -23.05 0.5 -35.68
62 GHz
4.48 -23.3 0.86 -35.26
64 GHz .
4.84 -24.66 2.4 -30.5
66 GHz ,
5.31 -22.77 2.86 -36.8
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IV.5 Caractérisation des matériaux AL-X et SINR

Dans cette section, nous nous intéressons a l@iinades propriétés diélectriques des
matériaux AL-X et SINR utilisés pour les véhicutistest antennaires. Comme nous l'avons
mentionné dans le paragraphe 1ll.4, les propriéigsces matériaux sont connues a une
fréquence maximale de 1 GHz. L'intérét des lign8s@PW réside dans l'effet de blindage
(shielding)offert par le plan de masse flottant. Il est apwssible d’évaluer les propriétés de
la ligne de transmission indépendamment du subsiticitm. Pour la formulation théorique,
nous nous basons sur les références [99] et [LOfajtent des propriétés de propagation

dans les lignes CPW classiques et CB-CPW a I'agdgashsformations conformes.
IV.5.1 Transformation conforme et facteur de remplissage

La Figure IV-20 rappelle la géométrie de la ligiietbde type CB-CPW avec S = 34 um,
G=40pum et W=90um. Pour la suite du calculusnsupposons que le champ
électromagnétique est confiné autour du conduatentral et dans la couche diélectrique.
Par conséquent, les propriétés de propagationdépendre principalement de la largeur du

conducteur central, du gap et de la hauteur dedigjue.

| | | |
. W GiS
I | I |
..... ] I ] [ Au ]
h1 Diélectrique
h, Si-HR (p > 1 kQ.cm)

Figure 1V-20 Rappel de la géométrie d'une ligne CIBA/

La métallisation Ti-Au utilisée pour nos véhicutisstest fait une épaisseur totale t = 1um
qui reste non négligeable devant I'épaisseur deodache diélectrique 112 pum. La
référence [100] introduit un facteur de correctiogui permet de prendre en considération
cette épaisseur dans la transformation conformia liigne CB-CPW :

1+ In(2h/t
A= 1.25t# Eq. IV-1

Ainsi, la largeur du conducteur central et le gapt €orrigés par I'addition d& a chaque
terme. Les paramétres géométriques a et b utjlieés le calcul du facteur de remplissage

sont donnés par les équations Eq. IV-2 et Eq. IV-3
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_s,A
A=373

Eq. IV-2 b=a+ (G+A4) Eq. IV-3
Le facteur de remplissage, tel que défini dansaegraphe 11.3.3, s’écrit dans ce cas
selon Eq. IV-4, ouk; et k; représentent respectivement les modules et colemdie

l'intégrale elliptique complete de premiere espéicsont donnés par les équations Eq. IV-5 a
Eq. IV-6:

K(kq)
K (k1)
= Eq. IV-4
1T Kk | Kky) ’
K(ky) ~ K(k3)
tanh(ma/2h) a
= Eq. IV-5 k, == Eqg. IV-6
1™ tanh(mb/2h) a 27 h .

IV.5.2 Parametres de propagation

La constante de propagation et la permittivité tnea effective sont respectivement
extraites a partir des équations Eq. II-1Eetur ! Source du renvoi introuvable. selon la
méthode détaillée dans le paragraphe I.2.2. Datr® rcas, nous utilisons deux lignes de
longueurs respectives L1 =600 um et L2 =2L1 =012t pour faire un de-embedding
différentiel.

e

a

Figure 1V-21 Masques et microphotographies desbgv0Q CB-CPW de longueur L1 = 600 um (a)
et L2 =1200 pm (b)

La Figure IV-22 donne les paramétres S de la lg@@um apres un de-embedding L2L
pour les lignes avec AL-X et SINR. La ligne estrbaaptée sur toute la bande 0 — 67 GHz
avec un coefficient de réflexion S11 inférieur & eB pour les deux variantes avec une

adaptation légérement meilleure pour la SINR. Lesrlwes d’amplitude du coefficient de
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réflexion S21 suivent la méme évolution sur towdebbnde et démontrent des pertes
d’insertion inférieures a 0.4 dB. Nous notons toet méme qu’autour de 35 GHz, le
coefficient S21 remonte prés de 0 dB pour la ligoe AL-X. Cette zone fréquentielle

aberrante n'est pas a prendre en considération.
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(a) (b)
Figure 1V-22 Coefficient de réflexion S11 (a) ekefficient de transmission S21 (b) de la ligne CB-
CPW apres de-embedding

Apres le de-embedding, I'impédance caractéristigpigt étre extraite soit directement a
partir des parametres S de la ligne de transmissédon Eq. V-7 comme nous l'avons
démontré dans le paragraphe 1.2.2, soit a padidad permittivité relative effective en
utilisation une transformation conforme selon B8l Dans ce dernier cas, nous supposons
gue la ligne est sans pertes et que la partie maagi de I'impédance caractéristique est

nulle. Le résultat d’extraction de la permittivitdative effective sera donné plus loin.

, (L +811)? =85

Z;=12 Eq. IV-7
‘ ° (1 - 511)2 - 5221 d
, __60m 1
© Jererr Kla) | K(kp) Eq. IV-8

K(ky) = K(k3)
Dans la Figure IV-23, nous donnons une comparagsdre I'impédance caractéristique
extraite a partir des parametres S (aprés de-ermgpdtk la ligne CB-CPW) et celle

recalculée a partir de la permittivité relativeeefive.

Pour la ligne sur AL-X, I'impédance caractéristigeiraite suit une évolution stable a
partir de 10 GHz et vaut (53.8 - 1.36¢))a 60 GHz alors qu'a cette méme fréquence,
I'impédance recalculée est de 488selon la Figure 1V-23(a). Nous constatons la méme

tendance pour la ligne sur SINR comme le montreidare IV-23(b), avec une impédance
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extraite de (52.3 — 2{p et une impédance recalculée de 49.& 60 GHz. Ces valeurs sont
cohérentes avec celles prédites pendant la phasendeption de la ligne CB-CPW traitée

par le paragraphe 111.4.4.

100 100
50 (__. = 50
g o g o
N N
—Re(z) —Re(Z))
-50 —1Im(z) -50 —1Im(z) 7
—_ Re(Zc) recalculée —_ Re(Zc) recalculée
100 I I I I 1100 I I I I
0 1 2 3 4 5 6 7 0 1 2 3 4 5 6 7
Freq (Hz) <10° Freq (Hz) x 10"
() (b)

Figure 1V-23 Impédance caractéristique extraiterpaligne CB-CPW avec AL-X (a) et SINR (b)

L'extraction de la constante de propagation a pdds matrices de transfert des deux
lignes de transmission (selon I'équation Eq. Il-dd paragraphe 11.2.2) nous permet
d’accéder a la constante d'atténuatiorprésentée dans la Figure 1V-24. Pour les deux
matériaux, la constante d'atténuation reste enodissge 0.65 dB/mm sur toute la bande de

mesure.

[y

— AL-X
—SINR |

o
)

o
o

o (dB/mm)

o
>
4};‘

o
N

0
0 1 2 3 4 5 6 7
Freq (Hz) X 1010

Figure 1V-24 Constante d'atténuation de la ligne CIBN
IV.5.3 Extraction de la permittivité relative

Selon les mémes références citées précédemmeet;nttivité relative effective est liée

a la permittivité relative de la couche diélectaqar la relation Eq. IV-9 :

£ -1
sreff=1+q(sr—1)=>£r=%+1 Eq. IV-9
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La permittivité relative effective est extraite arfir de la constante de phgsdpartie
imaginaire de la constant de propagation) seloquBéion Erreur ! Source du renvoi
introuvable. du paragraphe 11.2.2. Dans la Figure IV-25, nowsnbns les résultats
d’extraction de la permittivité relative effectivde la ligne CB-CPW et de la constante
diélectrique des matériaux AL-X et SINR. Ces dertandeurs sont relativement stables pour
les deux matériaux sur la bande 10 — 67 GHz. A 8@,E& permittivité relative effective de
la ligne sur AL-X est de 2.35 et la constante digglgue du matériau vaut 2.73. Ces valeurs

sont respectivement de 2.1 et 2.4 pour les protstgvec SINR.

5 5
Ereff reff
4 g (ALX) ] 4 ‘ ~—€(SINR)
3 N S N 3
AN N -
2 2 [ T e
1 1
0 0
0 1 2 3 4 5 6 7 0 1 2 3 4 5 6 7
Freq (Hz) 10 Freq (Hz) 10

x 10 x 10

(a) (b)
Figure 1V-25 Permittivité relative effective deligne CB-CPW et constante diélectrique de I'AL-X
(a) et de la SINR (b)

IV.5.4 Extraction de la tangente de pertes

Pour I'extraction de la tangente de pertes, noasgatons de fagon analogue a la méthode
utilisée pour caractériser le molding. Connaistaebnstante de propagation et I'impédance
caractéristique, nous pouvons extraire les par@s&LGC distribués de la ligne CB-CPW
apres de-embedding sous I'hypothése de propaggtiesi-TEM selon les équations Eq.
[1-15 & Eq. II-20 données précédemment. Du faitalfinement du champ électrique autour
du conducteur central, la capacité entre celut-t2 plan de masse flottant peut étre négligée
devant la capacité intrinseque de la ligne de imésson. Dans le modéle RLGC, la capacité
linéique s’écrit donc comme la mise en paralléléadeontribution de la couche diélectrique
(AL-X ou SINR) et celle dans l'air. En se basant lsutransformation conforme de la ligne
CPW décrite dans le chapitre Il de la référenc@]1l@ capacité dans la couche diélectrique
est égale a celle dans I'air pondérée par la cotes@iélectrique de cette couche. Ainsi la

capacité totale s’écrit selon Eq. IV-10 :
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C = Cgjer + Coir

~(1+2)c
- & diel

Une fois que 'on a extrait la contribution de lauche diélectrique a la capacité linéique

Eq. IV-10

de la ligne CB-CPW, la tangente de pertes peut @&tleulée a partir de celle-ci et de la
conductance linéique G selon Eqg. IV-11.

tand =

Eq. IV-11
Caiel

Les résultats d’extraction sont présentés dansidmré IV-26. Les deux courbes
présentent des variations brusques en fonctioa éi@duence. Sur la bande 10 — 30 GHz, la
SINR présente des pertes supérieures a celle deX'at la tangente de pertes se situe
globalement entre 0.005 et 0.05 pour les deux iaabér Au-dela de 40 GHz, les deux
matériaux présentent des comportements sensiblegigiilires jusqu'a 62 GHz. Afin
d’avoir une base de comparaison cohérente entaeles matériaux autour de 60 GHz, nous
limitons I'étude a la bande 59 — 61 GHz. Dans ce#tede fréquentielle, les deux matériaux

présentent de faibles pertes avec 0.001 &4af.01 pour I'AL-X et 0.001 < téh< 0.015

pour la SINR.
0.5 T T
—AL-X
0.4 —SINR |
0.3
)
c
3
0.2
0.1
iy /
0 At
0 1 2 3 4 5 6 7
Freq (Hz) «10%

Figure 1V-26 Tangente de pertes des matériaux Aét-%INR
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IV.6 Conclusion

Ce chapitre a permis de valider expérimentalementdncept d'antennes intégrées
60 GHz a réflecteur SHI sur silicium. Aprés aveitroduit le véhicule de test, nous avons
abordé les différentes étapes de fabrication sligte silicium 200 mm. La partie la plus
délicate de la fabrication a porté sur la gravuréaanétallisation de vias dans la couche
diélectrique intermétallique a base des matérianlynperes AL-X et SINR. Un nouveau
procédé d'étalement et de gravure en couche épdesda série AL-X2010 a été mis en
ceuvre. La caractérisation DC des vias a permisatearen évidence I'intérét d’adopter un
procédé de gravure a base de masque dur par ragppamt procédé classique basé sur
l'insolation et le développement du diélectriqueotasensibles. La comparaison de
dispositifs ayant subi une désoxydation du niveamakcene cuivre a démontré l'intérét de
cette étape pour garantir la continuité électrideg vias. Deux prototypes antennaires (F2 et
B2) ont été caractérisés en impédance et en ragmmteavec des propriétés intéressantes a
I'état de I'art en matiere d’antennes intégréessslicium et avec un gain considérable en
compacité verticale par rapport aux réalisatiorc@dentes avec cavité (typiqguement 25%
sur I'épaisseur totale du module si I'on prend diles de brasure de 100 um de hauteur).
Les matériaux AL-X et SINR, dont les propriétésleti&iques sont méconnues au-dela de
1 GHz ont été caractérisés sur toute la bande BTGHz en utilisant des lignes de
transmission CB-CPW et les outils d’extraction déppés dans le chapitre Il. Les résultats
de caractérisation viendront enrichir le catalogas matériaux diélectriques utilisés dans la
ligne de fabrication silicium et particulieremengux utilisés pour la conception de

dispositifs passifs en bandes millimétriques.

En perspective, nous envisageons de continuerrdetéaisation du reste du véhicule de
test afin d’avoir une meilleure compréhension @apact de chaque paramétre du design ou
du procédé de fabrication sur les performancesadesnnes. Les résultats d’évaluation de
I'efficacité de rayonnement partielle des prototy@2 sont trés encourageants, notamment
pour les prototypes réalisés sur silicium bassisti¢isé et ouvrent la voie vers
l'implémentation d’antennes a réflecteurs SHI adssh pour des antennes millimétriques
de type AiP que AoC. Une premiéere estimation dffidacité de rayonnement pourra étre
faite prochainement en se basant sur une méthodeidby utilisant la simulation
électromagnétique pour l'intégration de la dendiéépuissance sur la zone non accessible a

la mesure. [101].
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

« Bilan des travaux

Cette thése a pour objectifs de présenter et dritdisles contributions techniques au
développement et a 'amélioration de modules raégfences millimétriques ainsi que les
différentes possibilités d'intégration offertes partechnologie Interposer 3D sur silicium.
Plus spécifiquement, les travaux présentés posent’étude, 'assemblage, le test puis
I'amélioration d’'un module émetteur-récepteur opésur la bande 60 GHz et destiné a des

liens sans fil a tres haut débit (multi-Gbps) ebarte portée (1 — 10 m).

Dans lepremier chapitre, le théme des modules radiofréquences millimédsqa été
abordé progressivement selon trois axes: prem@&renmmous mettons en évidence les
spécificités de la propagation sur la bande 300-@Hz et notamment la présence de pics
d’absorption dus aux différents espéces gazeusésemies dans l'atmospheére. Cette
alternance entre pics d’'absorption et fenétresatesmission joue un réle fondamental dans
la distribution et I'allocation des bandes fréqueltds pour différentes applications relevant
des domaines des radars, des télécommunicatiods, [étagerie. Dans un second temps,
nous nous intéressons aux modules émetteurs-raceptallimétriques et particulierement
ceux avec antennes intégrées de type AiP. Nousalresun état de l'art des derniers
développements dans ce domaine en mettant I'aciemia diversité des technologies

employées pour la réalisation des boitiers.

Le second chapitrea été consacré a la caractérisation, I'assembdade test d'un
module radiofréquence 60 GHz intégré en 2.5D sterposer silicium développé dans le
cadre d'un projet industriel. Les briqgues de basentbdule qui incluent les lignes de
transmission, les interconnexions TSV ainsi qupdymere d’enrobagémolding) ont été
caractérisées sur une large bande fréquentielle{BTGHz). Cette analyse se base sur
I'utilisation de techniques de de-embedding et tlaotion adaptées ainsi que de modeles
électrigues RLGC localisés et distribués. Elle ami® entre autres, de remonter aux
performances électriques des transitions TSV ettdizge les propriétés diélectriques du
molding qui étaient inconnues aux premiers stade$éude. Le module complet a été
assemblé selon deux approches différentes sliteking-lastet stacking-firstselon I'ordre

de report du circuit RFIC sur I'lnterposer. Deggatémission-réception entre deux modules
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en visibilité directe ont été réalisés en se conéort aux spécifications du standard WiHD.

Des trames binaires ont été échangées en utilssmhodulations QPSK et 16QAM a des

débits respectifs de 3.5 Gbps et 7 Gbps et deggwmespectives de 1.4 m et 0.7 m (en
présence de la couche de molding). L'observatienaedules fonctionnants en modes Rx et
Tx a laide d’'une caméra infra-rouge a mis en évide d’excellentes propriétés de

dissipation thermique dans le PCB grace a la cdimu@assurée par I'Interposer et la

matrice BGA.

Dans letroisiéme chapitre, nous avons proposé un nouveau design d’antentégées
sur Interposer silicium en exploitant le conceptrdfiecteur SHI destiné a améliorer le
niveau d’intégration du module tout en conservaeg performances électriques. Ce
réflecteur permet de s’affranchir des cavités aeticher les contraintes sur le controle de la
hauteur des billes de report. Dans ce cadre, dehénsgas d’intégration avantageux s’offrent
a nous : La premiére solution, favorisant la fisdimécanique de I'assemblage, consiste a
garder le circuit RFIC sur la face avant tout eflisant une matrice BGA plein@-ull-
Array). La seconde solution, qui s'inscrit dans la feudle route 3D, permet de réduire la
surface du module en reportant le circuit RFIC lsuface arriere de I'Interposer et en
alimentant les antennes a travers des transiti&ts Tes recommandations de la plateforme
silicium 200 mm nous ont guidé dans l'optimisatidin design et de I'empilement
(notamment dans le choix du diélectrique internfigtag) afin de se conformer aux regles de
dessins et d’'anticiper d’éventuels problemes lila & alisation du véhicule de test. Ce
dernier comprend trois familles d’antennes : Unierame alimentée par une ligne CB-CPS,
un réseau de deux antennes combinant des ligneSRYB-et CB-CPS et finalement une
antenne alimentée par le biais d’'une ligne CPWgtaltransition CPW-CPS. Ces antennes
présentent des gains théoriques de 5.24 dBi, BV215.21 dBi respectivement a leurs
fréquences optimales d’adaptation pour des surfdeesubstrat inférieures ou égales a
10.5 mm2.

Finalement, lequatriéme chapitre adresse la partie expérimentale relative a la
fabrication et & la caractérisation du véhiculetel#. Une premiére section est dédiée a la
description du jeu de masques SHI-1. Pour la coutiélectrique intermétallique, deux
matériaux polymeres ont été sélectionnés : Pooedme SINR photosensible, disposée en
film sec, nous avons réalisé des vias par insolataléveloppement photo selon un procédé
standard. Cependant, pour le polymére AL-X, disppaé enduction centrifugéspin-
coating) une nouvelle brique technologique d’étalemerdygre (& base d’'un masque dur

SiO;) et métallisation a été mise en place. Les preamigsultats de caractérisation DC de
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chaines de vias sont encourageants et seront c@splér des résultats de caractérisation RF
a l'aide de lignes coplanaires combinées avec rdesitions CPW-CPS. Dans ce chapitre,
nous avons également donné les résultats de adsatith en impédance et en rayonnement
de deux prototypes antennaires nommés F2 (antemeligne d’alimentation CB-CPS) et
B2 (réseau a deux éléments avec lignes CB-CPW &CR8) : les mesures d'impédance ont
démontré une bonne corrélation entre les résulfatssimulation et de mesure. Les
performances rayonnées sont cependant relativema&ns bonnes que celle prédites par la
simulation électromagnétique mais restent globatgrsatisfaisantes. L'antenne F2 présente
un gain maximal de 3.6 dBi avec un décalage duramme d'environ 30° dans le plan E.
Pour le réseau B2, les diagrammes de rayonnememnt cemtrés dans les deux plans
principaux et le gain maximal est de I'ordre deb5dBi. Une étude complémentaire sur le
réseau B2 utilisant un substrat silicium bassesti@é a été réalisée dans une perspective
d’'intégration d’'antennes a réflecteur SHI dans mpieement SoC. Grace a la mesure de
diagrammes de rayonnement 3D, une comparaisoreffiedcité de rayonnement partielle
(sur une zone mesurable constituant 74% de la spdémontre que celle-ci vaut environ
20% et 40% respectivement pour les prototypes Baikoium basse et haute-résistivité en
bord de bande (66 GHz). Enfin, les lignes CB-CPWsnont servi dans un second temps a
extraire les propriétés diélectriques des matériauxX et SINR dans la bande DC —
67 GHz.

Ces travaux permettront a court et moyen termedtibuer & une nouvelle génération
de transceivers intégrés en 3D sur silicium ha@séstivité. Les techniques de conception du
packaging adressées dans ces travaux pourrontnéiges a I'échelle pour dautres

applications en bandes millimétriques telles lelara automobiles ou I'imagerie.

« Travaux en cours et perspectives

o Finalisation de I'’étude expérimentale du véhicule de test SHI-1

Comme nous I'avons mentionné dans le chapitre édlesune partie du véhicule de test
SHI-1 a été caractérisée. La suite de I'étude @xdtale porte sur la caractérisation en
impédance et en rayonnement des antennes aves ligganentation CPW, la mesure des
différentes lignes de transmission pour le de-emimgddes antennes et finalement la

caractérisation en phase de réflexion de la SHiidel d'un guide d’onde.

o Roadmap 3D: Vers une intégration verticale des modules

millimétriques
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Dans la continuité des travaux sur les antennes @&flecteur SHI, un nouveau module
intégré en 3D a été congu. Deux designs ont étgopas pour les antennes: le premier est
basé sur le réseau d’antennes B2 avec I'ajoutatedans la couche diélectrique AL-X et de
transitions TSV tandis que le second utilise dderares dipbles simples. La Figure 0-1(a)
montre une coupe schématique du nouveau moduleusreeeprésentation des trois niveaux
de métallisation M (plan de masse et routage des I/O de la puce Eadle(SHI) et M
(antennes). Sur la Figure 0-1(b), nous pouvons leopremiére version du layout avec 28
I/Os et deux antennes dipbles simples (Tx et Re)n@dule conserve la méme épaisseur
totale que le précédent (600 um) avec une réduatiportante de la surface de 'ordre de
33%. En effet, celle-ci passe de6% mm? & 5.85.3 mm2. Les performances des antennes

peuvent étre consultées dans la référence [102].

(a) (b)
Figure 0-1 Coupe schématique (a) et layout (b) ddute 60 GHz du véhicule de test SHI-2

(Avec l'autorisation d’A. Moknache)

Toujours selon la méme philosophie, de nouvelldstisns pour I'amélioration des
performances du module 60 GHz sont en cours d'tigaggon. Deux exemples sont donnés
par la Figure 0-2 : le premier concerne la réabsatle patchs parasites couplés aux antennes
primaires au-dessus du molding afin d’élargir ladempassante des antennes. Cette solution
nécessite la construction d'une nouvelle briquérietogique de métallisation du molding
par dépbt/gravure ou par jet d’encre. Le secondnpies porte sur l'intégration de lentilles
diélectriques afin d’augmenter la portée du systepoer des liens avec une portée
supérieure & 10 m. Des travaux récents ont faitélaonstration de lentilles diélectriques
reportées sur des modules intégrés avec antenfedDAns la référence [103], les auteurs
présentent une lentille hémisphérique avec extansgibindrique réalisée a base du matériau
PEEK. Cette lentille est reportée sur un modularaiiVLB opérant en bande E et permet de

cibler des gains entre 12 et 15 dBi dans la bante 8 GHz. Un second exemple
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d’intégration de lentilles diélectrique est donnér pa référence [104], ou les auteurs
présentent une lentille plastique imprimée en 3bage du matériau ABS destinée a un
module 60 GHz a moyenne portée avec un gain adwoub dBi.

Patchs parasites

1 ! 1 j
OIOJ -c"TOIO OIOT - TOIO

Figure 0-2 Coupes schématiques du nouveau moduBHaOintégré en 3D avec des patchs parasites

et/ou une lentille diélectrique

Dans la continuité de nos travaux sur le modulerpdser, nous proposons quatre
designs de lentilles hémisphériques et paraboliqussées a base du polyamide PA6
(version avec, = 4.3) qui seront intégrées avec la nouvelle verslu module émetteur-
récepteur. Des dispositifs adaptés a une caraatiénsinitiale en utilisant un guide d’onde
WR-15 comme source focale ont été concus. La FigtBenontre deux designs de lentilles
hémisphériques de 6 mm et 1 cm de diamétre respewnt destinés au montage sur le
guide d’onde. A titre indicatif, la lentille est g&e sur I'Interposer afin de donner une idée de
I'aspect global de I'assemblage. Suivant les véemnles gains attendus se situent dans la
gamme 12 — 16 dBi. Des lentilles plus compactetyjge Fresnel micro-usinées sur silicium

et imprimées en 3D font également 'objet d’étuerours.

YiTow

() (b)

Figure 0-3 Vue du module Interposer avec lentiliédectriques : Lentille hemisphérique avec

extension cylindrique (a) et d'une lentille hémiéphue avec gap d’air (b)
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o Etude de fiabilité pour les futurs modules multi-transceivers

Finalement, nous pouvons dire que la technologierposer ouvre la voie vers une
nouvelle génération de modules intégrant plusidtaiesceivers avec des capacités de
formation et dépointage de faisceaux. Ces modutesrgnt a termes étre déployés sous
forme de points d’acces pour small-cells millimgues dans les futurs réseaux mobiles.
Cette évolution implique de nouveaux défis qualat @onservation de la fiabilité mécanique
d’'Interposers dont la surface dépasse leslinm2. Comme nous l'avons mentionné au
début du chapitre Ill, le dépeuplement de la matBGA pour la formation de cavités
réflectrices a tendance a dégrader la fiabiliténtioenécanique du systeme. Ce probléme est
partiellement résolu grace a des designs sansécavitase d’antennes a réflecteurs SHI.
Dans la référence [105], nous donnons des résultatee premiére étude basée sur un
véhicule de test expérimental congu par C. Fernareloun modéle mécanique a éléments

finis (FEA) développé par le laboratoire LCFC dufCEETI.
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o Résumé

L'évolution des nceuds technologiques dans l'indistes semi-conducteurs se traduit de nos
jours, dans le domaine des radiofréquences, par umimiaturisation des front-ends et une
amélioration des performances électriques des émestirécepteurs a des fréquences de plus en plus
hautes. Cette évolution a conduit a la diversifizatdes applications en bandes millimétriques (30 —
300 GHz) dans les secteurs des télécommunicationdivertissement multimédia, de 'automobile et
de la sécurité. Plus particulierement, le sectees délécommunications connait aujourd’hui une
réelle révolution avec la création de nouveaux gdtads pour les liens sans-fil millimétriques a
courte portée (comme WIGIG et IEEE 802.11ad) gtdaition de nouvelles architectures basées sur
des liaisons point-a-point qui constitueront daas prochaines années la colonne vertébrale de la
cinquiéme génération des réseaux mobiles. Dansatfecde ces travaux de thése, un intérét
particulier sera porté sur les modules intégréssséifs et a faible consommation opérant dans la
bande 57 — 66 GHz (dite généralement 60 GHz). Arégsences, la longueur d’onde en espace libre
est comparable aux dimensions caractéristiqueshaéers standards utilisés pour I'encapsulation
des transceivers. Il devient donc envisageabletéjrer les antennes ainsi que d’autres composants
passifs directement dans I'empilement technologiduecircuit ou dans le boitier. Cette nouvelle
génération de dispositifs électroniques, destinésnerché des terminaux portables, introduit de
nouveaux défis en termes de performances électigde fiabilité mécanique, de colt et de
possibilités d’'industrialisation. Le packaging noétectronique joue dans ce cas un réle principal
dans la définition des performances globales dtesys qui s’étend au-dela de la simple protection
de circuits intégrés pour couvrir d’autres fonctod'intégration de divers dispositifs actifs et pifs
L’'axe principal d'étude adopté ici porte sur le faging d'un module SiP (System-in-Package)

intégré en 3D et réalisé en technologie interpaskcium.

Le mémoire de thése s’articule en quatre chapitries premier chapitre donne dans un premier
temps une bréve introduction aux bandes millimégfmet aux conditions de propagation spécifiques
a ces bandes avant de présenter des exemples idaupis relevant de divers domaines civils et
militaires. Ensuite, nous dressons un état de Ides modules SiP millimétriques intégrés selon
différentes approches technologiques. Le secongitthast consacré a I'étude d’un module 60 GHz
intégré sur silicium haute-résistivité en technato@terposer silicium. Nous nous intéressons aux
méthodes de caractérisation adaptées aux diversiegids technologiques du back-end silicium
spécifique aux applications RF-millimétriques ettamoment les interconnexions, les matériaux
diélectriques ainsi que les antennes intégréesdractérisation inclut également un test d’émission
réception entre deux modules 60 GHz. Dans le &nisi chapitre, nous proposons d’améliorer le
module grace a un nouveau design d’antennes uitligaconcept de Surface Haute-Impédance (SHI).
Ce design est destiné a octroyer plus de compatipgus de fiabilité au module tout en conservant
ses performances électriques. Finalement, le o@iei chapitre détaille les étapes de fabrication du
véhicule de test antennaire ainsi que des résuttat€aractérisation des antennes et des nouveaux

matériaux diélectriques utilisés pour I'empilem&thnologique.
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o Abstract

The evolution of semi-conductor technology nodes lbd to a significant miniaturization of
today’s RF front-ends and to the enhancement oékbetrical performance of transceivers at higher
frequencies. This leads to the diversification &frRillimeter-wave (30 — 300 GHz) applications in
the fields of telecommunications, multimedia eatarhent, automotive and security. More
specifically, telecommunications are going throughreal revolution with the creation of new
standards (such as WiGiG and IEEE 802.11ad) andinitreduction of new network architectures
based on point-to-point links as the backbone efith generation of mobile networks. In this PhD
work, we will focus on integrated wireless and lo@nsumption modules operating in the 57 — 66
GHz band (generally designated as the 60 GHz baktdhese frequencies, the free-space wavelength
is comparable to the characteristic dimensions obtrstandard transceiver packages. This opens an
opportunity to integrate the antennas as well a&eotpassive components directly to the
metal/dielectric stack or in the package. This ngeneration of electronic devices which are
dedicated to the nomad terminal market brings néallenges in terms of electrical performance,
mechanical reliability, cost and manufacturabiliticroelectronic packaging plays in this case a key
role in defining the global performance of the syst Its functions extend beyond the protectiohef t
IC and cover other schemes with opportunities tegrate passive and active devices. This work
focuses on the study of an SiP module (Systemdhkaga) featuring 3D integration on Silicon

interposer.

The dissertation comprises four chapters and iscstired as follows: In the first chapter, a brief
introduction of millimeter-waves and their propaigait conditions is given. Then, examples of current
and emerging civilian and military applications aagldressed. State of the art of SIP/mmW modules
is then presented according to different technolaggroaches proposed by industrial and academic
contributors. The second chapter is dedicated éosiudy of a 60 GHz integrated module on a high-
resistivity silicon interposer chip. We focus oaattical characterization methods which are adapted
to different building blocks of the silicon backdetechnology. These include interconnects,
dielectrics and integrated antennas. The charaesgion steps also include full-scale and standard-
compliant tests of two communicating 60 GHz modufeshe third chapter, we propose to improve
the existing module with a novel antenna desigrtbas a High-Impedance Surface (HIS) reflector.
This design is intended to bring more compactnesk tdgher reliability to the original one while
conserving the overall electrical performance. Hipathe fourth chapter deals with the fabrications
and experimental validation of the antenna testiclelas well as the wideband characterization of

the dielectrics used for the new stack.
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