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Résumé

Intégration de dispositifs passifs 3D compacts et performants.

Application a la réalisation d’une matrice de Butler 4x4 en bande Ka.

La complexité des systemes RF intégrés pour les applications sans fil grand public s’accroit,
et exige de revisiter I’intégration des circuits passifs RF et microondes. De nouvelles solutions
offrant plus de compacité et de performance doivent étre recherchées, avec un coiit de
fabrication qui doit rester faible. Parmi celles-ci, une filiére technologique 3D de type
« Integrated Passive Devices » (IPD) est développée au LAAS-CNRS et par la société 3DiS
Technologies depuis plusieurs années. Apres avoir démontré les capacités de la technologie
pour I’intégration de solénoides extrémement compacts et performants, le travail présenté dans
ce manuscrit ajoute I’intégration des condensateurs pour faire évoluer la technologie vers la
fabrication de fonctions passives RF complexes.

Le manuscrit s’articule en trois chapitres. Une premicre partie dresse une revue des procédés
technologiques existants pour la fabrication de systémes RF et met en évidence I’importance
de disposer de composants passifs compacts et performants pour pouvoir intégrer les circuits
MMIC. Dans ce contexte, nous présentons les avantages apportés par une solution d’intégration
3D bas cout telle que celle proposée. Dans une deuxiéme partie, nous présentons le
développement de condensateurs Métal-Isolant-Métal (MIM). Les caractérisations montrent
que les condensateurs présentent des performances €équivalentes a celles recensées dans la
littérature avec de trés bons coefficients de qualités. Nous appliquons ensuite la technologie 3D
compléte a la réalisation de deux transformateurs adaptés en impédance 50 € en utilisant des
condensateurs. Le procédé technologique de fabrication des deux circuits est décrit. Dans la
bande d’adaptation, les circuits fabriqués et caractérisés affichent des pertes en transmission
équivalentes aux pertes théoriques minimales estimées a partir du gain disponible maximum
des transformateurs. Ces résultats confirment les bonnes performances des condensateurs MIM
développés qui introduisent des pertes minimes pour les circuits fabriqués. Aucun probleéme de
fabrication n’est relevé pour les transformateurs adaptés, ce qui permet de valider le procédé
technologique complet pour I’intégration de condensateurs et de solénoides.

Sur la base de ces résultats, le dernier chapitre est consacré au développement d’une matrice
de Butler 4x4 destinée a piloter un faisceau de quatre éléments rayonnants en visant la 5G
comme contexte applicatif. Des pertes en transmissions inférieures a -3,5 dB et un écart sur les
déphasages en sorties de 16° sont relevés pour une large bande passante de 24-29 GHz. Ces
résultats de mesure sont a 1’état de 1’art et surpassent les solutions existantes, en particulier au
niveau de la surface occupée de seulement 0,84 mm?. Ces résultats démontrent le potentiel de
la technologie 3D a réaliser un compromis innovant entre densité d’intégration et performances.

Mots clés : Technologie 3D, Integrated Passive Device IPD, Condensateurs MIM,
Transformateurs, Coupleurs 3 dB 90°, Matrice de Butler, Beamforming, 5G, Epluchage de
mesures (De-embedding), Caractérisation d’ un multipole.
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Abstract

3-D integration of compact and high-performance passive devices.

Application to the development of a 4x4 Butler matrix operating in Ka band

The complexity of embedded RF systems in consumer wireless applications is increasing,
and requires to improve the integration of RF and microwave passive circuits. New solutions
that offer more compactness and performance have to be developed, while maintaining a low
manufacturing cost. Among Integrated Passive Devices (IPD) technologies, a 3-D technology
has been developed at the LAAS-CNRS and by 3DiS Technologies for several years. Results
demonstrate that the manufactured solenoids exhibit high compactness and high-performance.
This PhD thesis aims to develop the integration process of capacitors in order to evolve the
technology towards the fabrication of complex passive RF functions.

The manuscript is divided into three chapters. The first chapter reviews the technological
processes that enable the manufacture of RF systems and highlights the challenges for
integrating high-performance passive components. It also presents the advantages of a low-cost
3-D integration solution such as the one proposed. In the second chapter, we present the
development of Metal-Insulator-Metal (MIM) capacitors. The characterization result show that
capacitors present performances equivalent to those identified in the literature with high quality
factors. We then manufacture two transformers matched to 50 Q using capacitors. The
technological process is described. The manufactured and measured circuits show that
transmission losses are close to those obtained at the maximum available gain of the
transformers. These results confirm the good performance of the developed capacitors since
they introduce minimal losses for the manufactured circuits. No technological problems are
encountered during the manufacturing of the two transformers, which validates the complete
technological process for the integration of capacitors and solenoid.

Based on these results, we present in the last chapter the development of a 4x4 Butler matrix
dedicated to 5G beamforming applications. In a large bandwidth ranging from 24 GHz to
29 GHz, insertion losses for the four outputs of the matrix are under 3.5 dB and the phase
difference between the outputs are reached with a deviation of less than 16°. The measured
results are at the state of the art and overcome those of the existing IPD solutions, in particular
for the occupied aera that does not exceed 0.84 mm?. These performances allow us to conclude
on the potential of 3-D-IPD technology to achieve an excellent compromise between integration
density and performance.

Keywords : 3-D technology, Integrated Passive Devices IPD, MIM Capacitors,
Transformers, 3dB quadrature couplers, Butler Matrix, Beamforming, 5G Applications,
De-embedding, Characterization of a Multiport device.
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Introduction générale

Depuis I’émergence des marchés de masse visant des applications sans fil grand public dans
les années 90, le volume de données échangées par liaisons hyperfréquences ne cesse de croitre.
Le trés gros volume de données a transmettre dans le cas de la téléphonie mobile et du
développement rapide des applications liées a « I’Internet des objets » exige de tres forts débits
et conduit a une quasi-saturation du spectre radiofréquence dans la gamme 0,5-5 GHz. Ce
constat pousse maintenant toute I’industrie derriere ces marchés a évoluer vers les fréquences
millimétriques. On citera I’exemple de la 5G, dont le déploiement autour de 6 GHz les
premicres années devrait ensuite évoluer vers les bandes K (18-26,5 GHz) et Ka (26,5-40 GHz).
Citons également le cas du WIFI pour lequel des fréquences situées autour de 60 GHz sont

envisagées depuis plusieurs années.

Cette montée en fréquence n’est toutefois pas évidente pour deux raisons. La premicre
concerne la propagation du signal qui s’affaiblit rapidement avec 1’augmentation de la
fréquence sous les effets cumulés de ’humidité et de 1’oxygene présents dans 1’atmosphere.
Pour pallier cet affaiblissement, la solution la plus simple consiste a accroitre la puissance
d’émission, mais on se heurte trés rapidement aux limites de ce qu’il est possible d’envisager
avec les technologies actuelles et a venir. L autre possibilité consiste a créer des systémes
d’émission-réception capables de focaliser les faisceaux hertziens, ce qui n’est pas la norme
aux fréquences plus basses. Cette nouvelle contrainte accroit la complexité de 1’électronique
RF pour former les faisceaux et pour gérer les nouvelles bandes millimétriques, avec de

nouvelles problématiques de cotit, de consommation et d’encombrement.

Cela mene a la seconde raison, celle de la disponibilité de technologies capables de répondre
a ces nouvelles contraintes. De nombreuses solutions technologiques sont proposées, mais elles

ne parviennent pas encore a remplir tous les critéres de performances exigés.

Du fait de I’utilisation massive de circuits actifs pour implémenter les différentes fonctions
¢lectroniques destinées aux applications numériques, les transistors bénéficient d’efforts
technologiques importants visant a améliorer leurs performances et leur densité d’intégration.
Ces efforts se manifestent en particulier par une course a la miniaturisation effrénée ou les
industriels ne cessent d’annoncer des finesses de gravure inédites. Les concepteurs disposent
aujourd’hui de différentes filieres technologiques pour I’intégration de transistors performants,
qui peuvent étre sélectionnées en fonction des caractéristiques recherchées pour les fonctions
RF. De plus, les forts gains disponibles pour les transistors permettent de diminuer les largeurs
de grille permettant ainsi d’augmenter la densité¢ d’intégration. En revanche, les technologies

d’intégration des composants passifs ont peu évolué. De plus, les solutions pour intégrer des
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lignes distribuées et les topologies existantes pour implémenter des composants passifs
localisés restent limitées a des intégrations planaires classiques. Il en résulte que les circuits
passifs présentent des niveaux de pertes et des surfaces occupées en retrait par rapport aux
critéres requis par les applications RF. L’intégration distincte des composants passifs a I’aide
d’une technologie dédiée de type « Integrated Passive Devices » (IPD) permet de relacher ces
contraintes et d’améliorer les performances RF, notamment a travers le choix d’une intégration

en 3D de composants passifs.

La technologie IPD-3D développée au LAAS-CNRS depuis 2006 et par la société¢ 3DiS
Technologies exploite la troisiéme dimension pour atteindre une trés forte compacité des
circuits passifs sans compromettre les performances. Elle repose sur un procédé de fabrication
faible colt et faible température, et permet d’intégrer des lignes d’interconnexions 3D et des
solénoides. L’objectif de ce travail de thése est de poursuivre le développement de cette
technologie 3D pour pouvoir fabriquer des circuits passifs plus complexes composés de
condensateurs et d’inductances, et d’évaluer son potentiel & répondre aux contraintes

concernant les futures applications sans fil millimétriques.

Le premier chapitre de cette thése débute par une présentation du contexte des applications
sans fil en bandes millimétriques, et de I’'importance de disposer de circuits passifs a faibles
pertes et compacts pour pouvoir adresser ces applications. Nous exposons les technologies IPD
qui existent pour intégrer des circuits passifs, en soulignant leurs avantages, mais aussi leurs
limites. Nous introduisons ensuite la technologie 3D développée au LAAS-CNRS. Nous la
positionnons parmi les solutions existantes en comparant les performances et la compacité de
composants inductifs fabriqués par rapport a celles issues des autres technologies IPD. Les
caractéristiques des procédés d’intégration de chaque technologie IPD sont également
comparées. Nous mettons ainsi en évidence le trés bon compromis atteint entre compacité et
performances sur les composants inductifs et les degrés de liberté offerts par la technologie

IPD-3D proposée, qui ont encouragé a poursuivre son développement.

Dans le deuxiéme chapitre, nous abordons la fabrication de condensateurs
Meétal-Isolant-Métal (MIM), en vue de les associer aux solénoides afin de fabriquer des circuits
passifs. Il faut alors que le procédé d’intégration développé présente les mémes caractéristiques
que celui des lignes 3D, a savoir un cott de fabrication réduit et 1’utilisation de procédés de
fabrication standards et a faible température. Nous fabriquons un ensemble de condensateurs
de test ainsi que deux transformateurs 3D adaptés sur 50  en utilisant des condensateurs. Nous
vérifions ainsi a travers la fabrication de ces deux transformateurs adaptés que nous atteignons
de bonnes performances et que les procédés d’intégration des condensateurs et des lignes 3D

sont compatibles.

Nous utilisons ensuite la technologie pour proposer un circuit 3D fonctionnant aux

fréquences millimétriques. En I’occurrence, la focalisation du faisceau émis a ces fréquences
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est possible par I’intégration d’un réseau d’éléments rayonnants qui sont alimentés par des
signaux RF dont la variation en phase permet d’agir sur le pointage de I’ensemble. Le controle
de la phase des signaux peut étre réalisé a 1’aide d’un circuit de distribution de signaux passifs,
tel que la matrice de Butler. C’est sur ce type de circuit que nous nous tournons pour notre
démonstrateur. Le troisiéme chapitre est donc consacré a la conception, la fabrication et la
caractérisation d’une matrice de Butler 3D, destinée a fonctionner entre 20 GHz et 30 GHz et a
piloter quatre ¢léments rayonnants. Nous détaillons la conception de chaque composant de la
matrice, et leur disposition pour construire le circuit final. Nous décrivons la procédure de
caractérisation du circuit, qui permet d’accéder a I’ensemble des paramétres S de la matrice a
partir de plusieurs mesures partielles. L’épluchage des huit accés de mesures est également
détaillé. Nous terminons en présentant les performances de la matrice de Butler 3D fabriquée.
Nous les comparons a celles obtenues pour des réalisations récentes de la littérature afin de voir

les avantages apportés par la solution d’intégration 3D développée.
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Chapitre I : Intégration des circuits passifs

1 Introduction

L’amélioration de la qualité d’expérience conduit a intégrer de nouvelles fonctionnalités au
sein de nombreux appareils utilisés au quotidien, et dont les échanges de données sont basés
sur des communications sans fil. Cela a conduit a une augmentation importante du volume de
données transmises ces derniéres années, qui a poussé les acteurs du marché des
télécommunications a se tourner vers les bandes millimétriques pour les prochaines générations

d’applications sans fil.

Pour exploiter ces bandes, des chaines de traitements de I’information dédiées doivent étre
intégrées au sein des terminaux RF, qui sont souvent de petites tailles afin de rester 1égers et
maniables. Afin de continuer a assurer un fonctionnement multibande et multistandard,
I’appareil conserve aussi les chaines de traitements des signaux transmis dans les bandes de
fréquences déja déployées en dessous de 6 GHz. Ainsi les concepteurs doivent fournir des
solutions d’intégration de plus en plus complexes et avec une forte densité¢ d’intégration. Par
ailleurs, la plupart des applications visées dans les bandes millimétriques étant destinées au

grand public, la fabrication des systémes RF doit se faire a faible cofit.

Afin de traiter correctement et rapidement les signaux transmis, les circuits intégrés dans la
chaine d’émission-réception doivent présenter des performances €levées. Il faut donc pouvoir
intégrer des circuits passifs et des interconnexions qui présentent de faibles niveaux de pertes.
De nombreuses solutions technologiques de type « Integrated Passive Devices » (IPD) sont
actuellement développées pour tenter de répondre a ce besoin. La technologie IPD-3D
développée au LAAS-CNRS et par la sociét¢ 3DiS Technologies est une des solutions
proposées, et permet d’intégrer & bas colt des composants inductifs tridimensionnels. Les
travaux de thése présentés ici ont porté sur la poursuite du développement technologique de
cette filiere IPD-3D afin de pouvoir intégrer des fonctions passives présentant un compromis

innovant entre densité d’intégration et performance.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous détaillons le contexte des applications sans fil
actuel et a venir. Nous montrons que la montée vers les fréquences millimétriques
s’accompagne d’une complexification des fonctions électroniques du module
émission-réception. Il faut disposer de composants passifs et d’interconnexions a trés faibles
pertes pour assurer le traitement convenable de I’information transmise/recue au niveau de

I’étage émission-réception des terminaux RF. Dans une deuxiéme partie, nous exposons les
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solutions d’intégration « Integrated Passive Devices » IPD existantes pour pouvoir fabriquer
des circuits passifs tentant de répondre a ces contraintes. Nous y soulignons les avantages et les
inconvénients de 1’utilisation de chacune des technologies. Nous terminons en présentant la
technologie IPD-3D qui est développée depuis quelques années au LAAS-CNRS et par la
société 3DiS Technologies. Nous la comparons aux solutions d’intégration IPD présentées par
la littérature. Cette étape est importante, car elle permet de mettre en avant les avantages de la
technologie proposée, et justifie I’intérét de continuer son développement, qui constitue le ceeur

de cette thése.

2 Contexte

2.1 Evolution des applications sans fil

Le développement des moyens de télécommunications visant les marchés de masse a
favorisé leur utilisation dans de nombreux domaines d’applications. L’amélioration de la
qualité d’expérience « QoE » pousse les industriels a inclure dans les terminaux sans fil un
nombre croissant de fonctionnalités et des réseaux de capteurs afin d’améliorer 1’interaction
entre les personnes et leur environnement. Le smartphone est par exemple devenu un appareil
a usage multiple. On y trouve une grande diversité de services associ€és aux communications
sans fil comme le partage de données utilisant le standard WIFI, 2G, 3G, 4G++, Bluetooth, la
géolocalisation (GPS, GLONASS) ou encore le paiement sans contact (NFC). Ces différents
standards fonctionnent souvent sur plusieurs bandes de fréquences en fonction de leurs
évolutions et pour rester compatibles avec toutes les allocations spectrales internationales,
notamment. Par exemple, le WIFI est déployé pour des fréquences autour de 2,4 GHz et de
5,8 GHz. Pour que le smartphone gere 1I’ensemble de ces bandes, il faut intégrer une chaine de
communication pour chaque bande exploitée. Par ailleurs, 1’internet des objets « IoT »
( « Internet of Things » ) se base sur I’utilisation intensive de transmissions sans fil pour assurer
les communications au sein de réseaux complexes constitués de capteurs et d’appareils
interconnectés. Ici aussi, il faut donc implanter les systémes de communication et de traitement

de I’information au sein d’une multitude d’objets.

A terme, les communications sans fil associées & toutes ces applications vont engendrer un
flux de données de plusieurs dizaines de Gigabits par seconde [1] [2]. Or, la saturation des
bandes actuelles, inférieures a 6 GHz, ne peut permettre de supporter de tels débits [2]. En
considérant uniquement les communications en téléphonie mobile, la croissance du flux de

données augmente de 50 % chaque année [1].

La montée en fréquence est donc devenue incontournable pour pouvoir disposer de largeurs
de bandes suffisantes pour la transmission de données sans fil avec de forts débits, d’ou le grand

intérét porté aux bandes millimétriques comprises entre 20 GHz [1] [3] et 100 GHz [2]. Les
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principales applications, dont le déploiement est prévu sur ces bandes, concerneront les
prochaines générations de télécommunications par satellites, la téléphonie mobile (5G) ou
encore les réseaux locaux et personnels. L’utilisation des bandes dans cette gamme de
fréquences devrait permettre d’assurer des débits au moins dix fois supérieurs aux débits actuels
[4]-[7] avec des latences proches ou inférieures a la milliseconde [2] [7]. Par exemple, les débits

associés a la future téléphonie 5G seront supérieurs a 1 Gb/s en n’importe quelle localisation

[4]-[8].

Cependant, la montée en fréquence s’accompagne d’une atténuation du signal en espace libre
au-dela de 10 GHz liée a I’humidité et a I’oxygene présents dans 1’air (Figure I-1) [2]-[5] [9].

100
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--------------- Vapeur d’eau
—————— Oxygéne
Total
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1 10 100 400
Fréquence [GHz|

Figure I-1 : Affaiblissement dans 1I’atmosphére d’une onde électromagnétique [10].

Ce phénomene est particulierement important dans la bande 20-30 GHz [1] [2] [4], avec un
pic situé a 24 GHz [2]. Par exemple, les pertes en transmission a 28 GHz, toutes conditions
environnementales confondues, sont plus élevées de 20 dB, en moyenne, que celles de la bande
«4G LTE 41 » située a 2,6 GHz [4]. Cela conduit a réviser le fonctionnement des modules
émission-réception pour pouvoir pallier efficacement cet affaiblissement [11]-[14]. Une
solution possible, que nous abordons dans le troisiéme chapitre, consiste a utiliser plusieurs
¢léments rayonnants pour former des faisceaux directifs et émettre la majeure partie de la
puissance dans un angle solide réduit (« beamforming ») [1] [3]-[5].

Finalement, le déploiement de nouvelles bandes aux fréquences millimétriques et la mise en
place de protocoles de communications multipoint devraient permettre d’assurer une qualité de
service en adéquation avec les contraintes posées par les prochaines générations d’applications
sans fil.

2.2 Performances requises pour les circuits passifs

Afin de pouvoir assurer un traitement convenable des signaux émis ou regus, les circuits

MMIC des chaines de communication doivent présenter des niveaux de performances élevés.
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Cela se traduit par un fort gain pour les composants actifs, et de faibles pertes en transmission
pour les composants passifs et les lignes d’interconnexions. De plus, les terminaux RF doivent
rester ergonomiques. IlIs sont souvent de petites tailles, pour étre légers et facilement
transportables. Il faut alors pouvoir intégrer dans ces appareils, en maintenant leur taille, les
nouveaux systémes assurant les communications en bandes millimétriques. Les circuits MMIC
doivent donc répondre a une contrainte en compacité importante. Enfin, la fabrication des
circuits doit €tre réalisée a faible cott, étant donné que la plupart des applications s’adressent

au grand public.

Grace aux nombreux travaux d’optimisation menés sur les circuits actifs, nous disposons
aujourd’hui de différentes filieres technologiques pour 1’intégration de transistors performants
qui peuvent étre sélectionnées en fonction des caractéristiques recherchées pour la fonction RF.
De plus, les forts gains des transistors permettent de réduire les largeurs de grille et autorisent

une plus forte densité d’intégration.

L’évolution des composants passifs n’a pas été aussi marquée. Les dimensions des lignes
utilisées pour concevoir les circuits passifs a constantes distribuées dépendent de la longueur
d’onde associée a la fréquence de travail. Cela conduit a des surfaces occupées importantes, et
engendre des pertes RF élevées qui pénalisent I’ensemble des circuits. De plus, compte tenu
des difficultés technologiques d’intégration, les solutions pour intégrer des lignes distribuées
dans un espace réduit et les topologies existantes pour implémenter des composants passifs
localisés ont peu évolué, et restent surtout limitées a des intégrations planaires classiques. Par
conséquent, les performances RF des circuits passifs et leurs densités d’intégration sont le plus

souvent pénalisantes, et ce quel que soit le type d’intégration envisageé.

Les composants passifs sont pourtant indispensables, car ils sont a la base de I’ensemble des
circuits pour assurer les fonctions d’adaptation, de filtrage, de distribution des signaux... Ils
sont aussi nécessaires dans la construction de circuits utilisant des composants actifs. Ils doivent
donc susciter une attention particuliére pour permettre de maintenir un haut niveau de
performance des circuits et garantir un fonctionnement fiable de 1’ensemble des fonctions des

systemes RF.

Cette problématique se rencontre au niveau de 1’étage d’émission-réception des terminaux
RF. La Figure I-2 montre I’exemple d’un module d’émission-réception intégré dans un
smartphone 5G. L’exploitation des bandes millimétriques conduit a une forte modification des

deux modules entourés en bleu et en rouge.
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Figure I-2 : Architecture front-end d’un smartphone 5G [14].

La partie antenne subit des évolutions importantes (en bleu sur la Figure I-2), puisque
’utilisation d’une antenne unique est abandonnée au profit de I’intégration de plusieurs
¢léments rayonnants pour former un faisceau directif. Pour assurer le dépointage du faisceau,
un dispositif passif (répartiteur) permet de distribuer le signal émis aux différents éléments (cas
des smartphones) en controlant son amplitude et sa phase. En plus des faibles pertes en
transmission, les composants passifs utilisés doivent permettre un bon équilibre en amplitude
et une tres faible dispersion en phase entre les différentes sorties du répartiteur. Les entrées du
répartiteur doivent aussi étre isolées pour éviter la dégradation des signaux en amont. Les
composants passifs utilisés dans les circuits d’adaptation (« tuner ») et les lignes d’alimentation
des antennes (« feedline ») placés avant chaque ¢élément rayonnant doivent aussi
s’accompagner de faibles pertes. A ce niveau, disposer d’une technologie permettant d’intégrer
des connectiques de faibles longueurs pour les lignes d’alimentation permet de minimiser les

pertes en transmission et améliore significativement la compacité du bloc antenne.

Le module « front-end », entouré en rouge sur la Figure I-2, et assurant le filtrage des
signaux regus/émis et leur amplification est aussi modifié. Il faut dans un premier temps inclure
les chaines de traitements relatives aux bandes millimétriques. Au total, le module « front-end »
doit étre capable de traiter un ensemble de signaux dans plus de cinquante bandes de fréquences
[11] [12]. La proximité de ces bandes nécessite de multiplier les circuits de filtrages pour les
discrétiser précisément et ¢liminer les perturbations inter-bande. Des filtres avec une trés forte
sélectivité sont choisis pour garantir une grande pureté spectrale des signaux. Les performances
des filtres jouent aussi un role important pour conserver un fonctionnement en régime linéaire

des amplificateurs (transistors CMOS) du module « front-end » a haute fréquence [1].

Nous voyons donc que le fonctionnement de 1’étage d’émission-réception est conditionné
par I'utilisation de circuits passifs aux performances élevées. Par ailleurs, des circuits ont été

progressivement rajoutés dans ces modules afin de garantir une compatibilité avec les différents
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standards de communication. Il faut maintenant y rajouter les fonctions RF associées a
I’exploitation des bandes millimétriques. Afin de limiter I’encombrement dans les terminaux,
il faut donc étre en mesure de proposer des solutions d’intégration encore plus compactes. Ici
encore, les composants passifs sont largement concernés, puisqu’ils occupent la majorité des

surfaces des circuits MMIC.

Pour finir, I’intégration des interconnexions entre les circuits constituants les systémes RF
doit aussi susciter une attention importante, en raison de 1’augmentation des pertes en
transmission avec la fréquence. Ce phénoméne est souligné par les auteurs de [15] et [16], qui
mettent en évidence les pertes en transmission élevées engendrées par 'utilisation de fils
microsoudés (Figure I-3(a)). Par exemple, les pertes en transmission de trois fils microsoudés
disposés en parall¢le excédent 0,5 dB a 50 GHz [15]. Dans [16], ce sont plusieurs dizaines de
fils microsoudés qui sont intégrés, ce qui aboutit a des pertes en transmission qui excedent
0,5 dB a partir de 23 GHz. Ils montrent alors qu’intégrer des interconnexions de longueurs
réduites permet de limiter significativement ces pertes. Les fils microsoudés sont remplacés par
des ponts a air dans [15] (Figure I-3(b)) ou des billes microsoudées dans [16] (Figure I-3(c)).
Les pertes en transmission pour les deux types d’interconnexions restent inférieures a 0,5 dB
jusqu’a 85 GHz.

e

(a) (b) (©)

Figure I-3 : (a) Interconnexions par fils microsoudés [16], (b) par un pont a air [15] et (c¢) par billes

microsoudées [16].

En conclusion, disposer de circuits passifs et d’interconnexions a faibles pertes est
incontournable pour pouvoir adresser les futures applications sans fil. Pour répondre aux
contraintes de performances, de compacité et de coiit, de nombreuses solutions technologiques
sont proposées afin de fabriquer des circuits passifs et des lignes de transmission répondant a
ces criteres. Nous présentons dans la partie suivante les techniques d’intégration de composants

passifs et d’interconnexions existantes, pour pouvoir atteindre cet objectif.
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3 Intégration de circuits passifs performants

3.1 Rappel des principaux phénomenes de pertes dans les lignes

Il existe différents phénomenes de pertes pour les lignes de transmission, a 1’origine des
limitations des performances des circuits passifs intégrés et des interconnexions : les pertes
résistives dans les métallisations, les pertes di¢lectriques liées a la résistivité finie du substrat,
les pertes par rayonnement, ou encore les pertes par couplage. Nous rappelons briévement dans
cette partie les différents phénomenes associ€s aux pertes résistives et di¢lectriques. Ces pertes
sont plus ou moins élevées en fonction de la technologie et des techniques d’intégration
utilisées. Nous n’abordons pas les pertes par rayonnement et par couplage, qui dépendent
davantage de la topologie des lignes, de leurs dimensions et de leur éloignement du plan de
masse. S’assurer que ces derniéres pertes sont de niveaux limités revient au concepteur, une

fois la technologie choisie.

3.1.1 Pertes dans les métallisations

3.1.1.1 Resistivitée du métal

Tout conducteur métallique posséde une conductivité finie qui entraine des pertes d’énergie
par effet Joule. Ces pertes sont directement liées a la résistivité p plus ou moins élevée du métal,

et aux dimensions du composant. Elles peuvent se traduire par la résistance Rpc :

l l
Rpc(@) =ps=p— (I-1)

ou / est la longueur du conducteur, S sa section, ¢ son épaisseur, et w sa largeur.

3.1.1.2 Effetde peau

Lorsqu’un conducteur est parcouru par un courant alternatif i(¢), un champ magnétique H(?)
est généré autour du conducteur. Du fait de la conductivité finie du métal, une partie du champ
magnétique est présente a I’intérieur du conducteur, et induit la création de courants de
Foucault. Il en résulte une modification de la répartition de la densité de courant dans la section
du conducteur. En effet, les courants de Foucault vont circuler dans le sens opposé a celui du
courant principal au centre du conducteur, et dans le méme sens en périphérie. Le courant
résultant voit son amplitude diminuée au centre du conducteur et circule donc majoritairement

a la périphérie de ce dernier, comme mis en évidence par le graphique de la Figure I-4.
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Figure I-4 : Densité de courant en fonction de la distance dans la section du conducteur.

Cette répartition du courant permet de définir une grandeur nommée « épaisseur de peau »
0, qui quantifie la profondeur du conducteur (et par extension la section du conducteur) dans

laquelle la majorité du courant est concentrée. Sa valeur est définie par :

p
Tf toldr ¢-2)

ol p est la résistivité du métal constituant le conducteur (1,7x10® Q.m pour le cuivre), fest la
fréquence du signal (Hz), uo la perméabilité magnétique du vide (4mx107 H.m') et ur la
perméabilité magnétique relative du métal (1 pour le cuivre). L’épaisseur de peau définit une
nouvelle section du conducteur, ce qui se traduit par une résistance dynamique R4c dont la
valeur augmente avec la fréquence. La valeur de cette résistance R4c peut étre définie comme

Rac=aXRpc, avec a un coefficient li¢ au conducteur qui dépend de la fréquence et suit une

variation en \/7 .

3.1.1.3 Effet de proximité

L’effet de proximité résulte de I’interaction entre plusieurs conducteurs proches parcourus
chacun par un courant. Pour chaque conducteur, les champs magnétiques créés par les
conducteurs voisins s’ajoutent ou se retranchent a celui déja présent a I’intérieur du conducteur.
Il en résultera une augmentation ou une diminution de la résistance dynamique Ruic,

respectivement.
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3.1.2 Pertes dans le substrat

3.1.2.1 Pertes par induction magnétique

Le champ magnétique créé par la circulation d’un courant alternatif dans un conducteur
induit la création d’un courant image dans le substrat. Ce phénoméne est illustré¢ dans le cas

d’un enroulement inductif sur le schéma de la Figure I-5.

Inductance

Courants de Foucault
dans le substrat par
induction magnétique

Courants de fuite induits g
vp ——
par couplage capacitif

Figure I-5 : Représentation des pertes diélectriques dans le substrat [17].

Ce courant de Foucault s’oppose a celui du conducteur, et génére un champ magnétique
s’opposant au champ principal. La conséquence est notamment une diminution de la valeur
d’inductance du conducteur. De plus, de I’énergie magnétique est convertie en chaleur par
effet Joule dans le substrat. Ce phénomene est d’autant plus important que la résistivité du

substrat diminue.

3.1.2.2 Pertes électriques

L’¢énergie stockée sous forme électrique dans un ruban métallique est couplée avec le
substrat par I’intermédiaire d’un condensateur équivalent. Les armatures de ce condensateur
sont constituées par le ruban métallique et le plan de masse inférieur situé¢ sous le substrat. Le
substrat constitue 1’isolant. Il en résulte des courants de conduction dans le substrat qui sont

engendrés par le déplacement des charges vers la masse la plus proche. (Figure I-5).

3.1.3 Facteur de qualité

Toute ligne de transmission est caractérisée par sa constante de propagation y et par son

impédance caractéristique Zo. L’expression de la constante y est :

y=a+jp (I-3)

ou f est la constante de phase associée a la longueur d’onde guidée Ag dans le conducteur
(Ag=2m/p). a est I’atténuation du signal dans le conducteur due aux pertes di¢lectriques et aux
pertes du conducteur citées précédemment [18]. Dans I’idéal, une ligne sans pertes présente un
coefficient d’atténuation a nul. Les performances d’une ligne de transmission sont

généralement quantifiées a travers la valeur du coefficient de qualité O, défini par [19] :
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0=— (1-4)

Une ligne avec moins de pertes présentera un coefficient de qualité plus élevé. La
performance des composants passifs et des interconnexions est souvent évaluée a 1’aide de ce

critére. Cela permet par extension d’évaluer la qualité de la solution technologique développée.

3.2 Limitations des composants passifs intégrés sur une puce en
silicium MOS

Pour obtenir un systéme RF, une premiére option est d’intégrer les circuits passifs et actifs
sur une méme puce. Le systeéme obtenu est trés compact et les connectiques entre les circuits

sont de faibles longueurs, ce qui permet une transmission rapide du signal.

Lorsqu’une intégration de type systéme sur puce (« System-On-Chip » (SoC)) est choisie,
les niveaux métalliques présents dans le BEOL (« Back-End Of Line ») des puces MOS sont
exploités pour intégrer tous les composants passifs du systéme. Ces niveaux sont représentés

dans le schéma de la Figure I-6.
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Figure 1-6 : Niveaux d’intégration sur une puce BiCMOS.

L’utilisation d’un substrat silicium de faible résistivité est bénéfique pour maintenir les
performances des composants actifs intégrés, car elle permet de limiter le déclenchement de
thyristors parasites entre les portes logiques CMOS intégrées (phénomene de « latch-up »). La
résistivité du silicium se situe aux alentours de 0,01 Q.cm pour les filiecres CMOS haute densité
et de 10 Q.cm pour les filieres BICMOS RF [20]. Mais dans le cas des composants passifs, la

résistivité médiocre du silicium engendre des pertes dié¢lectriques conséquentes.

Pour limiter ces pertes, les composants passifs et les interconnexions sont généralement
intégrés sur le dernier niveau de métal disponible dans le BEOL des puces CMOS, qui est le
plus éloigné du substrat silicium. De plus, 1’épaisseur de métal disponible est plus élevée que

pour les couches inférieures, ce qui laisse plus de liberté pour optimiser la section effective des
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lignes conductrices dans laquelle le courant circule. L’effet recherché par cette optimisation est
de réduire les pertes résistives des pistes pour améliorer leurs coefficients de qualité. De plus,
augmenter 1’épaisseur pour diminuer la largeur de ligne permet de réduire davantage les pertes
diélectriques [21], en particulier lorsque des lignes coplanaires sont intégrées. Mais malgré ces
leviers d’optimisation, les performances des composants passifs restent faibles, en particulier
pour les inductances mobilisant de fortes longueurs de lignes. Les inductances planaires
intégrées sur une puce CMOS présentent des coefficients de qualit¢ maximum QOmax qui

excedent rarement 10 a des fréquences de quelques gigahertz [22]-[24].

Certaines solutions existent pour améliorer les performances des lignes des composants
passifs a constantes distribuées et des lignes d’interconnexions intégrées dans un SoC. Une
premicre repose sur 1’utilisation de couches disposant de résistivités plus élevées que le silicium
afin de réduire davantage les pertes diélectriques. Il est par exemple possible d’utiliser des
couches épitaxiées N-épi faiblement dopées (résistivité p entre 1 et 30 Q.cm), qui sont déposées
sur un substrat massif fortement dégénéré (résistivité p entre 0,01 et 0,02 Q.cm) [25] [26].
D’autres concepteurs disposent des plans de masse structurés sous les lignes afin de confiner le
champ ¢électrique dans I’épaisseur de la couche située entre les lignes et ce plan de masse [27].
Pour réduire les pertes résistives, il est possible d’utiliser plusieurs couches métalliques
présentes dans le BEOL pour intégrer des lignes plus épaisses. Enfin, il est également possible
de recourir a des techniques de miniaturisation des dimensions des lignes. En réduisant la
surface des pistes métalliques au contact du substrat, il en résulte une diminution des pertes
diélectriques. Cette miniaturisation présente également 1’avantage de réduire les surfaces
occupées sur les puces et par suite son cotit global. Il existe plusieurs maniéres de réduire les

dimensions d’une ligne intégrée. Nous pouvons citer :

e La synthese par ¢léments localisés, qui consiste a remplacer en partie ou totalement une
ligne de transmission par un réseau ¢électrique équivalent (en w ou en T), constitué par des
¢léments inductifs (inductances spirales) et/ou capacitifs (stubs, condensateurs...) de
taille réduite. La ligne est raccourcie, car les éléments localisés ajoutés augmentent
I’inductance L et la capacité¢ C de cette derniere, ce qui a pour effet de retarder la

propagation du signal qui y circule (4, = ou Ag est la longueur d’onde guidée dans

1o L
o Vic
le conducteur et f'la fréquence de travail) [18]. De forts degrés de miniaturisation sont
obtenus pour les circuits passifs (semi-localisés ou localisés) en utilisant ce type
d’intégration [28]-[30]. Par exemple, le coupleur a lignes couplées de la (Figure I-7(a))
est intégré sous la forme d’un transformateur composé de deux inductances spirales
couplées. Il occupe une surface réduite de plus de 90 % par rapport & un coupleur
conventionnel intégré sur le méme type de substrat et fonctionnant a plus haute fréquence
[31]. Néanmoins, la synthése par éléments localisés peut aboutir a des bandes de
fréquences de fonctionnement réduites par rapport aux topologies classiques basées sur

des lignes distribuées. En effet, plusieurs facteurs peuvent accroitre le niveau de pertes,
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comme la contribution des éléments parasites associés a chaque composant localisé, les
pertes liées aux discontinuités ou bien encore a une désadaptation au niveau des

connexions entre les différents composants ;

e [’exploitation du mode d’ondes lentes. Ce mode de propagation repose sur I’utilisation
d’un plan de masse structuré par des motifs périodiques, placé entre la ligne et le substrat
(Figure I-7(b)). La ligne est généralement intégrée sur le niveau métallique le plus élevé
(M35 sur la Figure I-6 par exemple) et le plan de masse sur un niveau inférieur [32] [33].
Le champ ¢électrique est confiné dans la couche diélectrique séparant le plan de masse et
les lignes. Ce type de structure permet d’augmenter artificiellement la permittivité
di¢lectrique effective du substrat, ce qui accroit la valeur de la constante de phase £ de la
ligne. La longueur physique de la ligne / est réduite pour une méme longueur électrique
0 (6 = [.1) [34] [35]. L’utilisation de cette technique permet de réduire de plus de deux
fois les dimensions des circuits, en moyenne [36] [37].

(a)

g :,3 Ligne de transmission
% Plan de masse structuré
/ "L Substrat Si

(b)

inférieurs dans le

Substrat Si + nivcaui[ I
BEOL

Figure I-7 : Techniques de miniaturisation de lignes sur un SoC en utilisant (a) une synthese des

lignes avec des éléments localisés [28], ou (b) des lignes a onde lentes [32].

Enfin, une derniére solution consiste a implémenter les circuits passifs au-dessus de la puce
MOS en effectuant une intégration de type « above-IC » (littéralement « au-dessus du circuit
intégré ») (Figure I-6). On sort ici du cadre d’intégration d’un SoC, ou les composants sont
intégrés exclusivement dans les couches présentes dans le BEOL des puces. Cette option

contraint cependant de rajouter des étapes supplémentaires en plus de celles de fabrication des
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puces, mais aux bénéfices de performances RF plus élevées pour les circuits passifs.
L’intégration « above-IC » consiste souvent a intégrer les composants passifs sur une couche
épaisse de résine dié¢lectrique permanente (plusieurs dizaines de micrometres), qui est déposée
sur les puces MOS (Figure I-6). Les résines utilisées sont de type polyimide [38], BCB
(Benzocyclobutene) [39] ou époxy [40] (Figure I-8). Il est alors possible d’intégrer des
¢épaisseurs de métal plus élevées pour diminuer les pertes résistives. Des plans de masse
structurés sont souvent implémentés sous les composants afin de confiner le champ électrique
dans la couche de résine située entre le plan de masse et les circuits passifs [40] [41], et ainsi

limiter les pertes diélectriques.

/ Résine épaisse

Inductance

Substrat silicium

Figure I-8 : Représentation d’une intégration « above-IC » d’une inductance sur une couche de

résine épaisse [39].

Nous faisons figurer sur le graphique de la Figure I-9 les coefficients de qualité maximaux
Omax extraits de mesures sur des inductances planaires intégrées sur des puces en silicium MOS

par les procédés cités précédemment.
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Figure 1-9 : Coefficient de qualité maximum Q... d’inductances planaires intégrées sur une puce en
silicium MOS.
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La combinaison d’une ou de plusieurs solutions technologiques permet généralement
d’arriver a des coefficients de qualit¢é maximum QOmax jusqu’a 25, mais difficilement au-dela.
Les coefficients les plus élevés sont atteints pour des intégrations « above-IC », ce qui implique
donc d’ajouter des étapes au procéd¢ de fabrication initial de la puce, augmentant ainsi le temps
et le colit de fabrication. Par ailleurs, les dimensions importantes des composants passifs, en
particulier inductifs, contribuent & augmenter la surface d’intégration nécessaire sur les puces

et donc leur cot.

Les systemes RF sur puce MOS sont largement utilisés pour des petits appareils compacts
et faible colt fonctionnant a courte portée, qui sont notamment utilisés pour les applications
grand public ou les communications sont assurées par les standards WIFI, Bluetooth, ou Zigbee.
Au-dela, les performances des composants passifs intégrés dans ces systémes sont trop
pénalisantes pour assurer un fonctionnement acceptable des systémes RF. Les concepteurs se
tournent alors vers 'utilisation de filieres « Integrated Passive Devices » (IPD) pour intégrer

les composants passifs critiques a I’extérieur des puces en silicium.

3.3 Intégrations IPD dédiées

Les filicres « Integrated Passive Devices » (IPD) regroupent un ensemble de solutions

d’intégration permettant d’implémenter des fonctions passives sur des substrats dédiés.

I1 devient possible d’utiliser des épaisseurs de métal plus importantes que celles disponibles
dans le BEOL des technologies MOS, ce qui laisse plus de liberté sur I’optimisation de la
section conductrice effective des lignes, en vue d’accroitre leur coefficient de qualité [20] [21].
Cela permet également d’adresser des applications de puissance.

Les substrats utilisés pour ce type d’intégration présentent tous un angle de pertes tan o faible
(tan 6 = ES—I,’ = ‘).8% ou p est la résistivité du matériau, ¢ est sa permittivité, et w est la pulsation
de travail). Cette caractéristique est notamment liée a leur résistivité élevée, qui est bien
supérieure a celle du silicium des technologies MOS, ce qui permet de limiter les pertes
di¢lectriques des composants passifs intégrés. De plus, les substrats utilisés présentent souvent
des permittivités plus faibles que celle du silicium (pour le silicium, &=11,7 [18] [20] [45]). Les
composants passifs intégrés en utilisant une filiere IPD présentent des fréquences de résonance
plus ¢élevées. En revanche, les dimensions (largeurs et longueurs) des lignes intégrées sont plus
grandes pour des impédances caractéristiques et des constantes de phase identiques. Il faut alors
que les technologies IPD autorisent le développement de solutions d’intégration suffisamment

compactes.

Nous présentons dans cette partie les différentes intégrations IPD existantes. Nous
introduisons d’abord les substrats faibles pertes utilis€s pour ces intégrations. Nous verrons que
les lignes de transmission et les composants intégrés sous forme planaire sur ces substrats

présentent des performances élevées. Puis nous détaillons ensuite les technologies d’intégration
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IPD qui existent pour intégrer des composants passifs en 3D. Enfin, nous nous intéressons a
I’assemblage des puces (passives et actives) pour construire le systtme RF complet. Nous
verrons comment il est possible d’utiliser les couches de redistribution, qui servent a assembler

les puces et a intégrer leurs interconnexions, pour intégrer aussi des composants passifs.

3.3.1 Substrats pour I'intégration IPD

3.3.1.1 Verre

Le verre présente un angle de pertes autour de 0,003 et sa permittivité diélectrique relative
se situe autour de 5 [46] [47]. L’utilisation du verre permet d’intégrer des lignes a tres faibles
pertes comme montré dans les travaux présentés en [48] et [49]. Les auteurs de [48] comparent
notamment les mesures en transmission réalisées entre 0,1 GHz et 20 GHz sur des lignes
coplanaires et des lignes micro-rubans qui sont intégrées sur du verre et sur du silicium. Les
pertes en transmission des deux types de lignes intégrées sur le verre n’excédent pas 0,6 dB sur
toute la bande, alors que celles obtenues pour les lignes intégrées sur du silicium sont
supérieures a 0,9 dB dés 1 GHz. De méme, la référence [49] présente une ligne coplanaire de
200 pm de longueur intégrée sur verre pour laquelle les pertes en transmission sont inférieures
a 0,5dB a 10 GHz. Le méme type de ligne intégrée sur silicium présente des pertes en

transmission de 2 dB a la méme fréquence.

Les bonnes performances obtenues avec le verre sont aussi démontrées a travers I’ intégration
de nombreux circuits mobilisant de fortes longueurs de ligne inductives, comme les inductances
[50], les coupleurs [51] ou les filtres [47] [52]. Les auteurs de [50] montrent notamment que
I’intégration d’une inductance spirale de 1,6 nH sur du verre permet d’atteindre aisément des
facteurs de qualit¢ maximum de 45, bien supérieurs a ceux d’inductances de valeurs proches
intégrées dans un SoC qui n’excédent pas 20 [22] [23]. Pour maintenir une forte densité
d’intégration tout en maintenant les bonnes performances pour les circuits, les longueurs et les
largeurs des lignes sont souvent réduites en utilisant les stratégies de miniaturisation énoncées
dans la partie 3.2 (¢léments localisés, méandres...). Les branches du coupleur de la Figure I-10
sont intégrées par un réseau localisé en 7, ce qui permet de réduire sa surface par un facteur 3

par rapport a un coupleur conventionnel [51].
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1.182 mm

wiw g0

Figure I-10 : Coupleur 3 dB intégré sur verre, dont les branches sont constituées par des lignes

artificielles coplanaires basées sur un mod¢le en T asymétrique [51].

Au-dela de ses bonnes performances diélectriques, le verre suscite un fort attrait du fait de
son faible colt de fabrication [48] [53]-[55]. Des panneaux avec une large gamme
d’épaisseurs (épaisseur minimum de 50 um [56]) et de largeurs différentes peuvent étre
fabriqués [48] [55] [56]. Enfin, la fabrication de panneaux larges, de dimensions supérieures

a 50 cm, facilite I’utilisation du verre a 1’échelle industrielle [55].

3.3.1.2 Céramique

Les céramiques utilisées pour les applications haute fréquence présentent un angle de perte
se situant autour de 0,001 [57]-[59]. La permittivité diélectrique différe selon la composition
des céramiques, en particulier en fonction du pourcentage de la phase de verre par rapport a la

phase cristalline (dont les constituants différent d’une céramique a 1’autre) [60].

Tout comme le verre, d’excellentes performances sont relevées pour les lignes intégrées sur
ce type de substrat. Dans [61], les mesures entre 40 GHz et 70 GHz de lignes micro-rubans et
coplanaires entre 3 mm et 4 mm de longueur ont permis de relever des pertes en transmission
inférieures a 1 dB jusqu’a 55 GHz. [62] et [63] soulignent également la faible dispersion en
phase obtenue pour les lignes intégrées sur des substrats céramiques, ce qui justifie le grand
intérét de ces technologies notamment pour des applications radars ou dans des systémes de

déphasage (lignes a retard, antennes...).

Cependant, ces excellentes performances RF sont en partie dues aux larges sections des
métallisations utilisées, qui contribuent a réduire les pertes résistives des pistes. Lorsqu’un seul
niveau métallique est disponible, les lignes sont souvent intégrées sous forme de méandres afin
de réduire les surfaces occupées [62]-[64]. Dans [65], un coupleur est aussi intégré en utilisant

des lignes artificielles basées sur un réseau en T.
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3.3.2 Technologies d’intégration 3D

Dans la majorité des cas, les contraintes de fabrication liées aux technologies IPD
commerciales limitent le choix des lignes et circuits inductifs aux topologies planaires. Leur
intégration est faible cofit et le procédé de fabrication extrémement simple et rapide. Mais les

composants occupent des surfaces importantes.

Lorsqu’un seul de niveau de métal est disponible, les inductances sont intégrées sous forme
de méandres afin de réduire les surfaces occupées. Cependant, les couplages mutuels négatifs
entre les lignes tendent a réduire la valeur d’inductance par unité de longueur, et obligent alors

a intégrer des lignes plus longues.

Lorsque la technologie permet d’utiliser deux couches métalliques, les inductances sont
souvent intégrées sous la forme de spirales. Or, cette topologie est loin d’étre optimale en raison
des effets de proximité inter-spire importants (cf. partie 3.1.1). En effet, le champ magnétique
se concentre dans les spires situées le plus au centre d’une inductance spirale. Les courants de
Foucault induits par I’effet de proximité s’ajoutent a celui de I’inductance dans la partie
intérieure des spires centrales. Ils se retranchent dans la partie extérieure des spires. La
concentration de courant vers la partie intérieure des spires centrales contribue a une forte
augmentation de la résistance dynamique des pistes. Par ailleurs, le champ H(¢) généré par les
courants de Foucault s’oppose a celui des pistes de I’inductance, ce qui conduit a une diminution

de la valeur d’inductance avec la fréquence [21] [66].

L’utilisation de composants 3D permet de contourner le probléme des effets de proximité.
En effet, I’intégration d’un solénoide favorise une répartition uniforme du champ magnétique
a Dintérieur de ce dernier. Ainsi, les pertes résistives dans le conducteur sont réduites en
utilisant cette topologie par rapport a une topologie planaire, tout en conservant un fort couplage
magnétique mutuel positif entre les spires (qui s’accompagne d’une valeur élevée de
I’inductance par unité de longueur). L’utilisation d’un niveau 3D permet également de réduire

les surfaces occupées par les composants.

Néanmoins, les procédés de fabrication des composants 3D s’avérent bien plus complexes
que ceux qui permettent des intégrations planaires. 11 convient donc de disposer de procédés
technologiques dont les cotts de fabrication sont minimisés et qui autorisent la fabrication de
circuits a I’échelle industrielle. Nous présentons dans les paragraphes suivants les technologies

IPD utilisées pour la réalisation de composants passifs 3D performants.

3.3.2.1 Technologie LTCC

Le procédé technologique LTCC (« Low Temperature Co-fired Ceramic ») consiste a
empiler des feuilles de céramiques sur chacune desquelles les interconnexions et les composants
passifs sont intégrés par diverses techniques de fabrication (couche mince, sérigraphie...) [58]

[59] [67] [68]. Les feuilles sont déposées les unes sur les autres par lamination. Une fois les
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couches empilées, I’ensemble est recuit a haute température, entre 850 et 1000°C [57] [69], afin

de jointer les couches céramiques entre elles et de former un bloc compact [69].

La technologie LTCC offre le choix d’intégrer des composants sous formes planaire ou 3D.
Dans le dernier cas, plusieurs feuilles de céramiques sont empilées pour intégrer les différents
niveaux des composants. Les lignes intégrées sur chaque niveau possédent les topologies
classiques adoptées pour des intégrations planaires (enroulements, méandres ...) [62] [63] [68].
Elles sont interconnectées par des vias traversant les feuilles de céramiques qui sont usinés a
I’aide d’un laser [57]. Les images de la Figure I-11 montrent 1’intégration d’une inductance

solénoidale sur deux feuilles de céramique.

(a) (b)

Figure I-11 : (a) Modéle d’inductances 3D intégrées en technologie LTCC et (b) photographie d’une
inductance 3D (vue de dessus) [68].

Un autre exemple est donné dans [70] ou les auteurs utilisent huit couches de céramiques
pour intégrer verticalement un réseau de condensateurs MIM. Les électrodes des condensateurs
sont superposées. Dans [65], un coupleur hybride est intégré sur six couches céramiques
empilées. Les exemples d’inductances intégrées en utilisant une technologie LTCC affichent
des facteurs de qualité extrémement ¢levés. Ils excédent notamment 50 pour des valeurs
d’inductances jusqu’a 10 nH [58] [59] [67] [68].

Cependant, les dimensions des composants intégrés en utilisant une technologie LTCC
restent assez ¢€levées. Les feuilles de céramique présentent souvent de fortes épaisseurs
(supérieures a 100 um [61] [62] [64]) et les largeurs des pistes métalliques excedent souvent
100 pm [58] [62] [64].

De plus, la température de recuit élevée du procédé de fabrication exclut son utilisation
éventuelle pour des intégrations sur des matériaux de type polymére. De méme, son utilisation
pour intégrer des composants au-dessus de niveaux comportant des composants actifs n’est pas
possible. Au-dela d’une température de 400°C, il peut survenir un phénoméne de diffusion de
cuivre dans les couches inférieures ce qui peut dégrader leurs performances [71]. Afin d’éviter

I’utilisation d’un procédé¢ haute température, une solution technologique consiste a empiler des
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couches épaisses de polymeéres de type époxy (« Laminated Multi-Chip Module » (MCM-L))
[72] [73]. Les résines exigent de plus faibles températures de recuit pour étre durcies. Les
performances en termes de facteur de qualité obtenues pour des inductances sont équivalentes
a celles des technologies LTCC [72] [73].

3.3.2.2 Intégration 3D a l'aide de vias traversants TEVs

Les vias traversants TEVs ( « Through-Encapsulant Via» ) sont des trous métallisés

verticaux qui traversent un matériau solide, comme montré dans la Figure I-12.

100 pm

Figure I-12 : Vue en coupe de vias verticaux TGVs de 80 um de diamétre traversant un panneau de

verre de 400 um d’épaisseur [55].

Leur utilisation permet d’intégrer des interconnexions verticales dans les substrats en
silicium (« Thru-Silicon Via » TSV) ou en verre (« Thru-Glass Via » TGV). L’utilisation de
ces vias permet de fabriquer des enroulements inductifs sous la forme de solénoides tels que
I’inductance présentée dans la Figure I-13. Les pistes métalliques horizontales sont intégrées
sur les deux faces du substrat en utilisant des procédés standards comme la photolithographie,

et sont reliées par des transitions verticales TEVs.

(a) (b)

Figure I-13 : (a) Photographie optique d’une inductance 3D intégrée en utilisant une technologie

TGV dans un substrat verre et (b) photographie par rayons X de vias de cuivre dans le verre [54].
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La complexité du procédé de fabrication des vias verticaux réside essentiellement sur 1’étape
de percage des trous dans les substrats. Dans le cas des substrats verre, ils sont le plus souvent
réalisés par un laser UV ou infrarouge de forte puissance dont 1’ajustement des paramétres
demande une étape d’optimisation [74]. L’étape de métallisation des trous est souvent réalisée

par croissance ¢électrolytique, et n’est pas problématique [54] [75].

Les solénoides intégrés dans le verre grace a ce procédé présentent des coefficients de qualité
¢levés. Les auteurs de [76]-[78] et [79] rapportent le cas de coefficients de qualité mesurés
supérieurs a 60 pour des inductances comprise entre 1 nH et 6 nH. Ces coefficients de qualité
dépendent fortement des dimensions des vias et de I’espacement des spires, et varient d’une

réalisation a une autre.

Tout comme les technologies LTCC, les intégrations utilisant des vias TEVs présentent des
surfaces occupées importantes, malgré une intégration en 3D [48] [54] [78]-[80]. En effet, les
diamétres des vias sont compris entre 50 um et 150 um. L’espacement inter-spire reste
également ¢élevé, entre 100 um et 300 pm, afin de ne pas fragiliser mécaniquement le substrat
hote.

3.3.2.3 Solénoide 3D par stress métallique ou micro-usinage

Les solénoides fabriqués par stress métallique se composent de spires suspendues dans 1air,
qui sont formées a partir de lignes métalliques mécaniquement contraintes. Le métal est d’abord
déposé sur une résine sacrificielle a 1’aide d’un dépot métallique sous vide. La variation de la
pression dans la chambre de dépot génére la formation de rubans métalliques contraints en
tension. Lors de la dissolution de la résine sacrificielle, les rubans situés face a face vont se
courber et entrer en contact afin de former les enroulements de solénoides [81]. Les solénoides
obtenus présentent d’excellentes performances RF. En effet, les pertes diélectriques y sont
minimes du fait de la suspension des spires dans le substrat fortement isolant qu’est I’air.
L’inductance de 2 nH présentée dans la Figure I-14(a) présente notamment un coefficient de

qualité maximal mesuré de 66 a 8§ GHz [81].

(a) (b)

Figure I-14 : (a) Solénoide fabriqué par stress métallique de rubans de chrome et d’or [81] et (b)

solénoide intégré dans une cavité micro-usinée dans du silicium [82].
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Cependant, les structures fabriquées en utilisant cette technique sont fragiles et leur
intégration avec d’autres circuits dans les systemes RF est complexe (nécessité de les isoler

dans des cavités a air).

Le micro-usinage constitue une autre technique d’intégration des solénoides [82] [83]. Le
procédé consiste a graver partiellement une cavité dans le substrat pour y intégrer un solénoide,
comme montré sur la photographie de la Figure I-14(b). La plupart du temps, les prototypes
sont réalisés sur silicium. Des plasmas fluorés abrasifs sont utilisés pour la gravure du silicium
[82] [84] [85].

Les coefficients de qualité sont variables d’une réalisation a 1’autre, principalement en raison
de la résistivité du substrat de silicium utilisé et de la proportion des pistes intégrées en contact
avec le substrat. Les auteurs de [82], [83] et [86] présentent notamment des réalisations de
solénoides inductifs intégrés sur du silicium, dont les coefficients de qualité maximums varient
entre 15 [83] et 45 [86] pour des inductances entre 1 nH et 4 nH. Ces coefficients sont
équivalents a ceux obtenus lorsque des inductances planaires spirales sont intégrées au-dessus
de cavités gravées dans des substrats de silicium [87] [88]. Ce procédé 3D reste donc complexe

aux vues des améliorations apportées.

3.3.3 Intégration sur les couches de redistribution d’'un systéeme SiP

Pour disposer de performances maximisées pour un systeéme RF, les concepteurs utilisent les
procédés IPD cités dans la partie précédente pour intégrer les circuits passifs sur des puces
dédiées en dehors des puces en silicium MOS. L’ensemble du systéeme RF est ensuite
reconstitué¢ en assemblant les puces actives et passives entre elles de fagon a former un seul bloc
compact et en intégrant des interconnexions pour relier les différents circuits entre eux.
L’ensemble des puces et des interconnexions, et donc le systeme RF, est ensuite encapsulé dans
un boitier disposant d’un nombre d’entrées et de sorties minimisé pour étre connecté avec

d’autres systeémes électroniques.

L’étape d’assemblage des puces est délicate, car il faut maintenir les pertes a un faible niveau
et assurer une grande compacité pour I’ensemble du systéme. La facon dont sont disposées les
puces les unes par rapport aux autres ou le nombre et le type d’interconnexion utilisés sont des
parametres importants a considérer pour y parvenir. L’assemblage des puces au sein de
systémes encapsulés peut étre réalisé de plusieurs manicres différentes qui sont résumées par la

Figure I-15.
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Figure I-15 : Principales architectures d’intégration « System-in-Package » SiP.

Deux types d’architectures se distinguent. Dans un premier cas, les puces sont disposées les
unes a coté des autres (« Multi-Chip-Modules » MCM). Dans le deuxieme cas, elles sont
empilées les unes sur les autres. Les puces de ces différentes architectures sont collées entre
elles a 1’aide de couches polymeres, ou sont reportées sur des supports solides (interposeurs).
Parmi les différents assemblages verticaux, nous distinguons le  systéme
« Package-on-Package » (PoP) qui consiste a empiler non pas des puces, mais plusieurs
systémes déja encapsulés les uns sur les autres. Les autres types d’architectures sont basés sur
un empilement de puces, et se distinguent essentiellement par les types d’interconnexions
utilisées. Les puces peuvent étre interconnectées en utilisant des fils microsoudés (WB pour
« Wire-Bond »). Mais la longueur des fils et leur couplage engendrent de pertes €levées, comme
nous I’avons mentionné dans la partie 2.2. De plus, les dimensions des plots de connexion de
chaque fil microsoudé (30 pm x 30 pm minimum [89]) et leur grand nombre conduisent a des
surfaces occupées importantes autour des puces. Les interconnexions basées sur des réseaux de
billes microsoudées de cuivre et/ou des vias traversants TEVs sont de longueurs bien plus
réduites que les fils microsoudés et présentent des niveaux de pertes en transmission bien plus
faibles. Les billes microsoudées sont notamment utilisées lorsque qu’une connexion par une
technique de « Flip-Chip » est envisagée. Dans ce cas, elles sont disposées sur le bloc de puces
empilées ou sur une puce seule, qui est ensuite retourné(e) pour étre interconnecté(e)

(respectivement « Flip-Chip » et « Micro Flip-Chip » sur la Figure I-15).
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Les interconnexions par vias traversants TEVs ou billes microsoudées sont intégrées dans
des couches de redistribution (RDL) situées entre les puces (zone « fan-in ») et autour des puces
(zone « fan-out »). Ces couches sont constituées par les couches polyméres et/ou les
interposeurs qui présentent de bonnes propriétés dié¢lectriques a haute fréquence afin de
maintenir un niveau de pertes faible. Les images de la Figure I-16 montrent des exemples de
ces deux types d’interconnexions dans les couches de redistribution de systémes SiP de type
eWLB (« Embedded Wafer Level Ball Grid Array »). Elles sont intégrées en utilisant des
procédés d’intégrations similaires a ceux utilisés pour les intégrations IPD de composants

passifs planaires ou en 3D.

(b)

Figure I-16 : (a) Détails d’interconnexions intégrées dans un systéme SiP : (a) [90] et (b) [91].

\

Ces caractéristiques ont encouragé de nombreux concepteurs a se tourner vers
I’implémentation de circuits passifs dans les couches de redistribution. Une intégration n’est
toutefois envisageable que si la fabrication se fait a basse température, et ce pour plusieurs
raisons. Il s’agit d’une part d’éviter une dégradation des composants ou des puces intégrés sur
le méme niveau et sur les couches inférieures (en particulier les composants actifs). Il faut
d’autre part minimiser les contraintes thermomécaniques en tension aux interfaces entre les
différentes couches du systeme SiP, et limiter les phénomenes de déformation, de décollement,
de fissuration... Ces considérations sont d’autant plus importantes que 1’industrie

microélectronique tend a traiter de grandes surfaces.

Dans les deux parties suivantes, nous présentons les types de couches de redistribution qui

peuvent étre exploités pour intégrer des lignes et circuits passifs faibles pertes. Nous montrons
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aussi, a travers des exemples, les technologies IPD qui sont explorées pour pouvoir implémenter

les composants passifs sur ces couches.

3.3.3.1 Couche de redistribution a base d’une résine polymere

Les résines polymeres utilisées dans les couches de redistribution sont sélectionnées en
fonction de deux parameétres. D’une part, les couches intégrant les lignes de routage entre les
puces disposent de bonnes propriétés diélectriques a haute fréquence. D’autre part, elles
présentent une bonne résistance aux contraintes thermomécaniques afin de limiter le risque de

rupture des lignes due a la déformation des couches sous 1’effet de la chaleur [91].

Des résines thermostables de type époxy ou polyimide [87] sont utilisées pour fagconner ces
couches. Les résines époxy de type SUS présentent des angles de perte variables compris entre
0,01 et 0,03, et une permittivit¢ moyenne de 3,3 [92] [93]. Les résines polyimides disposent
d’un angle de pertes plus faible autour de 0,001 et une permittivité de 3 [94]. Il existe également
des résines dont 1’angle de perte est réduit grace a I’ajout de particules. Les auteurs de [95]
présentent notamment un composite constitué d’une résine polymere photosensible et de
particules en céramique. Un autre composite présenté dans [96] affiche un angle de perte
compris entre 10 et 5x107, ce qui est équivalent au verre (0,003 [18] [47]) ou aux céramiques
(0,001 [57]-[59]) et une permittivité diélectrique relative comprise entre 2 et 2,4.

Le faconnage de ces résines est relativement simple et peu coliteux. Les motifs des pistes
métalliques intégrés sur chaque couche de résine sont réalisés en utilisant des procédés
standards de photolithographie (si la résine est photosensible) ou d’ablation laser [96] [97]. Les

pistes métalliques sont ensuite formées, souvent par croissance électrolytique.

Les pistes intégrées sur ces couches affichent des performances RF relativement
intéressantes. Les auteurs de [98] rapportent des mesures en transmission réalisées jusqu’a
30 GHz pour des lignes micro-rubans de plus de 4 mm de longueur intégrées sur des films de
résine époxy. Ils montrent que les pertes en transmission sur la ligne restent inférieures a 1 dB.
Des pertes en transmission faibles de 0,034 dB sont également relevées pour un via vertical de

9 um de hauteur traversant une couche de résine époxy.

La simplicité des procédés d’intégration et les bonnes performances obtenues pour les lignes
poussent les concepteurs a intégrer des circuits passifs sur ces supports polyméres. L’exemple
de la Figure I-17 montre le prototype d’un étage émission-réception intégré dans un systéme

SiP qui est destiné a piloter quatre éléments rayonnants.
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Figure I-17 : Schéma d’un systéme de communication aux fréquences millimétriques incluant une

puce RFIC et des composants passifs intégrés autour de la puce [99].

Les composants sont intégrés directement autour de la puce active RFIC, ce qui permet de
minimiser la longueur des interconnexions reliant les différents circuits. Des composants
passifs sont aussi intégrés sur la couche de redistribution située au-dessus de la puce RFIC (zone
« fan-in »). L’inductance de 0,3 nH présente notamment un coefficient de qualit¢ maximum
mesuré de 45 a 25 GHz et le coupleur hybride intégré dans la zone « fan-in » de la couche de
redistribution présente des pertes d’insertion réduite de 1 dB par rapport a un coupleur identique

qui serait intégré sur la puce CMOS [99].

D’autres exemples rapportent les trés bonnes performances obtenues pour des inductances
spirales [99]-[104], dont les coefficients de qualit¢ maximums excédent 30 (valeurs

d’inductances inférieures a 4 nH).

Par ailleurs, I’utilisation de plusieurs couches fines superposées permet d’intégrer des
composants en 3D, et offre une solution d’intégration compacte. Il est possible d’y transposer
des procédés d’intégration 3D comme ceux des technologies par couches empilées MCM-L, ou
utilisant des vias traversants TEVs. Les réalisations de [105] et [106] montrent notamment
I’intégration de condensateurs et de résistances verticales sur plusieurs couches de résine BCB
(Figure I-18(a)). Dans les travaux présentés dans [77], [80] et [107], les auteurs utilisent une
technologie TEVs pour intégrer des solénoides (Figure I-18(b)). Les couches de redistribution
polymeres suscitent aussi un trés grand intérét pour l’intégration d’antennes directement
au-dessus des puces ou dans les zones « fan-out » autour des puces (« Antenna-in-Package »)

[16] [99] [108] [109]. Un exemple d’intégration est notamment proposé dans la Figure I-17.
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Figure I-18 : (a) Modele d’intégration MCM de composants passifs verticaux [105] et (b) vue de
dessus d’une inductance solénoidale intégrée dans une couche de résine polymere [80].

Néanmoins, 'intégration IPD de composants passifs sur ces supports polymeres n’est
possible que si les technologies choisies présentent de faibles températures de fabrication. En
effet, les résines des couches de redistribution présentent des températures de transition vitreuse
Ty faibles (stade caoutchouteux ou le matériau devient mou et flexible) souvent comprises entre
200 °C et 300°C. C’est le cas de certaines résines époxy [21] [110]. Les résines polyimides
présentent des températures 7y un peu plus élevées, entre 300°C et 400°C [93]. Ces
températures peuvent tre critiques, en particulier lors de la fabrication de condensateurs. Les
dépots des couches diélectriques utilisées dans ces composants requicrent souvent le dépot par
plasmas gazeux de films minces diélectriques de types PECVD (Si3sNs et SiO2 notamment) a
des températures supérieures a 350°C [111] [112].

3.3.3.2 Interposeur

Les interposeurs se présentent sous la forme de plaques rigides en silicium ou en verre, et
leur épaisseur est égale ou supérieure a celle des puces qu’ils entourent. Comme montré dans

la Figure I-19, les puces sont placées dans des cavités percées dans les interposeurs.

Si body

interposer)
er

(a) (b)

Figure I-19 : Photographies (a) d’un interposeur en silicium et (b) de puces insérées au sein de

I’interposeur [15].
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L’ensemble puces-interposeur est assemblé a I’aide d’une résine ou d’un métal (dissipateur
thermique). Les interposeurs comprenant les puces sont ensuite empilés pour former le systéme
SiP. Ils sont fixés entre eux par thermocompression ou par collage a 1’aide d’un film mince

polymere adhésif.

Dans le cas des interposeurs silicium, la résistivité médiocre du silicium exclut I’intégration
des circuits passifs directement au contact de ce support. Il est en revanche possible d’utiliser
des procédés de micro-usinage, basés sur des plasmas fluorés pour creuser des cavités dans le
silicium et intégrer des composants suspendus. Des coefficients de qualité proches de 40 sont
obtenus pour des inductances jusqu’a 6 nH [87] [113]. Néanmoins, ces structures suspendues
restent fragiles et peuvent poser des problémes pour la fiabilité¢ des circuits [113]. D’autres
solutions d’intégration proposent d’utiliser du silicium haute résistivité [114] afin de diminuer
les pertes di¢lectriques des composants intégrés. Sa résistivité est 10000 fois plus élevée (entre
5x10% et 10* Q.cm) que celle du silicium utilisé dans les filicres MOS. L’inconvénient de

[’utilisation du silicium SiHR reste son cout de fabrication relativement élevé.

Les interposeurs en verre suscitent un grand intérét pour 1’intégration de composants IPD en
bordure des puces actives. Les intégrations TEVs en particulier sont utilisées pour intégrer des
interconnexions verticales et des solénoides sur plusieurs niveaux. En plus d’une résistivité
¢levée (cf. partie 3.3.1), le verre présente également des caractéristiques thermomécaniques
intéressantes permettant de minimiser les contraintes de déformation des pistes intégrées dans
les couches de redistribution d’un systeme SiP [15] [48] [53] [54]. Cet aspect favorise
notamment son utilisation comme support pour le développement de systemes hétérogénes
fortement intégrés [48] [53] [90]. Un exemple est montré dans la Figure [-20, qui propose

I’intégration des fonctions électroniques d’un smartphone sur un support en verre.

Baseband
o | PHIC
L' —

R | ‘ __::._'

"‘“"‘li'—fﬁ!mm = e
3D NAND
Wireless FE

Figure I-20 : Vue d’artiste montrant 1’intégration de modules constituant un
« Smartphone-On-Package » [53].

3.4 Technologie IPD-3D développée au LAAS-CNRS

Nous venons de présenter une vue d’ensemble des solutions IPD existantes pour I’ intégration

de circuits passifs et de lignes faibles pertes. Nous présentons dans cette partie la technologie
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développée au LAAS-CNRS, et comparons ses caractéristiques a celles des technologies IPD

présentées précédemment.

3.4.1 Présentation

Une filiére technologique 3D de type « Integrated Passive Devices » (IPD) est développée
depuis plusieurs années au LAAS-CNRS et par la société 3DiS Technologies. Elle permet la
fabrication d’interconnexions et de solénoides inductifs compacts. Les photographies de la
Figure I-21 montrent une inductance de 9,5 nH intégrée sur un substrat verre en utilisant le
procédé de fabrication IPD-3D.

(a) (b)

Figure I-21 : Inductance solénoidale de 9,5 nH composée de 8,4 spires: (a) Vue 3D au MEB et (b)

vue de dessus par microscopie optique [115] [116].

Le caractére 3D est obtenu a partir d’un plot de résine diélectrique époxy SUS sur lequel est
intégré le niveau métallique supérieur. La résine SUS permet d’obtenir un bon compromis entre
les niveaux de pertes diélectriques des lignes 3D et la facilité de mise en ceuvre du procédé de
fabrication IPD-3D sur des substrats de grandes dimensions. En effet, la résine SUS utilisée
pour le noyau 3D dispose d’un module de Young de 2,0 GPa [21] [110]. Ce module est
notamment plus faible que celui d’une résine BCB (2,9 GPa [21]) ou de polyimide (2,5 GPa
[117]). Cela garantit une contrainte en tension plus faible lorsque les solénoides sont fabriqués

sur des substrats de grandes dimensions.

Le procédé de fabrication repose sur 1’utilisation d’étapes technologiques simples qui sont
la photolithographie et la croissance ¢électrolytique. Le nombre d’étapes de fabrication est
minimisé. En effet, les pistes verticales et les pistes intégrées sur le plot de résine sont fabriquées
en une seule étape de métallisation. Ces caractéristiques du procédé conduisent ainsi a un cofit

de fabrication réduit.

De plus, la température maximale du procédé technologique n’excéde pas 150°C, ce qui rend
possible son utilisation sur de nombreux types de substrats, et plus particulierement sur les

couches de redistribution polymeéres. La technologie a notamment été utilisée dans différents
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contextes d’intégration. Des réalisations d’inductances 3D telles que celles de la Figure [-21
ont été¢ intégrées sur verre [115] [116] et sur du silicium haute résistivit¢ SiHR [116]. Les
auteurs de [118] ont également utilisé le procédé IPD-3D pour intégrer des inductances
planaires en « above-IC » sur une couche de résines époxy SUS, utilisées pour la préadaptation
de transistors LDMOS de puissance RF [21] [40]. De trés bonnes performances sont relevées
pour ’ensemble de ces réalisations [40] [115] [116]. Par exemple, les inductances 3D intégrées
sur verre, dont les valeurs sont comprises entre 1 nH et 9,5 nH, présentent des coefficients de

qualité maximaux supérieurs a 40 [115] [116].

Par ailleurs, les résolutions en largeur et en espacement des pistes intégrées en utilisant cette
technologie autorisent une forte densité d’intégration des composants. En effet, il est possible
d’intégrer des transitions verticales jusqu’a 160 um de hauteur avec des pistes métalliques dont
la résolution en largeur et en espacement est de 15 pm [119]. Pour comparaison, ces largeurs
de lignes sont trois fois plus faibles que celles disponibles en utilisant une technologie TEV
(diametre minimum des vias de 50 pm) (cf. partie 3.3.2). Quant aux espacements, ils sont sept
fois plus faibles que I’espacement minimum d’une technologie TEV, qui est de 100 pm (cf.
partie 3.3.2). De plus, ces faibles espacements entre les pistes peuvent étre aussi utilisés pour
obtenir un couplage inter-spire ¢élevé et pour accroitre la valeur d’inductance par unité de
longueur [115] [116]. Pour une méme valeur d’inductance, la longueur de ligne inductive peut
étre ainsi réduite. Les inductances de 1 nH a 9,5 nH intégrées sur verre occupent de faibles
surfaces qui sont inférieures a 0,15 mm? [115] [116]. Le procédé a aussi permis d’intégrer des
transformateurs, des filtres, ou encore des baluns treés faibles pertes fonctionnant jusqu’a
20 GHz, et occupant des surfaces inférieures a 1 mm? [120] [121]. Enfin, la possibilité de
réaliser des pistes de cuivre d’une épaisseur supérieure a 35 um offre de la flexibilité quant a
I’optimisation des sections conductrices, et surtout une possibilité d’utilisation pour des

applications microondes de puissance [21] [40].

La technologie est aussi utilisée pour implémenter des interconnexions 3D sur la face
supérieure de puces, sans aucune dégradation des ¢léments intégrés sur ces derniéres. Une
démonstration a été présentée dans [119], ou des interconnections de 15 um de largeur sont
intégrées directement au contact d’une puce de 150 pm d’épaisseur. Cette solution d’intégration
est présentée dans la Figure [-22(a). Dans le systeme SiP de la Figure [-22(b), le procédé
technologique est utilisé pour intégrer I’ensemble des interconnexions horizontales et verticales

entre les trois puces, en utilisant seulement deux étapes de métallisations [122].
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Figure 1-22 : (a) Interconnexions réalisées en utilisant la technologie IPD-3D sur une puce [119] et
(b) intégrées dans des couches de redistribution [122].

3.4.2 Positionnement de la technologie parmi les solutions IPD existantes

Nous proposons dans cette partie de comparer la technologie IPD-3D développée avec les
technologies IPD existantes, et présentées dans la partie 3.3. Dans un premier temps, nous
confrontons les performances d’inductances intégrées sur des substrats faibles pertes ou sur des
couches de redistribution en utilisant les différentes technologies. Dans un second temps, les
caractéristiques des procédés d’intégration sont comparées. L’objectif est d’évaluer quels sont
les avantages apportés par |’utilisation de la technologie IPD-3D par rapport aux autres
solutions IPD.

3.4.2.1 Comparaison des performances d’inductances intégrées

Parmi les composants passifs, I’inductance est probablement 1I’¢1ément le plus problématique
a intégrer du fait des fortes longueurs de lignes nécessaires. Elle occupe une grande surface et
présente souvent les pertes résistives et di¢lectriques les plus €levées parmi les composants qui
constituent un circuit passif. Pour ces raisons, comparer les caractéristiques d’inductances
permet d’évaluer de facon assez précise les avantages que peut apporter une technologie pour

I’intégration de composants passifs faibles pertes et compacts.

Dans le graphique de la Figure 1-23(a) sont affichées les valeurs maximales des coefficients
de qualité extraits de mesures d’inductances de 0,1 nH a 10 nH, fabriquées en utilisant
différentes technologies d’intégration IPD. Les fréquences auxquelles sont relevés les
coefficients de qualit¢é maximaux sont affichées sur la Figure I-23(b). Les surfaces occupées
par les inductances sont affichées dans le graphique de la Figure I-23(c). Les résultats obtenus
pour les inductances 3D fabriquées sur verre en utilisant la technologie IPD-3D sont affichés

par les symboles verts, et reli€s par un trait.
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Figure 1-23 : (a) Valeurs maximales des coefficients de qualité Oy, (b) fréquences d’obtention de

Omax, €t (¢) surfaces occupées par des inductances IPD planaires et 3D.

Les inductances spirales présentent des coefficients de qualité maximaux compris entre 20
et 40 pour la majorité des intégrations. Ces valeurs varient en fonction de la nature du substrat
utilisé (polymeére, verre, SiHR...). Mais dans la majorité des cas, ces coefficients de qualité
restent en retrait par rapport a ceux affichés par les intégrations 3D. Ce constat souligne

I’avantage de I'utilisation d’une topologie 3D.

Nous voyons que les coefficients de qualité maximaux les plus élevés sont atteints pour des
inductances intégrées en utilisant des procédés TEVs, LTCC ou par stress métallique.

Cependant, les excellentes performances obtenues pour les réalisations TEVs et LTCC
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s’expliquent par I’utilisation de substrats faibles pertes, mais ¢galement par les grandes largeurs
des pistes qui contribuent & diminuer les pertes résistives. Par conséquent, les inductances qui
présentent les meilleurs coefficients de qualité occupent aussi les surfaces les plus ¢€levées
(Figure I-23(c)). Nous le voyons notamment pour I’inductance de 3,5 nH présentée dans [79]
qui est intégrée par un procédé TEV. Son coefficient de qualit¢é maximal QOmax est de 100
(Figure 1-23(a)), mais la surface de 0,5 mm? qu’elle occupe est parmi les plus élevées
(Figure I-23(c)). Nous observons aussi que I’inductance de 2,7 nH intégrée en utilisant une
technologie LTCC présente un coefficient Omax de 43 (Figure 1-23(a)) et occupe une surface de
1,125 mm? [58] (Figure 1-23(c)).

Les coefficients de qualité décroissent avec la diminution des dimensions des pistes. Cela
explique notamment les forts écarts observés entre les différentes réalisations utilisant une
technologie TEV. Par exemple, I’inductance de 4,7 nH présentée dans [77] occupe une surface
de 0,18 mm?, alors que celle de 3,5 nH présentée dans [79] est de 0,55 mm? (Figure 1-23(b)).
En revanche, son coefficient de qualité est de 45 [77], contre 100 pour celle présentée dans [79]
(Figure 1-23(a)). Toujours dans les travaux présentés dans [77], les inductances fabriquées pour
lesquelles le diamétre des vias est de 40 um présentent des coefficients de qualité supérieurs a
40, alors que des coefficients plus proches de 30 sont obtenus avec des vias dont le diamétre est
de 20 um.

Nous voyons donc que les composants IPD des technologies LTCC et TEVs peinent a

atteindre simultanément des trés bonnes performances et une grande compacité.

Les inductances fabriquées par stress métallique présentent des coefficients de qualité
maximaux extrémement €levés et des surfaces occupées parmi les plus faibles. Ces trés bons
coefficients de qualité s’expliquent par le fait que les spires des inductances sont en grande
partie au contact de 1’air, ce qui a pour effet de réduire significativement les pertes dié¢lectriques.
Cependant, la complexité du procédé de fabrication et la fragilit¢ des inductances limitent

fortement 1’utilisation de cette technologie.

Les inductances intégrées en utilisant la technologie IPD-3D présentent un trés bon
compromis entre compacité et performance. D’une part, les inductances présentent des
coefficients de qualité parmi les plus élevés, et qui sont intermédiaires a ceux des réalisations
utilisant des technologies TEVs et LTCC. Comme la majorité des spires sont au contact de I’air
et du plot de résine 3D, les performances sont moins dépendantes des caractéristiques des
substrats qu’elles ne le sont pour les technologies TEVs ou LTCC. De plus, les coefficients de
qualité maximaux sont atteints a des fréquences plus ¢levées que pour les technologies LTCC
et TEVs. A valeur d’inductance égale, il est donc possible de travailler dans une bande de
fonctionnement optimale située a plus haute fréquence, ce qui s’aveére bénéfique lorsque des

applications millimétriques sont visées. Enfin, les inductances fabriquées grace a la technologie

36



Chapitre I : Intégration des circuits passifs

IPD-3D occupent des surfaces parmi les plus faibles, et ce pour des valeurs d’inductances

jusqu’a 9,5 nH.

Finalement, I’excellent compromis entre compacité et performances RF obtenu pour les
composants passifs inductifs montre le grand intérét de la technologie proposée par le
LAAS-CNRS et la société 3DiS Technologies.

3.4.2.2 Caractéristiques des technologies IPD

Pour pouvoir envisager une intégration IPD sur différents supports, il est préférable d’éviter
I’utilisation de procédés abrasifs ou nécessitants de hautes températures. Ils sont en effet
susceptibles d’abimer les matériaux et/ou les éléments intégrés sur les couches inférieures dans
le cas d’un systéme SiP. Nous proposons de comparer en fonction de ces deux aspects le
procédé d’intégration IPD-3D a ceux des autres technologies IPD. Les différentes technologies
d’intégration IPD sont comparées dans le Tableau I-1. Un autre critére de comparaison est
¢galement introduit, qui est la complexité du procédé de fabrication. Ce critére est important,
car ’utilisation de procédés simples et peu coliteux permet de rester compétitif pour les

applications a visées industrielles et commerciales.

Tableau I-1 : Comparaison des technologies IPD en fonctions des caractéristiques des procédés de

fabrication.
Technologie Thermique | Abrasivité Complexité du procédé
LTCC [57] [69] Recuit Lamination et recuit
TEV [54] [74] [75] Gravure Parameétres de gravure des vias
Stress métallique [81] Paramétres du dépot métallique
Micro-usinage [82] [83] Gravure Paramétres de gravure en fonction du substrat

Notre technologie (IPD-3D)

En rouge sont renseignés les inconvénients majeurs liés a chaque procédé. En orange sont
signalés les procédés dont les difficultés de réalisation sont variables. La complexification des
procédés peut-étre due a 1’augmentation du nombre de couches utilisées, ou des difficultés de

gravure ou de formation des pistes métalliques en fonction du type de substrat.

Les procédés par micro-usinage ont recours a des gravures des substrats par plasma, et leur
utilisation est surtout justifiée lorsque des intégrations sur des supports de silicium sont
envisagées (comme les interposeurs Si). Si les composants sont intégrés en 3D, un certain
nombre d’étapes apres la gravure peut s’ajouter pour former les pistes tridimensionnelles, ce

qui augmente la complexité du procédé.

Les technologies TEVs ont aussi recours a des procédés de gravure. L utilisation d’un laser
permet de réaliser des gravures localisées dans les substrats de types polymeéres ou verre [77]
[80] [107], ce qui limite les risques de dégradation des couches ou des composants situés a

proximité.
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Les procédés LTCC travaillent exclusivement avec des céramiques et leurs procédés de
fabrication comprennent une ou plusieurs étapes de recuit a trés haute température. Leur
utilisation est donc limitée lorsque d’autres supports que les céramiques sont visés, et justifiée

lorsque des performances RF tres élevées sont requises pour les composants passifs.

Enfin, la fabrication par stress métallique n’utilise pas de procédé de gravure et ne nécessite
pas forcément une haute température. Mais la fabrication de spires mécaniquement contraintes
est complexe. Les spires suspendues a I’air sont fragiles, ce qui limite les supports d’intégration.
Certains concepteurs explorent la possibilité de les inclure dans les cavités creusées dans les

interposeurs [81].

La technologie 3D-IPD dont nous disposons présente finalement la plus grande souplesse
d’intégration parmi les solutions étudiées. Le procédé de fabrication est réalisé a faible
température et autorise une intégration de composants et d’interconnexions sur tous types de
supports. Nous avons pu le constater a travers I’intégration d’inductances et d’interconnexions
sur différents substrats (cf. partie 3.4.1). La fabrication de circuits sur ces divers types de
substrats montre également qu’un report du procédé peut étre réalisé sans aucune difficulté.

Enfin, la simplicité du procédé de fabrication facilite une adaptation a I’échelle industrielle.

4  Poursuite du développement de la technologie IPD-3D

Dans ce qui précede, nous avons vérifié que la technologie IPD-3D développée présente de
nombreux avantages, autant au niveau de son procédé technologique que par le compromis
entre performances et compacité atteint pour les composants 3D fabriqués. Ces caractéristiques
correspondent aux critéres exprimés pour I’intégration de circuits passifs RF, qui ont été
énoncés en début de chapitre. A partir de ce constat et de ’excellente place qu’occupe la
technologie par rapport aux solutions d’intégration existantes, nous pouvons projeter ses
potentialités pour I’intégration de fonctions passives fortement intégrées dans des architectures

SiP, ou pour le packaging.

La technologie IPD-3D permet d’intégrer des inductances solénoidales [115] [116] et des
lignes de transmission 3D. Pour pouvoir envisager l’intégration de fonctions passives
complétes, telles que des circuits de filtrage, d’adaptation, de distribution de signaux (coupleur,

diviseur ou combineur de puissance, baluns...), il est nécessaire de disposer de condensateurs.

Par suite, les objectifs des travaux présentés dans ce manuscrit sont de poursuivre le
développement de la technologie IPD-3D pour fabriquer des condensateurs robustes, et étendre

I’utilisation de la technologie pour implémenter des circuits passifs.

Les condensateurs développés doivent présenter des performances supérieures a celles des
solénoides, afin de maintenir un niveau de performances élevé pour les circuits qui seront

ensuite fabriqués. Le procédé technologique doit étre compatible avec celui des solénoides, et

38



Chapitre I : Intégration des circuits passifs

présenter une faible température de fabrication, afin de pouvoir conserver les nombreuses

possibilités d’intégrations dans les systémes SiP.

Nous utilisons ensuite la technologie IPD-3D pour montrer les solutions qu’elle peut
apporter dans un contexte d’intégration difficile. Nous nous tournons pour cela vers les
systtmes RF fonctionnant aux fréquences millimétriques. En effet, nous avons vu que
I’extension des applications vers les hautes fréquences engendre une pression extrémement
¢levée sur le bloc antenne des terminaux RF. Les circuits de distribution (ou répartiteurs)
doivent controler précisément les amplitudes et les phases des signaux transmis aux différents
¢léments rayonnants. Cette condition est essentielle pour assurer une bonne formation du
faisceau et un dépointage précis. Ces circuits font actuellement 1’objet d’efforts technologiques
importants pour présenter a la fois des performances RF élevées et une forte densité
d’intégration. Nous exploitons la technologie IPD-3D pour proposer une matrice de Butler, qui
est un des circuits de distribution passifs possibles. La matrice développée doit étre fortement
miniaturisée, performante, et facilement intégrable dans un systéme SiP. Finalement, la
conception, la fabrication et la caractérisation de ce démonstrateur permettront de mettre en

avant les bénéfices de notre solution technologique d’intégration.

5 Conclusion

Ce premier chapitre introduit les principales contraintes auxquelles sont soumis les circuits
passifs RF pour les nouvelles applications de communications sans fil, et il recense les solutions
technologiques développées pour tenter d’intégrer des dispositifs passifs au plus prés des
besoins.

Nous avons d’abord présenté un apercu du contexte de 1’intégration des circuits passifs RF,
qui tend a devenir de plus en plus complexe avec la migration des applications sans fil vers les
fréquences millimétriques, applications pour la plupart dans le domaine grand public. Ces

circuits doivent donc présenter de tres faibles pertes, une grande compacité et un faible coft.

L’intégration CMOS sur silicium ne permet pas de fournir des solutions satisfaisantes pour
les composants passifs, au moins en termes de pertes. De nombreuses solutions d’intégration
IPD sur puces dédiées sont alors explorées. Nous présentons ensuite les principaux types de
substrats faibles pertes utilisés pour I’intégration IPD et les diverses technologies dédiées qui

sont proposées pour I’intégration des fonctions passives.

Nous avons introduit la technologie développée par le LAAS-CNRS et la société¢ 3DiS
Technologies, qui permet I’intégration 3D d’interconnexions et de composants passifs inductifs
faibles pertes. En comparant cette technologie par rapport aux solutions d’intégrations
proposées par la littérature, nous montrons ainsi qu’elle présente un des meilleurs compromis

entre performances et compacité. De surcroit, les caractéristiques du procédé technologique, a
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savoir une faible température, un nombre minimisé d’étapes, et 1’utilisation de procédés

relativement simples, permettent d’aboutir a une grande flexibilité d’intégration.

L’utilisation de cette technologie permet d’intégrer des circuits passifs fortement

miniaturisés et dotés de trés hautes performances, a tous les niveaux d’un systéme SiP.

La thése présentée ici a pour objectif de réaliser les développements technologiques
nécessaires pour permettre de disposer d’une filiere compléte pour 1’intégration de fonctions
passives innovantes. Cela conduit a compléter le procédé précédent en développant les étapes
a basse température pour la fabrication des condensateurs. Nous intégrerons ensuite un circuit
de distribution des signaux pour un réseau d’éléments rayonnants, de type matrice de Butler,

afin de réaliser la démonstration des potentialités de la technologie IPD-3D obtenue.
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Chapitre II : Fabrication et caractérisation de

condensateurs MIM et de transformateurs
3D

1 Introduction

Nous avons vu dans le premier chapitre les nombreux avantages associés a I'utilisation de la
technologie IPD-3D dont nous disposons, a savoir la fabrication de solénoides a la fois
compacts et performants, et la possibilit¢ de les intégrer sur de nombreux types de supports,

dont les polymeres.

Pour envisager la fabrication de circuits plus complexes, nous nous sommes tournés vers le
développement de condensateurs performants. En effet, ces composants sont incontournables
dans la réalisation de circuits tels que les réseaux d’adaptation d’impédance, les filtres, les
baluns, ou encore les coupleurs. De plus, pour pouvoir conserver une grande souplesse
d’intégration, nous avons cherché a développer un procédé de fabrication a basse température,
compatible avec la technologie utilisée pour 1’intégration des solénoides. Enfin, le maintien
d’un nombre d’étapes minimis¢ et I’utilisation de procédés de fabrication standards permettent

de conserver un faible coit de fabrication.

Nous présentons dans ce chapitre le développement de condensateurs Métal-Isolant-Métal
(MIM). Nous introduisons tout d’abord les criteres auxquels doivent répondre les
condensateurs. Nous justifions le choix d’une topologie MIM et des matériaux retenus pour les
fabriquer. Nous donnons les caractéristiques des condensateurs testés. Nous présentons enfin
les résultats de caractérisation des condensateurs. Leurs performances sont comparées aux

résultats de la littérature.

Dans une deuxiéme partie, nous intégrons deux transformateurs 3D, composés de deux
solénoides imbriqués, qui sont adaptés a 50 Q par des condensateurs MIM. L’objectif est ici de
vérifier que les condensateurs utilisés présentent un niveau de pertes suffisamment faible pour
maintenir de hautes performances pour les deux circuits. Le deuxiéme objectif est d’observer a
travers la fabrication des circuits que I’enchainement du procédé d’intégration des
condensateurs et des solénoides ne fait pas apparaitre de contrainte d’ordre technologique. Nous

introduisons d’abord les caractéristiques des deux transformateurs 3D sélectionnés. Nous
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présentons ensuite 1’étape de conception des transformateurs adaptés par des condensateurs, et
montrons les résultats de simulations électromagnétiques. Nous détaillons en suivant le procédé
d’intégration de ces circuits. Nous terminons en présentant les performances extraites des
caractérisations hyperfréquences des transformateurs adaptés.

2 Développement des condensateurs MIM

Cette partie aborde la conception, la fabrication et la caractérisation des condensateurs
Métal-Isolant-Métal (MIM). Nous fixons tout d’abord les critéres a remplir concernant les
performances des condensateurs et leur procédé de fabrication. Nous présentons la topologie
des condensateurs, et justifions le choix des matériaux utilisés pour les électrodes et I’isolant.
Nous donnons également les caractéristiques des différents condensateurs testés. Nous

terminons par les résultats de caractérisation des condensateurs fabriqués.

2.1 Cahier des charges

Comme nous I’avons vu dans le premier chapitre, la technologie 3D développée jusque-la
présente de nombreux avantages. Le premier est ’intégration de composants inductifs 3D
présentant un compromis innovant entre compacité et performances. Le deuxi¢me est son
utilisation sur de nombreux types de supports grace a un procédé basse température. Enfin, le
nombre d’étapes minimisé et 1’utilisation de procédés standards permettent d’obtenir un faible
cout de fabrication. Il faut donc faire en sorte que ces caractéristiques soient maintenues pour
les condensateurs et leur procédé d’intégration. En se basant sur ce constat, nous fixons les

critéres essentiels que doit satisfaire I’intégration des condensateurs, et qui sont :

e Obtenir des performances équivalentes, voire plus élevées que les condensateurs de

topologies identiques recensées dans la littérature ;

e Obtenir une densité d’intégration suffisamment élevée pour disposer de condensateurs
dont les dimensions sont plus faibles ou équivalentes aux condensateurs de topologies
identiques recensées dans la littérature. L’analyse de ce critére et du précédent nous

permet de situer les condensateurs fabriqués par rapport aux réalisations récentes ;

e Lors de ’association de condensateurs avec les solénoides pour fabriquer un circuit, les
condensateurs utilisés doivent présenter des coefficients de qualité Q bien supérieurs a
ceux des transformateurs et/ou des inductances 3D pour une méme bande de fréquences
de fonctionnement. Ce critére permet de garantir des circuits présentant un niveau de
performance élevé, avec des condensateurs qui n’apportent pas de pertes supplémentaires

en plus de celles introduites par les solénoides ;
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e Développer un procédé technologique dont les matériaux et les techniques de fabrication

sont compatibles avec ceux utilisés pour 1’intégration des solénoides ;

e Maintenir une température maximale du procédé d’intégration inférieure a 150°C. Cette
limite correspond a la température maximale de fabrication des solénoides 3D. Ce critére
garantit la compatibilité du procédé pour des intégrations de type « above-IC », sur des
couches polyméres, ou encore sur des PCB (pour « Printed Circuit Board) de type FR4

par exemple ;

e Recourir a des procédés de fabrication simples et un nombre d’étapes minimisé pour la
fabrication des condensateurs afin de maintenir un faible colit pour la technologie

complete.

Notons que pour mener nos développements, nous travaillons sur une série de condensateurs
de test balayant une large gamme de capacités comprises entre 0,07 pF et 15 pF. Les capacités
peuvent cependant étre étendues au-dela de cet intervalle, pourvu que leurs dimensions soient

compatibles avec les résolutions maximales du procédé technologique.

2.2 Choix du type de condensateur développé et des matériaux
2.2.1 Réalisation de capacités

Plusieurs topologies de composants existent pour créer une capacité. Nous distinguons trois

grandes catégories simples, qui sont :
e Les stubs capacitifs ;
e Les peignes métalliques inter-digités, et séparés par un isolant ;

eLes condensateurs Métal-Isolant-Métal (MIM), composés de deux armatures
métalliques (électrodes) séparées par un isolant. Leur topologie classique est donnée dans la

Figure II-1.

Electrode supérieure (2)

Electrode inférieure (1) /

Substrat \

\

Isolant (ou couche diélectrique)

Figure 11I-1 : Topologie d’un condensateur Métal-Isolant-Métal MIM.
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Il existe des topologies plus complexes qui sont en cours de développement comme les
capacités 3D ou encore Métal-Oxyde-Métal (MOM). Les condensateurs de type MOM sont
intégrés dans le BEOL des puces MOS, et ne rentrent pas dans la catégorie des intégrations
IPD [1]. Les condensateurs 3D sont encore a 1’état de prototypes et manquent de maturité pour

étre considérés comme une solution IPD a part enticre [2].

Les stubs et les peignes inter-digités sont particulierement adaptés pour de faibles capacités
n’excédant pas 0,5 pF [3]. Au-dela, leurs dimensions importantes affectent la compacité du
circuit. Les condensateurs MIM constituent des composants localisés extrémement compacts et
présentant de fortes performances. En effet, leurs faibles dimensions permettent de minimiser
la résistance et l’inductance série des métallisations (électrodes), ainsi que les pertes
di¢lectriques dans le substrat hote [4]. Les caractéristiques de 1’isolant ont également un impact
sur les performances. Un isolant de forte résistivité permet notamment de minimiser les

courants de fuite entre les deux électrodes.

Les fortes densités d’intégration obtenues pour les condensateurs MIM permettent d’obtenir
de fortes capacités avec des électrodes de faibles dimensions, ce qui facilite leur implémentation
dans les circuits. Nous pouvons notamment envisager d’intégrer les condensateurs sous les
métallisations des composants avec lesquels ils sont associés. De plus, les condensateurs MIM
ont une topologie simple et les matériaux sont classiquement utilisés pour des intégrations IPD
(métaux et couche diélectrique). Le choix dun métal tel que le cuivre et d’un isolant de dioxyde
de silicium SiO2 ou de nitrure de silicium SisNa, largement utilisés dans 1’industrie de la

microélectronique, permet d’aboutir a un procédé standard et peu coliteux.

La formule (II-1) permet de calculer la capacité approximative d’un condensateur MIM :

C(F) = % (I1-1)

S est I’aire capacitive délimitée par la surface des deux électrodes en regard, e est 1’épaisseur
de I’isolant (ou diélectrique) qui sépare les électrodes et & est la permittivité diélectrique

relative de 1’isolant.

2.2.2 Choix des matériaux

2.2.2.1 Isolant

La formation de la couche diélectrique (isolant) constitue une étape critique de la fabrication
d’un condensateur MIM. Elle est généralement formée a partir d’un dépdt plasma. Les éléments
constituant 1’isolant sont injectés en phase gazeuse dans un réacteur sous vide. Ce mélange
gazeux est ensuite ionisé¢, permettant la croissance de couches minces sur les surfaces situées a

proximité du plasma.
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Le dépot chimique en phase vapeur assisté par plasma PECVD reste le plus utilisé (« Plasma
Enhanced Chemical Vapor Deposition »). Il permet d’obtenir des couches isolantes denses et
pures. Cependant, les températures de dépdt excedent souvent 250°C. Cela compromet alors la
réalisation de condensateur MIM sur certains substrats polymeéres, notamment utilisés pour les

couches de redistribution, ou pour des intégrations « above-I1C » [4] [5].

La contrainte thermique a encouragé le développement de dépdts plasma a des températures
plus basses. Ces températures sont généralement inférieures aux températures de transition
vitreuses 7 des polyméres utilisés dans les substrats PCB ou pour les couches de redistribution.
Par exemple, celles des matériaux de types FR4 et Téflon utilisés pour fabriquer des PCB se
situent respectivement autour de 135°C et 210°C [6]. Les résines époxy, notamment utilisées
dans les couches de redistribution, présentent des températures 7y proches de 200°C [7]. Le
procédé de dépdt devient aussi compatible avec une intégration « above-IC» ou une
température de fabrication basse doit étre maintenue pour de ne pas dégrader les circuits

intégrés sur les niveaux inférieurs de la puce.

Afin de garantir une compatibilité¢ du procédé avec la technologie IPD-3D, nous choisissons
de former la couche isolante par un dépot assisté par plasma de type ICPCVD (« Inductively
Coupled Plasma Chemical Vapor Deposition ») a 100°C. Cette technique se distingue du dépot
par PECVD par le mode d’activation du plasma, et permet d’effectuer des dépots a des
températures comprises 50°C a 150°C [8]. Les couches obtenues sont d’épaisseurs uniformes

et leurs caractéristiques sont proches des celles déposées par des techniques PECVD [8].

Le dépot par ICPCVD est largement utilisé pour la formation de couche de dioxyde de
silicium SiO2 et de nitrure de silicium Si3N4, qui rentrent dans la fabrication de condensateurs
MIM. En pratique, les couches de nitrure de silicium déposées par des dépots ICPCVD ne sont
jamais totalement pures, et sont plutot notées SixNy. Ces deux matériaux possedent une
résistivité élevée, supérieure a 10'2 Q.cm, en moyenne [3] [10]. Le nitrure de silicium SixNy
présente une permittivité relative « moyenne » comprise entre 6 et 8, qui est fonction de la
pureté du matériau [3] [9]. Celle du SiO2 varie entre 3,9 et 5 [3] [10]. Les condensateurs MIM
basés sur un isolant de nitrure de silicium SixNy sont donc plus intéressants pour ce qui concerne
les densités d’intégration [11]. De plus, le nitrure de silicium SixNy présente, entre autres, une
bonne stabilité thermique, une forte tension de claquage ainsi qu’une forte linéarité en tension.

Nous choisissons donc le nitrure de silicium SixNy comme isolant pour nos condensateurs MIM.

2.2.2.2 Electrodes

Nous choisissons de fabriquer 1’¢lectrode supérieure en cuivre (Figure II-1) qui est
relativement simple a fabriquer. De plus, le choix de ce matériau facilite 1’intégration des
condensateurs avec les solénoides. En effet, comme nous le montrerons lors du procédé

d’intégration que nous décrivons plus tard, cela rend possible la fabrication des électrodes
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supérieures des condensateurs et des pistes du premier niveau des solénoides en utilisant une

seule étape de dépdt de cuivre.

Nous utilisons de I’aluminium pour fabriquer 1’¢lectrode inférieure (Figure II-1). Nous
excluons I’utilisation du cuivre en raison d’une incompatibilité avec le dépot de nitrure de
silicium SixNy par ICPCVD. En effet, lors d’un dép6t de nitrure de silicium par ICPCVD sur
un substrat cuivre, 1’activation de phénoménes de diffusions a I’interface cuivre/diélectrique
dégrade le caractere isolant du di¢lectrique [12]. De nombreux procédés d’intégration ont alors
recours a une étape supplémentaire de dépdt d’une couche d’interface sur le cuivre avant le
dépot plasma, qui est souvent un alliage de nitrure et de tantale. Certains concepteurs décident
¢galement de remplacer la couche diélectrique par un autre matériau isolant qui ne présente pas
ce probléme, mais qui est plus cotliteux a fabriquer [12]. Leur fabrication peut en effet mobiliser
des techniques de dépdt par couche atomique ALD (« Atomic Layer Deposition ») qui sont

plutdt onéreuses [13].

Afin de s’affranchir de ’utilisation de procédés complexes, nous choisissons 1’aluminium
qui est un matériau peu colteux a fabriquer et qui ne présente pas de probléme de diffusion. Sa
résistivité (28x10 Q.m) reste I’une des plus faibles aprés le cuivre (17x10° Q.m) et I’or
(22x10” Q.m). De cette maniére, nous pouvons fabriquer ’isolant des condensateurs en une
seule étape de dépdt d’une couche de SixNy, ce qui permet de minimiser d’autant plus le temps
et le colit de fabrication. I1 est a noter que le probléme de diffusion du cuivre n’est pas présent
dans le cas contraire ou du cuivre est déposé sur du nitrure. L’¢lectrode supérieure en cuivre

surmontant le nitrure de silicium n’est donc pas concernée par ce probleme.

2.3 Topologie des condensateurs

Le modéle des condensateurs MIM développés est présenté dans la Figure II-2. L’¢lectrode
inférieure est constituée par une couche mince d’aluminium de 500 nm (couche rose sur la
Figure 11-2), qui est déposée par €vaporation métallique a basse pression et basse température.
La couche de nitrure de silicium SixNy constitue I’isolant (couche bleue sur la Figure II-2). Son
¢épaisseur est de 200 nm ou 440 nm selon le type de condensateur fabriqué. Elle est déposée a
100°C en utilisant un procédé par plasma ICPCVD. L’isolant recouvre totalement 1’électrode
d’aluminium, ce qui permet de la protéger durant la suite du procédé de fabrication de
I’¢lectrode supérieure en cuivre et des solénoides. En effet, les solutions chimiques utilisées
pour faconner les moules de résines durant les étapes de photolithographie ou pour graver les
couches métalliques peuvent partiellement graver la surface de I’aluminium, la rendant ainsi
plus rugueuse. Un via de connexion est ouvert dans la couche diélectrique afin d’accéder a
I’¢électrode inférieure en aluminium (Figure I1-2(b)). Enfin, I’¢électrode supérieure est constituée
par une couche de cuivre d’une épaisseur de 15 um (en orange sur la Figure 11-2) fabriquée par

un procédé de croissance ¢€lectrolytique.
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Electrode supérieure (Cuivre)
~

Longueur /

Tsolant (S,N,) | Via ¢lectrode

inférieure

Electrode inférieure (Alu.)

Via de connexion a I’¢électrode inférieure
(a) (b)

Isolant (SixNy)

Substrat verre

©

Figure II-2 : Modé¢le d’un condensateur MIM développé : (a) vue 3D et (b) de dessus du modéle
HFSS et (c) représentation de la section délimitée en pointillé sur les images (a) et (b).

Deux configurations de condensateur sont testées. Les deux types de condensateurs se
distinguent par les dimensions des deux ¢lectrodes métalliques, et sont présentés dans la
Figure II-3.

150 pm ‘.L ’

(a) (b)

Figure 11-3 : Modeles des deux configurations de condensateur MIM développés : (a) condensateur
de type 1 et (b) condensateur de type 2.
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La Figure I1-3(a) correspond au modéle pour lequel la surface capacitive S est fixée par les
dimensions de I’¢électrode inférieure en aluminium, qui est en regard de celle en cuivre (en
pointillé vert sur la Figure 11-3(a)). Autour de cette surface S, les flancs verticaux de 1’¢électrode
d’aluminium sont recouverts par 1’isolant puis I’électrode de cuivre, comme indiqué sur la
Figure II-4. Cette topologie n’est pas optimale en termes de fiabilité, car la concentration des
lignes de champs au niveau des flancs de 1’¢lectrode d’aluminium définissent ici une zone de
claquage. Ce phénomene peut étre accentué dans le cas ou, dans ces zones, le recouvrement de
la couche isolante SixNy serait insuffisant, c’est-a-dire que I’épaisseur de diélectrique e serait
plus faible que la valeur théorique. Un autre risque a considérer est le cas ou les flancs de
I’¢lectrode ne seraient pas recouverts par ’isolant, ce qui aboutirait a la formation de
courts-circuits. Néanmoins, cette topologie présente un avantage. En effet, 1’¢lectrode
d’aluminium définissant la surface capacitive S est protégée des attaques chimiques durant les
¢tapes suivantes du procédé de fabrication. Les dimensions de 1’électrode d’aluminium sont
ainsi totalement préservées et, par extension, la surface capacitive S 1’est aussi. Nous définirons

par type 1 cette premiére configuration de condensateur.

150 um

SiyNy
1

Al

Subtrat

Figure 11-4 : Zones de claquage et/ou de court-circuit pour un condensateur MIM de type 1.

La deuxiéme configuration de condensateur est présentée sur la Figure II-3(b), et ne
comporte pas les risques de claquage ou de court-circuit de la topologie précédente. La surface
capacitive S est fixée par les dimensions de I’¢électrode supérieure en cuivre (en pointillé vert
sur la Figure I1-3(b)), qui ne recouvre pas les flancs de I’¢lectrode d’aluminium. Cependant,
I’¢lectrode supérieure est exposée a des gravures chimiques durant le procédé de fabrication,
ce qui peut réduire les dimensions de 1’¢lectrode. Nous définirons par type 2 cette configuration

de condensateur.

Nous testons ces deux types de condensateurs afin de voir si les risques technologiques
associés a chacune des deux configurations surviennent durant la fabrication. Dans le cas ou
ces risques sont limités et n’ont pas d’impact sur les performances, nous conserverons la
configuration présentant les capacités les plus proches des valeurs théoriques et les meilleurs

coefficients de qualité.
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Les caractéristiques des condensateurs de type 1 testés sont résumées dans le Tableau II-2.
Celles des condensateurs de type 2 sont présentées dans le Tableau II-3. Les valeurs de
capacités sont estimées en utilisant la formule (II-1) pour une permittivité¢ relative & du

diélectrique SxNy estimée a 7, et dont I’épaisseur e est de 200 nm ou 440 nm.

Tableau II-2 : Caractéristiques des condensateurs de type 1 congus.

Dimensions de la surface capacitive, Epaisseur SixNy Condensateur type 1 Densité intégration
Ix L (nmxpm) (nm) (pF) (fF/um?)
21x 26 200 0,17 0,311
36 x 36 200 0,40 0,313
46 x 51 200 0,72 0,310
61 x 61 200 1,14 0,309
71 x71 200 1,55 0,310
96 x 101 200 2,99 0,310
141 x 141 200 6,14 0,310
156 x 156 200 7,52 0,310
171 x 171 200 9,03 0,310
196 x 201 200 12,18 0,310
211 x 231 200 15,07 0,310

La lettre / correspond a la longueur de la surface capacitive et L a sa largeur (cf. Figure I11-3(a)).

Tableau II-3 : Caractéristiques des condensateurs de type 2 congus.

Dimensions de la surface capacitive, Epaisseur SixNy Condensateur type 2 Densité intégration
[x L (nm>pm) (nm) (rF) (fF/um?)
20 x 25 440 0,070 0,137
20 x 25 200 0,16 0,312
45 x 50 440 0,32 0,141
35x35 200 0,38 0,306
45 x 50 200 0,70 0,308
70 x 70 440 0,73 0,141
85 x 85 440 1,05 0,140
60 x 60 200 1,12 0,308
70 x 70 200 1,53 0,310
120 x 120 440 2,07 0,142
95 x 100 200 2,96 0,310
155 x 155 440 3,42 0,141
170 x 170 440 4,11 0,141
195 x 200 440 5,53 0,141
140 x 140 200 6,09 0,310
210 x 230 440 6,84 0,141
155 x 155 200 7,47 0,310
170 x 170 200 8,98 0,310
195 x 200 200 12,12 0,310
210 x 230 200 15 0,310

La lettre / correspond a la longueur de la surface capacitive et L a sa largeur (cf. Figure 11-3 (b)).

Pour les condensateurs de type 1, nous avons inclus dans les dimensions de la surface
capacitive S la contribution apportée par les flancs verticaux de 1’¢électrode d’aluminium, qui

sont recouverts par 1’isolant et I’¢lectrode en cuivre. Ces flancs sont entourés en rouge dans la
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Figure I1-4. Les densités d’intégration des condensateurs de type 1 et de type 2 dont I’épaisseur
d’isolant est de 200 nm sont autour de 0,310 fF/um?.

Nous implémentons également des condensateurs avec une épaisseur d’isolant plus élevée,
de 440 nm. Ces condensateurs ont été fabriqués sur une autre plaquette que les autres
condensateurs testés, ou nous avons intégré des condensateurs de type 2 uniquement. Pour les
composants intégrés sur cette plaquette, nous avons augmenté [’épaisseur d’isolant afin
d’implémenter des condensateurs dont les capacités sont de plus faibles valeurs. En effet, pour
une ¢épaisseur d’isolant fixée, les capacités sont limitées par les dimensions minimales des
¢lectrodes qui sont de 15 um x 15 pm pour rester compatible avec la résolution maximale du
procédé technologique. Pour une méme surface capacitive S, augmenter 1’épaisseur d’isolant
est un moyen simple qui permet de diminuer la valeur de capacité (cf. formule (II-1)). Par
ailleurs, pour une méme capacité, augmenter 1’épaisseur de I’isolant s’accompagne d’une
augmentation de 1’aire capacitive S, et permet d’intégrer des électrodes de plus grandes
dimensions. Cela permet de réduire I’impact des déviations technologiques sur la capacité, a
savoir une gravure de 1’¢électrode en cuivre pour les condensateurs de type 2. Pour vérifier ce

dernier point, nous testons ¢galement ce type de condensateur.

2.4 Caractérisation des condensateurs MIM

Les condensateurs sont fabriqués et caractérisés. Un condensateur MIM fabriqué est montré
dans la Figure II-5. Le procéd¢ de fabrication de ces condensateurs est détaillé lors de la
présentation du procédé complet IPD-3D dans la partie 4 de ce chapitre.

Figure II-5 : Photographie au microscope optique d’un condensateur MIM de capacité 7,44 pF

fabriqué (vue de dessus).

Pour caractériser les condensateurs, nous rajoutons des acces de mesure constitués par des
lignes de transmission de 150 um de longueur qui sont terminées par des plots de mesure

« Ground-Signal-Ground ». Chaque condensateur testé est entouré d’un anneau de masse.
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2.4.1 Caractéristiques extraites des mesures hyperfréquences

Nous caractérisons les condensateurs MIM dans une bande de 200 MHz a 20 GHz en
utilisant 1’analyseur de réseau vectoriel Keysight N5247A PNA-X. Deux pointes coplanaires
Cascade Infinity « Ground-Signal-Ground » (GSG) (pitch de 150 pm) sont utilisées. Les accés
de mesure sont épluchés par une méthode « short-open » a partir de la caractérisation de deux
motifs de test intégrés sur la plaquette (accés de mesure court-circuité (« short ») et ouvert
(« open »)).

2.4.1.1 Capacités

La capacité C est extraite de la mesure de chaque condensateur a partir de la matrice
d’admittance Y (déduite de la mesure des parameétres S a ’aide de formules de conversion

matricielles [14]), par la relation suivante :

-1
1

Im (i) X 2nf

C(F)= (11-2)

Nous relevons la capacité a basse fréquence, ici 0,5 GHz. Les capacités calculées a partir des
mesures en utilisant la formule (II-2) et les écarts relatifs des valeurs obtenues par rapport aux

valeurs théoriques apparaissent dans les graphiques de la Figure II-6(a) et (b), respectivement.
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Type 2, eg; n, =200 nm: L Type 1, eg; 5, =200 nm: u
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Figure 11-6 : (a) Capacités pour les condensateurs caractérisés et (b) écarts relatifs par rapport aux

valeurs théoriques.
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Les résultats relatifs aux condensateurs de type 1, dont la surface capacitive est déterminée
par les dimensions de I’¢électrode en aluminium, apparaissent en noir. Ceux associés aux
condensateurs de type 2, dont la surface capacitive est déterminée par les dimensions de
I’¢électrode supérieure en cuivre, sont affichés en rouge (épaisseur d’isolant de 200 nm) et bleu

(épaisseur d’isolant de 440 nm).

Nous constatons sur le graphique de la Figure I1-6(a) que les valeurs de capacités extraites
des mesures sont conformes aux valeurs attendues. Pour une épaisseur d’isolant de SixNy de
200 nm, les condensateurs de type 1 présentent des capacités avec des écarts inférieurs a 16 %.

Pour les condensateurs de type 2, ces écarts sont bien plus faibles en restant inférieurs a 9 %.

Ces écarts entre les capacités mesurées et théoriques augmentent avec la diminution de la
valeur de capacité. Cela s’explique par les faibles dimensions des ¢lectrodes, dont les variations
dues au procédé technologique ont une influence plus importante sur la capacité. En outre, les
¢carts relevés pour les condensateurs de type 1 sont dus a une contribution des flancs de
1’¢lectrode d’aluminium plus importante qu’estimée pour les valeurs théoriques. A cet endroit,
une observation par microscopie électronique a balayage nous a permis de mesurer une
¢épaisseur de I’isolant e de 120 nm, contre les 200 nm théoriques. L’épaisseur de diélectrique
¢tant plus faible a cet endroit, la capacité apportée par les flancs de 1’¢électrode d’aluminium
augmente par rapport a celle prévue (cf. formule (II-1)). Enfin, le 1éger écart relevé pour les
condensateurs de type 2 peut s’expliquer par une faible sur-gravure de la couche d’accrochage,
située sous 1’¢lectrode de cuivre, et qui diminue légérement la surface capacitive de I’¢électrode

au contact de 1’isolant.

Pour une épaisseur de 1’isolant de 440 nm, les condensateurs de type 2 présentent des valeurs
trés proches de celles attendues avec des écarts inférieurs a 5,3 %, exception faite du
condensateur de 0,07 pF dont 1’écart est de 11 %. A valeurs de capacités égales, les dimensions
des ¢électrodes de cuivre sont plus élevées que celles des condensateurs avec une épaisseur
d’isolant de 200 nm. Une sur-gravure sous les ¢lectrodes de cuivre a donc un impact moindre
sur la valeur de capacité (en termes de pourcentage d’erreur sur la capacité). Pour la suite des
réalisations, nous privilégions donc une épaisseur d’isolant de 440 nm, ce qui nous permet aussi

d’intégrer des condensateurs avec de plus petites capacités.

Dans tous les cas, nous voyons que les condensateurs de type 2 présentent des capacités plus
proches des valeurs théoriques que les condensateurs de type 1, ce qui privilégie le choix de

cette configuration pour la fabrication de circuits RF.
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2.4.1.2 Coefficients de qualité

Pour chaque condensateur, le coefficient de qualité Q est extrait de la mesure en utilisant la

formule :

_ Im(Yy4)
B Re(Y11)

(11-3)

Dans les graphiques de la Figure II-7(a) et (b) sont affichés les coefficients de qualité des

condensateurs aux fréquences de 1 GHz et 6 GHz, respectivement.
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Figure 11I-7 : Coefficients de qualité extraits a (a) 1 GHz et (b) 6 GHz pour les condensateurs
caractérisés.

A 1GHz, des coefficients de qualité supérieurs a 193 sont obtenus pour tous les
condensateurs testés (Figure I1-7(a)). A 6 GHz, nous faisons figurer les coefficients pour des
condensateurs dont les capacités sont entre 0,07 pF et 7 pF. Les coefficients de qualité restent
supérieurs a 50 pour des condensateurs de capacités inférieures a 2 pF, tous types de
condensateurs confondus. Au-dela, les larges dimensions des électrodes amenent des pertes
résistives et un comportement inductif (longueur des électrodes) plus marqués qui tendent a
faire baisser rapidement le coefficient de qualité. Par ailleurs, pour des condensateurs dont les
capacités sont de fortes valeurs, I’expression (II-3) utilisée pour estimer le coefficient de qualité
de chaque condensateur ne permet pas de tenir compte de 1’inductance série associée aux larges
dimensions des ¢électrodes, ce qui aboutit a des coefficients de qualité sous-estimés [15]. Les

condensateurs dont les capacités sont élevées sont davantage utilisés pour des applications basse
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fréquence. Or nous voyons que les condensateurs de capacités supérieures a 7 pF présentent

d’excellents coefficients de qualité supérieurs a 193 pour des fréquences inférieures a 1 GHz.

Pour une épaisseur du diélectrique de 200 nm, les coefficients de qualité relevés pour les
condensateurs de type 2 sont légerement plus élevés que ceux des condensateurs de type 1. Cela

conforte le choix de ce type de configuration pour les prochaines réalisations de circuits RF.

Les coefficients de qualité les plus ¢levés sont obtenus pour des condensateurs dont
I’épaisseur du di¢lectrique est de 440 nm. Ces résultats s’expliquent en partie par une
amélioration du procédé technologique lors de la fabrication de ces condensateurs. Ces
améliorations ont été réalisées aprés la fabrication des condensateurs dont I’épaisseur de
di¢lectrique est de 200 nm. Elles ont porté sur les procédés de désoxydation de I’aluminium et
de gravure humide des couches d’accrochage, qui a permis de réduire la rugosité des métaux
constituant les électrodes, et par suite leurs pertes résistives. Nous avons également obtenu une
résistance de contact plus faible au niveau du via de connexion entre 1’¢lectrode d’aluminium

et la piste d’acces en cuivre.

2.4.2 Caractérisation de la couche diélectrique SixNy par des mesures I(V)

Afin de valider le procédé¢ de dépot de la couche isolante a basse température, nous vérifions
que la couche de nitrure de silicium formée présente un caractere isolant aussi élevé que celles
obtenues avec d'autres procédés de dépdts par PECVD ou ICPCVD. L’objectif est aussi de
vérifier que I’isolant présente de faibles courants de fuite. Dans le cas des condensateurs MIM,
un courant traversant 1’isolant se traduit notamment par une diminution du facteur de qualité Q
a basse fréquence. Ce type de pertes peut étre représenté électriquement par une résistance de
conduction Rc placée en parallele du condensateur C. L’influence de cette résistance disparait
progressivement avec I’augmentation de la fréquence au profit du caractére capacitif du

composant [16].

L’ensemble de ces caractéristiques peuvent étre déduites par des mesures I(V) menées sur
les condensateurs. Le principe d’une mesure I(V) est de relever le courant traversant un
condensateur MIM lorsqu’un signal continu de tension croissante est injecté a ses bornes. Ce
courant correspond au courant de fuite / qui circule a travers 1’isolant du condensateur. Le
caractere isolant du matériau diélectrique est conservé tant que la tension qui lui est appliquée
n’excede pas la tension de claquage. Cette tension dépassée, le champ électrique est
d’amplitude suffisante pour que des atomes du matériau soient ionisés. Un arc €lectrique se crée
correspondant au passage d’un courant trés intense qui traverse 1’isolant. Ce phénomeéne est
visible lors de la mesure par une augmentation brutale du courant de fuite /. Il est di a la rupture

de la couche isolante et a la création d’un court-circuit entre les électrodes de la structure MIM.

64



Chapitre Il : Fabrication et caractérisation de condensateurs MIM et de transformateurs 3D

L’obtention de la tension de claquage permet de calculer le champ de claquage E qui est
défini par :

MV %
E (_) _ Uclag (1-4)
cm e
ou Veaq est la tension de claquage, et e est 1’épaisseur de la couche diélectrique. Ce paramétre
est classiquement utilisé pour évaluer la capacité de la couche diélectrique a supporter un fort
champ ¢électrique avant qu’elle ne devienne conductrice, et permet par extension de juger de la

qualité isolante du matériau fabriqué.

Nous caractérisons les condensateurs en utilisant un banc de mesure I(V). Le signal continu
est appliqué aux acces des condensateurs grace a des pointes. Le courant maximum est fixé a

1 mA. Nous mesurons le courant de fuite / pour des valeurs de tension croissantes comprises
entre 0 V.a200 V.

Sur la Figure II-8 est retracée 1’évolution caractéristique du courant / en fonction de la
tension pour un condensateur de capacité 7,44 pF (épaisseur de nitrure de 200 nm). Avant 60 V,
nous constatons que le courant de fuite est quasi-nul. Il augmente 1égérement a partir de 40 V
jusqu’a une valeur de 0,11 mA obtenue a 140 V. Cette augmentation correspond a 1’activation
d’un courant de fuite véhiculé par des d’impuretés dans la couche SixNy. Nous observons un
saut de courant a une tension de claquage de 140 V. Une fois la tension de 140 V dépassée, le

courant / est limité a sa valeur maximum de 1 mA.
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Figure II-8 : Variation du courant de de fuite / dans 1’isolant en fonction de la tension appliquée aux

bornes d’un condensateur de type 2 de capacité 7,44 pF.

Les condensateurs de type 1 testés présentent des tensions de claquage variables entre 80 V
et 140 V. Au niveau des flancs des ¢électrodes d’aluminium, le dépo6t du nitrure de silicium est
d’épaisseur plus faible et varie d’un condensateur a 1’autre. Il en résulte que les tensions de

claquage mesurées sont de plus faibles valeurs (du fait d’une épaisseur plus faible) et variables,
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et traduisent un défaut de fiabilité pour cette catégorie de condensateur. De plus, cela ne permet
pas d’évaluer avec précision le champ de claquage relatif au nitrure de silicium. Ce probléme
n’est pas relevé pour les condensateurs de type 2, ce qui confirme en plus des mesures
hyperfréquences le choix de cette configuration de condensateur pour les prochaines

réalisations.

La caractérisation de I’ensemble des condensateurs MIM de type 2 permet d’extraire une
valeur du champ électrique moyen E de 6,81 MV.cm™ en utilisant la formule (1I-4). Cette valeur
est proche des données de la littérature reportant des valeurs de rigidités diélectriques obtenues
sur des films SixNy déposés par ICPCVD dans des conditions expérimentales similaires [13]
[17]. De plus, cette rigidité di¢lectrique est supérieure a celles obtenues pour des films réalisés
par PECVD, et dont les valeurs se situent autour de 5 MV.cm™! [18]. Ce résultat atteste de la
qualité de la couche diélectrique de nitrure de silicium SixNy déposée, et permet finalement de

valider le procédé de dépdt a basse température de 1’isolant des condensateurs.

2.4.3 Extraction du modeéle électrique équivalent des condensateurs

En nous basant sur les résultats extraits des mesures, nous avons développé un modele
équivalent des condensateurs MIM afin d’estimer rapidement leurs pertes et de mieux
interpréter leurs comportements hyperfréquences. Les condensateurs MIM développés peuvent

étre modélisés par le modele de la Figure 11-9 [19].

R. Ry
i
1) 1 2
C RS LS Cox
% Rsub

Figure I11-9 : Modg¢le électrique d’un condensateur MIM.

C correspond a la capacité extraite de la mesure d’un condensateur et estimée a 1’aide de la
formule (II-2). La résistance R. représente les pertes associées au courant de conduction dans
I’isolant. L’inductance série Ls et la résistance série Rs représentent les pertes associées aux
¢lectrodes métalliques. L’inductance Ls est déduite a basse fréquence (bf) des mesures par la

formule suivante [20] :
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Ls (H) = (%)2 X Ci

Im (_1/Y )
bf= —= § (11-5)

ou w est la fréquence angulaire. La résistance série Rs correspond a la valeur aux basses
fréquences de la résistance définie par :

Ruor (@) = Re (o)

(11-6)
Y12

Les pertes résistives a haute fréquence, dues a 1’effet de peau, peuvent étre simplement
modélisées en associant une résistance indépendante de la fréquence R, en parall¢le de
I’inductance Ls [21]. Le condensateur Cox représente le couplage entre les électrodes et le

substrat, et la résistance Rsu» rend compte des pertes d’origine électrique dans le substrat.

Du fait de la résistivité élevée du verre dans le cas du travail sur lequel nous rapportons ici,
nous négligeons la branche paralléle contenant Cox et Rsub. Par ailleurs, nous avons relevé un
courant de fuite quasiment nul lors des mesures I(V) pour de faibles valeurs de tensions. Nous
négligeons donc la résistance de conduction R. représentant les pertes par conduction dans
I’isolant.

Nous appliquons ce modele pour le condensateur de type 2 fabriqué dont la capacité est de
plus forte valeur, a savoir 15 pF. Les graphiques de la Figure II-10 présentent en pointillé et
symboles vides les parametres S du modele simulé avec ADS. En traits et symboles pleins

figurent les paramétres S extraits de la mesure du condensateur.

Transmission |S,,| [dB]

Mesure:
Modele électrique:

Syl
—a—
-0--

1S21]
——
- O--

24

3]

4

-5

Fréquence [GHz]

(a)

Figure 11-10 : (a) Modules et (b) phase des paramétres S d’un condensateur de capacité 15 pF

Réflexion [S,,| [dB]

Phase £8S,, [degrés]

Mesure:
Modele électrique:

£8,,
— A

- A

Fréquence [GHz]

(b)

mesuré et simulé en utilisant le mod¢le de la Figure 11-9.
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Le graphique de la Figure II-11(a) présente les valeurs extraites pour le condensateur C et la

résistance Rser. Celui de la Figure II-11(b) présente le coefficient de qualité du condensateur.

c Rsér Q
Mesure: —— —— Mesure: ——
Modéle électrique: - <O- - D= Modg¢le électrique: - </~
T T T 12 500 T

)

10 _ g 4004
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3 B O 300 A
2 o
2 04 | TN A A A L6 qu %
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- I 8 200
57109 ~ A Z 3
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-204 / e 2 5

' - 2 100
A7 -2 &
-304 <& > 3
- O

-40 T T T 0 0

0 5 10 15 20 0

Fréquence [GHz] Fréquence [GHz]
(a) (b)

Figure 1I-11 : (a) Capacité C, résistance série R; et (b) coefficient de qualité Q d’un condensateur de

capacité 15 pF mesuré et simulé en utilisant de modéle de la Figure 11-9.

Le bon accord relevé entre les mesures et le modéle montre que les différents phénomenes
de pertes sont correctement identifiés. Nous pouvons donc valider ’hypothése de départ
consistant a négliger les pertes dans le substrat qui sont représentées par la résistance Rsus et le
condensateur Cox (dans le cas du verre), et les pertes par conduction dans 1’isolant représentées
par Rc. Les valeurs des différents éléments du modéle de la Figure II-9 pour le condensateur de

15 pF sont les suivantes :
C = 14,6 pF
Rg(21GHz) = 0,034 Q
Rp=100Q
Ls = 75 pH

Nous constatons que les pertes dans les métallisations restent assez faibles. La qualité des
métaux constituant les €lectrodes (granulosité inférieure au nanometre) permet d’obtenir une
résistance série R; faible et de limiter I’effet de peau. Cela explique en particulier les coefficients
de qualité élevés obtenus a basse fréquence (1 GHz) dans la Figure I1-7(a). Ces coefficients
¢levés sont aussi a relier au caractere isolant du nitrure de silicium, qui minimise la résistance
de fuite Rc.

En conclusion, le bon accord entre le modéle et les mesures ainsi que les faibles pertes

relevées confirment la maitrise du procédé développé pour la fabrication des condensateurs.
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2.5 Conclusion relative a la fabrication des condensateurs MIM

Nous résumons dans le Tableau II-4 les caractéristiques pour quatre condensateurs
fabriqués, et dont la capacité varie entre 0,38 pF et 7,44 pF. Nous listons ici les valeurs obtenues
pour des condensateurs de type 2 (surface capacitive définie par les dimensions de 1’électrode
de cuivre), et fabriqués avec une épaisseur d’isolant SixNy de 200 nm. Sur les quatre dernicres
lignes du tableau, nous avons reporté les performances de condensateurs recensés dans la

littérature qui sont intégrés en utilisant un isolant SixNy déposé par une technique PECVD.

Tableau II-4 : Caractéristiques de condensateurs MIM mesurés et comparaison avec des résultats de la

littérature.
Réf. Ctmeo | C@o,5GHz Ecart Q@i cnz | Q@s Ghz Aire Densité
(pF) (pF) relatif capacitive intégration

(%) (nm>pm) (fF/um?)
Ce travail | 0,38 0,36™ 53m NC 150™ 35x35 0,310
Ce travail | 0,70 0,66™ 57m™ 763 ™ 124™ 45 x 50 0,293
Ce travail | 1,53 146™ 4m 582m™ 73m 70 x 70 0,310
Ce travail | 747 7,21™ 35m 371 5m 155 x 155 0,309
[22] 1,69 NC NC 50m o™ 100 x 50 0,338
[22] 3,27 NC NC 60™ ~3m 100 x 100 0,327
[22] 4,86 NC NC som ~2m 150 x 100 0,324
[23] 0,7 NC NC 225m™ ~55m 25 x 25 1,12

Les performances mesurées sont distinguées par 1’indice ™

Nous remarquons que les coefficients de qualité que nous obtenons sont supérieurs a ceux
des condensateurs MIM de travaux récents. Nous maintenons également des densités
d’intégration proches de celles obtenues par le travail présenté dans [22]. L’ensemble de ces
caractéristiques valide ainsi les bonnes performances des condensateurs MIM par rapport a des

réalisations équivalentes.

Par ailleurs, la tension de claquage élevée obtenue pour 1’isolant nous permet de valider le
procédé de dépdt a basse température de 100 °C. La fabrication des condensateurs n’excédant
pas cette température, nous respectons bien la limite de 150°C imposée par le cahier des
charges. De plus, seulement trois étapes sont nécessaires pour fabriquer les condensateurs. Nous
le rappelons, le choix d’une électrode inférieure d’aluminium permet de déposer directement la
couche de nitrure de silicium par ICPCVD sans avoir besoin de déposer des couches

d’interfaces supplémentaires.

Finalement, nous validons bien les critéres du cahier des charges relatif au procédé de
fabrication des condensateurs, a savoir le maintien d’une température de fabrication inférieure
a 150°C, un nombre d’étapes de fabrication minimisé et ’utilisation de procédés de fabrication

classiques.

Il nous faut maintenant vérifier que le procédé de fabrication des condensateurs est bien

compatible avec celui des solénoides. De plus, lors de la conception d’un circuit, les
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condensateurs utilisés doivent présenter des coefficients de qualité supérieurs a ceux des
solénoides auxquelles ils sont associés. Ces deux points sont examinés a travers la réalisation
de deux circuits simples qui sont des transformateurs 3D (constitués par deux solénoides)
adaptés a 50 Q en utilisant des condensateurs MIM. Dans la partie suivante, nous détaillons la

conception, la fabrication et la caractérisation de ces deux démonstrateurs.

3 Réalisation de transformateurs adaptés par des condensateurs
MIM

La technologie IPD-3D a permis de fabriquer des solénoides qui ont été introduits dans le
premier chapitre. Des transformateurs ont ensuite été fabriqués en imbriquant deux solénoides
de sorte a favoriser un couplage magnétique entre les deux enroulements. Les transformateurs
sont incontournables dans la réalisation de circuits tels que les réseaux d’adaptation
d’impédance, les filtres, les baluns ou encore les coupleurs. Des transformateurs 3D ont été
développés durant un précédent travail de thése mené par Olga Bushueva, qui a abouti a la
caractérisation hyperfréquence de plusieurs transformateurs présentant des performances a

I’¢état de I’art en termes de gain maximum disponible et de densité d’intégration [24].

Nos deux démonstrateurs sont constitués a partir de deux transformateurs 3D. Nous avons a
notre disposition les performances mesurées des deux transformateurs (sans condensateurs) qui
nous permettent de déterminer leurs gains disponibles maximums réels (minimums de pertes
théoriques). Nous ajoutons pour chaque enroulement des transformateurs un réseau de
condensateurs MIM pour les adapter a une impédance de 50 Q. Les transformateurs finaux ont
une topologie symétrique, c’est-a-dire que les enroulements primaire et secondaire sont
identiques et sont adaptés par le méme réseau de condensateurs MIM. Nous pouvons alors
accéder simplement et précisément aux performances de chacun des circuits, pour lequel les
pertes en transmission sont équivalentes entre les deux enroulements. Nous pouvons comparer
les performances obtenues pour ces démonstrateurs avec les gains disponibles maximums des
transformateurs, et ainsi voir la contribution apportée par les condensateurs sur leurs niveaux

de pertes.

La fabrication de transformateurs adaptés a 50 Q permet de vérifier le bon déroulement des
différentes étapes technologiques. En effet, cette réalisation se base sur 1’enchainement du
procédé de fabrication des condensateurs puis celui des solénoides. Nous vérifions ainsi
qu’aucun probléeme d’adhésion, de diffusion entre deux matériaux, ou de délamination
n’intervient lors de la superposition des différentes couches formant les composants. Cela
permet aussi de controler qu’aucune attaque chimique ne vient altérer une couche déja
fabriquée. En cas d’apparition d’un de ces phénomenes, le procédé technologique complet est

compromis.
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Nous détaillons dans cette partie la conception, la fabrication et la caractérisation des deux
démonstrateurs. Nous présentons rapidement les caractéristiques des deux transformateurs 3D
utilisés. Nous détaillons ensuite la conception des transformateurs adaptés, et montrons leurs
performances issues de simulations électriques et électromagnétiques. Nous décrivons le
procédé de fabrication des condensateurs et des transformateurs. Nous finissons par les résultats
de caractérisation des transformateurs adaptés. Cette dernicre étape nous permettra de conclure

sur le potentiel des condensateurs a maintenir de hautes performances pour les circuits testés.

3.1 Présentation des transformateurs 3D utilisés

Le mode¢le d’un transformateur 3D constitué de deux enroulements identiques imbriqués est
présenté dans la Figure [I-12. L’enroulement primaire P apparait en bleu, et I’enroulement
secondaire S en rouge. Comme les inductances 3D introduites dans le premier chapitre, les
solénoides sont structurés sur deux niveaux métalliques superposés et séparés par un plot de
résine diélectrique SUS d’une épaisseur de 130 pm. La largeur W, du noyau de résine est de
320 um (Figure 1I-12).

150 pm

Figure 11-12 : Mod¢le d’un transformateur symétrique 1:1, composé de deux enroulements de deux

spires (vue de dessus).

Basés sur ce modéle, deux transformateurs symétriques 1:1 constitués par deux
enroulements de 4 et 8 spires ont été congus. Ils ont été fabriqués sur un substrat verre, en
utilisant le procédé technologique IPD-3D détaillé dans la partie 4. Pour la suite du chapitre,
nous désignerons les transformateurs en « tours » qui se rapportent au nombre de spires qui

composent chacun des deux enroulements (qui sont identiques).

Les caractéristiques des transformateurs, extraites des mesures hyperfréquences, sont
récapitulées dans le Tableau II-5. L, est I’inductance de I’enroulement primaire, qui est
identique au secondaire Ls. M est I’inductance mutuelle caractérisant le couplage magnétique,

et K est le coefficient de couplage entre les deux enroulements.
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Tableau II-5 : Paramétres géométriques des transformateurs fabriqués sur verre et performances

extraites des mesures RF.

Transformateur Ti T2
Nombre de spires 4 8
Largeur w (um) 15 20
Epaisseur métal 7 (um) 15 15
Espacement s (um) 20 20
Qpmax@fopmax| GHZ] 26@3,3 19@1,3
Ly a fopmax [nH] 2,7 52
Fréq. rés. fur [GHz] 6,6 3
Ind. mut.M a fopmax [nH] 1,7 34
Couplage K a fopmax 0,63 0,66
Guax@fréquence [GHz| 0,91@e6,1 0,89@3,3
Gumax [dB]@fréquence [GHz] -0,39@6,1 -0,50@3.3

Pour la suite, nous nous intéressons plus particulierement aux coefficients de qualité
maximaux Opmax des enroulements des deux transformateurs et a leur gain disponible maximum
respectif Gmax. Le coefficient de qualité maximal des enroulements du transformateur de 4 tours
est de 26 a 3,3 GHz et celui des enroulements du transformateur de 8 tours est de 19 a 3,1 GHz.
Il faudra alors vérifier que les condensateurs utilisés pour adapter ces composants présentent

des coefficients de qualité supérieurs a la méme fréquence.

Le gain disponible maximum Gmax pour un transformateur correspond au gain théorique

lorsque les entrées et les sorties du transformateur sont parfaitement adaptées a 50 Q [3] [25].

<ks - 1“‘52 - 1> (I1-7)

Ou ks est le coefficient de Rollet [25] [14], calculé en utilisant la formule :

Ce gain est donné par 1’expression :

Gmax -

S21
512

1= 181117 = 155217 + 1511522 — 1252117

(11-8)
° 2181211241

La variation de la valeur de ce gain en fonction de la fréquence permet de remonter au niveau
de pertes en transmission minimum théorique du transformateur lorsque celui-ci est
parfaitement adapté a 50 Q. En effet, la valeur du coefficient //Gmax correspond au niveau de

perte en transmission théorique d’un transformateur adapté a 50 Q.

3.2 Conception des transformateurs adaptés par des condensateurs MIM

Nous utilisons dans un premier temps le logiciel Keysight ADS pour déterminer par
simulation électrique les capacités des condensateurs utilisés pour 1’adaptation ainsi que leur
disposition dans le circuit. Les modeles complets des transformateurs adaptés sont ensuite

simulés en utilisant le logiciel de simulation électromagnétique Ansys HFSS.
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3.2.1 Adaptation de I'impédance d’entrée des transformateurs avec ADS

Le modeéle électrique d’un transformateur adapté simulé avec ADS est donné par la
Figure II-13. Afin de nous rapprocher le plus possible du cas réel, nous utilisons des boites de
fichiers S2P contenant les données mesurées des transformateurs (fichiers Touchstone.s2p)
fabriqués et caractérisés lors d’un précédent travail de thése [24]. Nous utilisons un mod¢le
¢lectrique idéal pour les condensateurs MIM.

Modele électrique parfait des capacités

\ | \ |
i Term /1 7 e Term
Term1 (o} (¢} Term2
Num=1 c8 ' c7 Num=2
Z=50 Ohm C=0.7 pF C=0.7 pF Z=50 Ohm
— S2P — —
SNP1
File="F:\MiliTechno_3D\TR_OK\4_tr\K3 Tr 15 20 50 via 4tr corr OK_deemSO_k2.s2p"

Boite S2P des parameétres S du transformateur 4 tours mesuré

Figure II-13 : Modélisation ADS du transformateur adapté en ajoutant deux condensateurs en série

aux acces du transformateur.

Les modules des parametres S pour le transformateur de 4 tours (sans condensateurs) sont
donnés en traits pleins et symboles vides dans le graphique de la Figure 11-14(a).
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Figure 11-14 : Modules des paramétres S pour le transformateur de 4 tours adapté avec des
condensateurs MIM et le méme transformateur sans condensateurs, et transmission théorique pour

une adaptation a 50 Q du transformateur (sans condensateurs).

Nous y faisons également figurer en pointillé bleu les pertes minimales théoriques du
transformateur lorsque ses entrées et ses sorties sont parfaitement adaptées a 50 Q. Elles sont

estimées a partir du gain maximum disponible mesuré, et sont données par 1/Gmax.
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Les pertes théoriques (//Gmax) indiquent que des pertes minimales, inférieures a 1 dB,
peuvent étre atteintes dans la bande 0,8-16,1 GHz lorsque le transformateur est parfaitement
adapté a 50 Q (Figure II-14(a)). Nous adaptons donc le transformateur dans cette bande de
fréquence afin de bénéficier de performances optimales. Dans cette bande, le transformateur
sans condensateurs présente des pertes plus élevées que les pertes théoriques, car I’impédance
vue en entrée du transformateur est éloignée de 50 €, sauf dans la bande entre 10,7 GHz et
12,7 GHz ou le coefficient de réflexion est inférieur a -15 dB. En effet, les enroulements
présentent un comportement inductif (réactance positive) sur I’ensemble de la bande 1-20 GHz,
comme cela est visible sur 1’abaque de Smith de la Figure II-14(b). L’insertion d’un
condensateur disposé en série (réactance négative) sur chaque entrée du transformateur nous
permet de ramener la valeur de I’impédance vue en entrée des enroulements proche de 50 Q
dans la bande 0,8-16,1 GHz. La capacité des deux condensateurs est de 0,7 pF.

Nous affichons en traits et symboles pleins dans la Figure II-14(a) les résultats obtenus apres
ajout des condensateurs au transformateur. Les résultats de la Figure 1I-14(a) montrent de dans
la bande 3,4-13,6 GHz, les pertes en transmission |S2i| relevées sont inférieures a 0,9 dB, et
proches du minimum des pertes théoriques (//Gmax). Les pertes théoriques de 0,42 dB sont

atteintes a 4,9 GHz. Le module de la réflexion |S11| reste inférieur a -11 dB.

Nous procédons de la méme maniére pour le transformateur de 8 tours. Les modules des
paramétres S pour le transformateur qui n’est pas adapté par les condensateurs sont donnés en
traits pleins et symboles vides dans le graphique de la Figure II-15(a). La transmission théorique

du transformateur pour une adaptation a 50 € apparait en pointillé bleu.

\S“| |521‘ > ) Z
ranstormateur sans capacites —| |’—
Transformateur sans condensateurs: —0— —O0— s 15 ¢4
Transformateur avec capacités —O—
Transformateur avec condensateurs (ADS): —B—  —@—

Transmission théorique a 50 Q (- pertes 1/G,,,): ---

max:

Transmission [S,,| [dB]
Réflexion |S,,| [dB]

Fréquence [GHz] T

(a) (b)

Figure II-15 : Modules des paramétres S pour le transformateur de 8 tours adapté avec des
condensateurs MIM et le méme transformateur sans condensateurs, et transmission théorique pour

une adaptation a 50 Q du transformateur (sans condensateurs).
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Nous voyons que les pertes en transmission pour une adaptation a 50 Q sont minimales dans
la bande 1-9 GHz. Le transformateur est adapté sur 50 Q dans cette bande de fréquences en
disposant des condensateurs de capacité 1,5 pF en série aux entrées du transformateur.

Les résultats de simulation pour le transformateur adapté sont affichés en traits et symboles
pleins dans le graphique de la Figure II-15(a). L’ajout de condensateurs permet d’aboutir a des
pertes inférieures a 1 dB dans la bande 1,6-8,4 GHz (surlignée en rouge sur I’abaque de Smith
de la Figure I1-15(b)). La réflexion reste en dessous de -15 dB dans cette bande. Le minimum
de pertes de 0,73 dB est atteint a 7 GHz, et correspond aux minimums de pertes théoriques en

transmission qu’il est possible d’atteindre pour le transformateur a cette fréquence.

3.2.2 Simulations des transformateurs adaptés avec HFSS

Une fois la disposition des condensateurs et leurs capacités définies, ceux-ci sont intégrés au
niveau des acceés des transformateurs. La Figure II-16 présente le modele 3D simulé des
transformateurs (ici le transformateur 4 tours) en utilisant le logiciel Ansys HFSS. Les
condensateurs sont fabriqués avec une épaisseur d’isolant de 200 nm et sont intégrés en entrées
des transformateurs.

Electrode supérieure

Isolant \

Figure I1I-16 : Modele 3D du transformateur de 4 tours simulé avec HFSS et détail d’un
condensateur de capacité de 0,7 pF utilisé pour I’adaptation en impédance et intégré sous I’accés de

I’enroulement primaire.

Les modules des parametres S simulés avec HFSS pour le transformateur adapté de 4 tours
sont affichés en traits et symboles pleins sur le graphique de la Figure II-17. En traits pleins et
symboles vides figurent les modules des parameétres S du transformateur sans les condensateurs.
Le minimum de pertes en transmission théoriques pour le transformateur (//Gmax) est affiché
en pointillé bleu.
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Figure II-17 : Modules des paramétres S simulés avec le logiciel HFSS pour le transformateur 4
tours adapté grace a deux condensateurs MIM de 0,7 pF, et paramétres S mesurés et transmission

théorique pour une adaptation a 50  du transformateur (sans condensateurs).

Pour le transformateur adapté, nous relevons des pertes en transmission inférieures a 1 dB
et proches des pertes théoriques en //Gmax sur une bande de fréquence de 2,5 GHz a 11,9 GHz.
Un décalage de 1 GHz environ est relevé par rapport a la bande de fréquence déterminée avec
ADS (3,4-13,6 GHz). Cette différence peut s’expliquer par I'utilisation d’un fichier de mesure
du transformateur pour la simulation avec ADS alors que le transformateur simulé avec HFSS
est basé¢ sur un modele 3D. En effet, nous ne prenons pas en compte dans le modele 3D les
déviations technologiques survenues durant la fabrication des transformateurs. A moindre
mesure, une interaction des pointes de mesures avec le transformateur caractérisé peut aussi
contribuer a décaler les fréquences de résonance des transformateurs [24] [26], ce qui n’est pas

prise en compte dans la simulation électromagnétique.

Pour des condensateurs de 0,7 pF, les 1égeres différences entre le transformateur mesuré et
simulé peuvent expliquer que la bande de fréquence est légerement réduite de 0,8 GHz pour la
simulation HFSS par rapport a celle déterminée sous ADS. Nous conservons néanmoins ces
valeurs de capacités car elles nous permettent d’aboutir a de meilleures performances dans la
bande 2,5-11,9 GHz. En effet, un minimum de pertes de 0,39 dB a 3,3 GHz est atteint dans ce
cas, contre 0,42 dB a 4,9 GHz pour la bande 3,4-13,6 GHz simulée en utilisant ADS. Cette
valeur correspond aux pertes théoriques minimums a cette fréquence. La réflexion se situe en
dessous de -14 dB dans la bande 2,5-11,9 GHz, contre -11 dB pour ADS.
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Les modules des paramétres S simulés avec HFSS pour le transformateur de 8 tours sont
affichés sur la Figure II-18. En traits plains et symboles vides figurent les modules des

parametres S du transformateur sans condensateurs.
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Figure II-18 : Modules des parametres S simulés avec le logiciel HFSS pour le transformateur 8
tours adapté grace a deux condensateurs MIM de 1,77 pF, et parameétres S mesurés et transmission

théorique pour une adaptation a 50 Q du transformateur (sans condensateurs).

Contrairement au transformateur de 4 tours précédent, nous modifions ici la capacité des
condensateurs afin d’optimiser les performances dans la bande 1,3-7,8 GHz. Les valeurs de
capacités sont ajustées a 1,77 pF. Nous obtenons des performances proches de celles simulées
avec ADS.

Le transformateur adapté présente des pertes en transmission inférieures a 1 dB dans une
bande de fonctionnement de 1,3 GHz a 7,8 GHz, proche de la bande de 1,6-8,4 GHz obtenue
avec ADS. Des pertes €gales aux pertes théoriques (//Gmax) sont atteintes a 1,7 GHz (0,42 dB)
et 7 GHz (0,73 dB). La valeur relevée a 7 GHz est identique a celle obtenue avec ADS. Nous
notons que le minimum de pertes relevé a 1,7 GHz est 1égérement plus élevé que les pertes
minimales théoriques tracées en pointillé bleu pour cette méme fréquence (0,57 dB). Cet écart
est dii a I'utilisation d’un modé¢le pour le transformateur dans HFSS, alors que les pertes
théoriques sont estimées a partir du gain Gmar mesuré. Enfin, la réflexion |S11| reste en dessous
de -14 dB dans cette bande, contre -15 dB relevé pour la simulation électrique réalisée avec
ADS.

Finalement, nous vérifions pour les deux transformateurs que 1’ajout des condensateurs

permet d’atteindre le gain maximum pour certaines fréquences, ce qui montre la valeur élevée
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du coefficient de qualité de ces condensateurs. Ces résultats sont confortés par le fait que les
condensateurs utilisés pour 1’adaptation présentent des coefficients de qualité supérieurs aux
coefficients de qualit¢ maximaux des enroulements des transformateurs (a la fréquence
d’obtention de ces coefficients). En effet, les condensateurs de capacité 0,7 pF utilisés pour
adapter le transformateur de 4 tours disposent de coefficients de qualité supérieurs a 124 pour
des fréquences entre 1 GHz et 6 GHz. Le coefficient de qualit¢ maximal des enroulements du
transformateur de 4 tours (primaire et secondaire) est de 26 a 3,3 GHz (cf. Tableau II-5). De
méme, les condensateurs de 1,77 pF présentent des coefficients de qualité supérieurs a 80 entre
1 GHz et 6 GHz (Figure I1-7), alors que les coefficients de qualité maximaux des enroulements

du transformateur de 8 tours sont de 19 a 1,3 GHz pour (cf. Tableau II-5).

4 Procédé d’'intégration 3D

Le procédé¢ de fabrication des solénoides a été développé durant la thése de Olga Bushueva
[24]. Nous avons fait évoluer la technologie afin de permettre la fabrication de condensateurs
MIM et de ponts métalliques. En outre, les ponts métalliques offrent une solution d’intégration
compacte lorsque deux pistes se croisent. Dans notre cas, il permet d’intégrer une portion d’une
des pistes sur un niveau métallique supérieur, afin d’enjamber le deuxiéme conducteur sans

risque de court-circuit.

Nous présentons dans cette partie le procédé technologique complet qui permet de fabriquer

des condensateurs, des solénoides et des ponts métalliques.

Six niveaux de masques sont nécessaires pour réaliser les motifs des différentes couches

constituant les condensateurs et les solénoides. Ces six niveaux correspondent a :
e [a formation de 1’électrode inférieure d’aluminium des condensateurs ;
e Le dépdt de la couche diélectrique de nitrure de silicium des condensateurs ;

e Le premier niveau de cuivre, pour former simultanément la deuxi¢me électrode des

condensateurs et les pistes inférieures des solénoides ;
e Le dépot d’une résine de protection du cuivre ;
¢ La formation du noyau de résine des solénoides ;

¢ Le deuxieme niveau de cuivre, qui constitue les métallisations verticales et supérieures

des solénoides.

Les étapes de fabrication de ces différents niveaux sont détaillées dans les parties suivantes.
Le procédé commence par la réalisation des condensateurs MIM. Nous utilisons ici un substrat
verre de quatre pouces d’une épaisseur de 500 um. Nous rappelons cependant que le procédé

est compatible avec d’autres types de substrats.
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4.1 Fabrication de I’électrode inférieure des condensateurs MIM

Les étapes de fabrication de 1’¢électrode inférieure des condensateurs MIM sont schématisées

dans la Figure 1I-19.

I:l Verre (500 pm)
Résine (5 pm)

Aluminium (500 nm)

(a) (b)
(c) (d)
(e) ®

Figure 11-19 : Fabrication de I’¢électrode en aluminium des condensateurs. Pour chaque étape, une
vue de dessus est présentée dans la colonne de droite. Une vue en coupe est présentée dans la

colonne de gauche (section délimitée en pointillé).

Afin de fagonner les motifs des électrodes, une résine de 5 pm est déposée par centrifugation
a I’aide d’une tournette. Elle est insolée sous une lumi¢re UV monochromatique a travers le
premier masque. La résine est recuite afin de la sécher et la durcir, en vue de 1’étape de dépot
métallique (Figure II-19 (a) et (b)). Une couche de 50 nm de chrome et de 500 nm d’aluminium
est déposée sur toute la surface de la plaquette par évaporation métallique (Figure II-19 (c) et
(d)). Enfin, une étape de « lift-off » dans un bain d’acétone permet de dissoudre la résine et de

révéler les motifs des électrodes d’aluminium (Figure II-19 (e) et (f)).
4.2 Dépot dela couche isolante SixNy

Les étapes de fabrication des motifs de la couche isolante sont décrites dans la Figure I1-20.
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Verre (500 pm)

Aluminium (500 nm)

Si,N, (200 nm)

Résine (1 um)

(a) (b)

(©

(e) )

Figure 1I-20 : Intégration de 1’isolant SixNy des condensateurs.

Avant le dépot de cette couche, la surface des électrodes en aluminium est désoxydée en
utilisant un plasma Argon. Le nitrure de silicium SixNy est formé par un dépot plasma ICPCVD
a 100°C a partir d’un mélange gazeux de silane SiHa4 et de diazote N2. Une pression faible de
dans la chambre de dépot et une vitesse lente de dépot permettent d’obtenir une couche
d’épaisseur uniforme de 200 nm (ou de 440 nm) sur toute la surface de plaquette
(Figure 11-20(a) et (b)). Une résine d’une épaisseur de 1 um est ensuite déposée puis insolée
avec une lumiere UV a travers le deuxieme masque afin de définir les motifs de 1’isolant des
condensateurs (Figure II-20(c) et (d)). Le nitrure de silicium qui n’est pas protégé par la résine
est gravé par un mélange plasma de tétrafluorure de carbone CF4. La résine est enfin dissoute
dans de I’acétone (Figure II-20(e) et (f)).

4.3 Réalisation du premier niveau de cuivre

Les ¢lectrodes supérieures des condensateurs et les métallisations inférieures des solénoides
sont fabriquées en une seule étape de dépot d’une couche de cuivre électrolytique de 15 um.

Cette solution permet de réduire le nombre d'étapes du procédé technologique et le cotit de
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fabrication. Les schémas de la Figure II-21 illustrent les étapes de fabrication de ce niveau

métallique.

|:| Verre (500 pm) Résine (20 um)

Aluminium (500 nm) Cuivre (15 pm)

B si N, (200 nm)

= Couche d’accrochage

(a) (b)

(© (d)

(e) (®
Figure II-21 : Fabrication de premier niveau métallique de cuivre.

Avant le dépdt de cuivre, une fine couche conductrice d’accrochage, composée de 50 nm de
titane et de 50 nm de cuivre, est déposée. Cette couche constitue une électrode conductrice ou
les ions cuivre de la solution €lectrolytique se déposeront. La couche d’accrochage doit étre la
plus conductrice possible pour que la répartition du courant sur la surface de la plaquette soit
homogene. Cela permet d’obtenir une épaisseur de cuivre uniforme sur toute la plaquette.
L’uniformité de 1’épaisseur de la couche de cuivre dépendra aussi d’une répartition homogene

des motifs sur la plaquette et de la vitesse de croissance du cuivre.

Une résine d’une épaisseur de 20 um est déposée puis insolée avec le troisiéme masque afin
de fagonner un moule pour la croissance des motifs de cuivre (Figure II-21(a) et (b)). Puis la
plaque est immergée dans une solution ionique de cuivre (solution électrolytique). Une
différence de potentiel est appliquée entre la plaquette (via la couche d’accrochage) et une
¢lectrode de référence afin de fixer par électrolyse les ions cuivre en surface des motifs du
moule de résine. La couche de cuivre croit par réduction des ions cuivre Cu®" en surface de la

plaquette (Figure II-21(c) et (d)). A la fin de cette étape, le moule de résine est dissout dans un
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bain d’acétone. La couche d’accrochage en cuivre est gravée par une solution composée de
98 % d’eau, de 1 % d’eau oxygénée et de 1 % d’acide chlorhydrique. La couche d’accrochage

en titane est gravée par une solution d’acide fluorhydrique a 5 % (Figure 1I-21(e) et (f)).

4.4 Dépotdelarésine de protection du cuivre

Afin de protéger le premier niveau de cuivre de tout phénomene d’oxydation ou de gravure
durant la suite du procédé, une résine de protection d’une épaisseur de 20 um est déposée sur

toute la surface de la plaquette. Cette étape est illustrée par les schémas de la Figure 11-22.

|:| Verre (500 pm) Cuivre (15 pm)

Aluminium (500 nm) Résine protection (20 pm)

B siN (200 nm)

Couche d’accrochage

(a) (b)
Figure 11-22 : Dép6t de la résine de protection.

Cette résine est insolée avec le quatriéme masque afin de réaliser des ouvertures permettant
de connecter les métallisations du premier niveau métallique des pistes des solénoides et les
pistes du niveau 3D. Des ouvertures sont également réalisées pour permettre la réalisation des

ponts métalliques.

4.5 Dépotde larésine 3D constituant les noyaux des solénoides

Une couche épaisse de résine époxy SUS est déposée sur toute la surface de la plaquette pour
former le plot 3D. Il est possible de faire varier son épaisseur entre 100 et 130 um. Dans le cas

des transformateurs adaptés présentés dans ce chapitre, I’épaisseur est de 130 pm.

Pour commencer, un promoteur d’adhérence est déposé sur la plaquette afin de faciliter
I’adhérence de la résine SUS sur la résine de protection. Le dépdt de la couche de résine SUS
est réalisé en deux enductions afin d’obtenir une meilleure uniformité de I’épaisseur. Dans le
cas d’un plot d’épaisseur de 110 um par exemple, une premiere couche de 50 um est déposée
sur toute la plaquette par enduction dynamique (rotation de la plaquette pendant le dépdt de la
résine liquide). La plaquette est ensuite pré-recuite a 95°C pour évaporer les solvants de la
couche de résine et la solidifier. Puis une deuxiéme couche de 60 um d’épaisseur est déposée

par enduction dynamique. La plaquette est recuite une deuxiéme fois 4 95°C. A 1’issue de ces
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étapes, la résine est insolée a travers le cinquiéme masque en utilisant une lumicére UV. Les
motifs (les noyaux des solénoides) sont révélés en immergeant la plaquette dans une solution
de Propylene Glycol Methyl Ether Acetate PGMEA. La résine est enfin recuite a 150°C afin
d’évaporer I’ensemble des solvants. Cette étape confére au plot de résine SUS un caractére
permanent, ce qui lui permet de résister aux attaques des solutions chimiques utilisées durant
les dernicres étapes du procédé. Nous obtenons finalement les motifs dessinés en violet sur les

schémas de la Figure I11-23.

[ ] Verre (500 um) Cuivre (15 um)
Aluminium (500 nm) Résine protection (20 um)
B siN, (200 nm) Résine SUS (130 pm)

Couche d’accrochage

(a) (b)

Figure 11-23 : Fabrication des noyaux des solénoides.

4.6 Réalisation du niveau métallique 3D

Les derniéres étapes du procédé concernent la réalisation des métallisations 3D des
solénoides et des ponts métalliques. Elles sont réalisées par la société 3DiS Technologies, qui
exploite le procédé de fabrication permettant de former les interconnexions 3D. Les étapes de

fabrication sont schématisées dans la Figure 11-24.

Une couche conductrice d’accrochage est d’abord déposée sur I’ensemble de la plaquette.
Une résine €paisse est déposée puis insolée a 1’aide du sixiéme masque. Son épaisseur est
supérieure a celle des noyaux des solénoides. Les motifs des pistes 3D des solénoides et des
ponts métalliques sont ensuite ouverts par une étape de révélation des motifs dans la résine en
la plongeant dans un solvant dédi¢ (Figure 11-24(a) et (b)). Une fois 1’étape de révélation des
motifs terminée, les pistes métalliques sont formées a partir d’un dépot de cuivre €lectrolytique
(Figure 11-24(c) et (d)). Le moule de résine est ensuite dissout dans un solvant spécifique. Enfin,

la couche d’accrochage est gravée (Figure 11-24(e) et (f)).

L’optimisation du procédé de fabrication des interconnexions 3D permet d’obtenir un
rapport de forme de 1 :10 en moyenne pour le moule de résine permettant la croissance des
pistes en cuivre. Ce paramétre correspond au rapport entre la largeur et I’espacement minimal

des pistes métalliques qu’il est possible de fabriquer par rapport a 1’épaisseur du moule de
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résine. Dans notre cas, une épaisseur de résine de 150 pm est déposée, et il est donc possible
ici d’intégrer des pistes dont la résolution maximale en largeur et en espacement des rubans
métalliques est de 15 um. Il est possible de faire varier cette €paisseur en fonction de la hauteur

de la piste 3D a intégrer.

[ ] Verre (500 um) Cuivre (15 um)
- Aluminium (500 nm) Résine protection (20 pm)
B siN, 200 nm) Résine SUS (130 um)

Couche d’accrochage

- Résine épaisse (>130 um)

(e) ¢

Figure 11-24 : Fabrication du deuxiéme niveau de cuivre.

5 Caractérisation des transformateurs adaptés de 4 et 8 tours

Les transformateurs de 4 et 8 tours adaptés a 50 Q a I’aide de condensateurs MIM sont
fabriqués en utilisant le procédé technologique décrit précédemment. Aucun probléme n’a été

1dentifié lors des contrdles effectués durant la fabrication.

Ils sont caractérisés en utilisant un analyseur de réseau vectoriel Keysight N5247A PNA-X

sur une bande de fréquence qui s’étend de 200 MHz a 20 GHz. Deux pointes coplanaires
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Cascade Infinity GSG (pitch de 150 pm) sont utilisées. Les accés de mesure sont épluchés en
utilisant une méthode « Short-Open » basée sur les données extraites des mesures de deux
motifs de test (acces de mesure en court-circuit et ouvert).

La Figure II-25 présente le transformateur de 4 tours adapté sur 50 Q par deux condensateurs
MIM de 0,7 pF apres fabrication.

(b)

Figure 1I-25 : (a) Photographie optique, et (b) photographie MEB du transformateur de 4 tours
adapté a 50 Q.

Les modules des paramétres S, extraits des mesures du transformateur, sont présentés en
traits et symboles pleins dans le graphe de la Figure 11-26. Nous affichons également en pointillé

la transmission théorique du transformateur estimée a partir de la mesure du Gmax.

1S4l IS5l
Transformateur mesuré: —— ——
Transformateur rétro-simulé: —— —O0—

Transmission théorique a 50 Q (-pertes 1/G,,.): — - -

max.

Transmission |S,,| [dB]
Réflexion |S,| [dB]

Fréquence [GHz]

Figure I1-26 : Paramétres S mesurés, rétro-simulés du transformateur 4 tours adapté a 50 Q et

transmission théorique du transformateur pour une adaptation a 50 Q.
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En traits pleins et symboles vides apparaissent les modules des parametres S du modele du
transformateur rétro-simulé. Ce modele électromagnétique rétro-simulé prend en compte les
caractéristiques réelles du composant qui ont €té mesurées lors du procédé de fabrication, a

savoir :

e D’une augmentation de 5 um de la hauteur du noyau 3D du transformateur, qui induit une

légeére augmentation des inductances Ls et L, des enroulements ;

e Une épaisseur du diélectrique SixNy estimée a 190 nm au lieu de la valeur théorique de
200 nm (variation standard de 5% des couches formées par ICPCVD pour des conditions
de dépdts identiques). Cette variation conduit a une modification de 0,04 pF (5,7 %) de

la capacité des condensateurs utilisés pour I’adaptation du transformateur de 4 tours.

Nous constatons un treés bon accord entre les résultats de mesures et la rétro-simulation aux
basses fréquences, ce qui atteste de la fidélité du modele électromagnétique simulé par rapport
au cas réel. Deux origines peuvent expliquer 1’écart observé entre les mesures et les simulations
aux hautes fréquences. D’une part, des résidus de la couche d’accrochage déposée pour la
croissance des pistes de cuivre du niveau 3D peuvent subsister, et induire un faible couplage
capacitif entre les enroulements. Ce phénomeéne introduit un condensateur paralléle de capacité
faible entre les enroulements, et induit un fonctionnement a une fréquence légeérement plus
basse. D’autre part, une interaction électromagnétique entre le composant et les pointes de
mesures contribue a modifier la répartition des lignes de champs [24] [26], ce qui peut expliquer
un décalage de la fréquence de résonance des enroulements du transformateur au-dela de
11 GHz.

Le bon accord entre les simulations et les mesures confirme également qu’en dehors de ces
variations, aucun autre probléme technologique non-identifi¢ ne vient perturber la mesure, ce

qui atteste finalement du déroulement correct du procédé d’intégration.

Nous constatons que le transformateur de 4 tours adapté a 50 Q présente des pertes en
transmission inférieures a 1 dB et proches des pertes évaluées a partir de //Gmax sur deux bandes
de fréquences : 2,7-7 GHz et 11-12,8 GHz. L’accord entre les résultats de mesure et ceux du
modele rétro-simulé confirme que la majorité des pertes observées dans ces bandes sont liées
aux dérives technologiques énoncées plus haut, et non a des pertes générées par les
condensateurs. Nous observons qu’un minimum de pertes en transmission de 0,43 dB est relevé
a 4,1 GHz, ce qui correspond aux pertes minimales théoriques qu’il est possible d’obtenir a
cette fréquence. L’ensemble de ces résultats nous permet de conclure que les condensateurs
présentent un trés faible niveau de pertes, et que celui-ci n’est pas visible sur les performances

obtenues pour ce circuit. Dans ces bandes, la réflexion reste inférieure a -10 dB.
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La Figure II-27 présente le transformateur composé de deux enroulements de 8 tours

fabriqué, et adapté a 50 Q par deux condensateurs MIM de 1,77 pF.

(b)

Figure 11-27 : (a) Photographie optique, et (b) photographie MEB du transformateur de 8 tours
adapté a 50 Q.

Le transformateur de 8 tours présentant des pertes théoriques plus élevées que le
transformateur de 4 tours, les pertes introduites pas les condensateurs pour ce circuit devraient
normalement avoir un impact encore plus réduit sur les performances. Nous nous en assurons
en caractérisant ce transformateur. La Figure I1-28 reporte en traits pleins et symboles pleins
les modules des parametres S du transformateur adapté par des condensateurs MIM. La
transmission théorique pour une adaptation a 50 Q parfaite des enroulements du transformateur
est reportée en pointillé. Tout comme le transformateur de 4 tours, une rétro-simulation tenant

compte des dérives technologiques a été réalisée.

IS4 IS,)]
Transformateur mesuré: —— ——
Transformateur rétro-simulé: —— —O0—

Transmission théorique a 50 Q (- pertes 1/G,,): = - =

--15

--20

Transmission [S,,| [dB]
Réflexion [S,| [dB]

--25

12 ‘ . . ; 30
0 5 10 15 20

Fréquence [GHz]
Figure II-28 : Paramétres S mesurés, rétro-simulés du transformateur 8 tours adapté a 50 Q et

transmission théorique du transformateur pour une adaptation a 50 Q.
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Pour des fréquences inférieures a 7 GHz, nous relevons un bon accord entre les résultats du
modele électromagnétique rétro-simulé et les mesures pour le transformateur. Un décalage de
2 GHz subsiste sur les valeurs des parameétres S en réflexion pour les fréquences comprises
autour de 18 GHz, et peuvent s’expliquer par I’interaction du champ électromagnétique du

transformateur avec les pointes de mesures.

Comme attendu, nous relevons ici aussi une transmission mesurée proche de la transmission
théorique du transformateur. Le circuit présente des pertes en transmission inférieures a 1 dB
sur la bande de fréquence 1,3- 3,0 GHz ainsi que sur la bande 7,0-8,8 GHz. Le minimum de
pertes s’¢leve a 0,5 dB a 1,9 GHz, et correspond au minimum de pertes théoriques qu’il est

possible d’obtenir a la méme fréquence.

Ces résultats expérimentaux permettent de valider les deux derniers critéres du cahier des
charges (cf. partie 2.1). En effet, le procédé technologique des condensateurs est bien
compatible avec celui des solénoides, et les performances des condensateurs sont suffisamment
¢levées pour pouvoir autoriser leur association avec des solénoides dans I’implémentation de

fonctions passives.

6 Conclusion

Ce deuxiéme chapitre traite du développement du procédé technologique dédié¢ a la
fabrication de condensateurs MIM. Le travail s’est focalisé sur 1’¢laboration d’un procédé
compatible avec la technologie de fabrication des solénoides 3D, notamment pour ce qui
concerne la température d’opération. Cette contrainte nous a orienté vers le dépot d’une couche
de SixNy par ICPCVD a 100°C qui permet d’obtenir un niveau de qualité¢ de dép6t comparable
a ce qu’il est possible d’obtenir par un procédé plus classique PECVD faisant appel a des

températures bien supérieures.

Deux topologies de condensateur sont comparées au niveau de leur aptitude & minimiser les
déviations technologiques et donc les déviations sur les performances RF. Sur ce dernier point,
les deux solutions retenues présentent des résultats trés proches. Le type 2, pour lequel la
capacité est fixée par 1’¢lectrode supérieure, apparait plus intéressant pour ce qui concerne les
déviations des capacités des condensateurs liées au procédé de fabrication. De plus,
I’augmentation de I’épaisseur de SixNy a une valeur de 440 nm améliore encore ce point. Ce
type de condensateur associé a une épaisseur d’isolant de 440 nm est par conséquent privilégié
pour la suite du travail. Par ailleurs, les forts champs de claquage extraits de mesures I(V) sont
supérieurs a ceux qui sont obtenus pour des dépots de nitrure de silicium par PECVD. Ce
résultat confirme la qualité des couches minces de nitrure de silicium SixNy déposées a basse

température.
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Enfin, nous intégrons le procédé de fabrication des condensateurs MIM a celui de la
technologie IPD-3D utilisée pour fabriquer les solénoides. Deux transformateurs 3D adaptés en
impédance par des condensateurs ont été fabriqués. Aucun probléme de fabrication n’a été
relevé et le déroulement des étapes technologique a montré une parfaite compatibilité des deux
procédés. La caractérisation RF des transformateurs adaptés montre que les condensateurs ne
dégradent pas les performances de I’ensemble, en permettant en particulier d’atteindre le gain
disponible maximum des transformateurs seuls pour les fréquences ou |’adaptation en

impédance est assurée.
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Chapitre III: Conception, fabrication et

caractérisation d’'une matrice de Butler 3D

1 Introduction

Au cours du deuxiéme chapitre, nous avons présenté un procédé¢ de fabrication de
condensateurs MIM compatible avec celui des enroulements 3D. Les résultats obtenus,
extrémement satisfaisants, montrent qu’il est a présent possible d’envisager la conception de
fonctions plus complexes. Dans cette partie, nous visons 1’intégration d’une matrice de Butler
4x4 prévue pour fonctionner entre 20 GHz et 30 GHz. L’application visée correspond alors a

la prochaine génération de réseaux sans fil 5G.

Dans un premier temps, nous présentons les possibilités d’intégration offertes par la
technologie 3D a travers la description et I’optimisation de chacun des circuits passifs qui
constituent la matrice. La mise en commun de ces circuits ainsi que les résultats de simulations

¢lectromagnétiques de la matrice de Butler sont ensuite reportés et expliqués.

Le chapitre se termine avec la partie expérimentale. La matrice de Butler comporte un
nombre d’acces (8) trop important pour que la caractérisation sous-pointe puisse se faire en une
seule fois. Nous avons donc développé une méthode permettant de reconstituer les
caractéristiques de la matrice de Butler en regroupant plusieurs mesures partielles. Cette
méthode est également mise a profit et complétée pour pouvoir retirer des mesures brutes la
contribution des éléments extérieurs au circuit. Les caractéristiques électriques de la matrice de

Butler 3D sont finalement comparées a la littérature.

2  Justification du démonstrateur

2.1 Conséquence de la montée en fréquence sur le bloc antenne

Sur une décennie d’existence, les applications du standard 4G actuel ont progressivement
bénéfici¢ de plusieurs optimisations des protocoles de communications, regroupées sous le
terme de « Long Term Evolution Solutions » (LTE), afin d’accroitre les débits de données.
Comme nous 1’avons mentionné dans le premier chapitre, la montée en fréquence est devenue
nécessaire du fait de la saturation du spectre de fréquences actuellement exploité, entre

700 MHz et 6 GHz. La prochaine génération de réseaux sans fil, connue sous le dénominatif de
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5G, devrait inaugurer 1’utilisation de fréquences millimétriques. Avec ce nouveau standard, des
bandes de plusieurs gigahertz de large entre 20 GHz et 50 GHz se détachent comme I’illustre
le graphe de la Figure I1I-1 : la bande 24-30 GHz et la bande 37-44 GHz.
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Figure I1I-1 : Allocation des fréquences pour les applications radio 5G [1].

Les architectures radio pourront difficilement compenser les pertes en propagation au-dela
de 20 GHz par une augmentation de la puissance des émetteurs RF, en particulier lorsque 1’on
considére les terminaux mobiles (faibles puissances disponibles et mauvais rendements
associés). La meilleure solution consiste alors a focaliser le signal émis dans une direction
donnée contrairement a ce qui est pratiqué aux fréquences basses actuellement exploitées. Cette
focalisation peut s’effectuer a 1’aide d’antennes compactes constituées par des réseaux
d’éléments rayonnants [1]-[3]. La directivit¢ du faisceau dépend du nombre d’éléments
rayonnants utilisés pour former I’antenne. Un gain théorique de 10xlog(N) (en dBi) peut étre
obtenu en placant N éléments rayonnants sur un acces d’excitation par rapport a 1’intégration
d’une antenne unique [4]. Le gain moyen résultant permet ainsi de réduire les interférences dans
le canal de transmission [3] et de propager un signal avec des pertes en propagations (libre
« Light of Sight » LoS ou encombrée « No Light of Sight » NLoS) équivalentes, voire réduites

par rapport aux bandes inférieures a 6 GHz.

Les auteurs de [4] montrent notamment qu’un réseau de 64 antennes patch miniaturisées
permet de propager un signal a 30 GHz avec des pertes équivalentes a celles d’une antenne
patch fonctionnant & 3 GHz. Du fait de la réduction des longueurs d’onde avec la montée en
fréquence, les 64 ¢léments rayonnants de la Figure I1I-2(b) peuvent tous €tre intégrés sur la

méme surface que 1’antenne patch de la Figure I1I-2(a).
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Patch Antenna (3 GHz) 64-Element Antenna Array (30 GHz)
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Figure III-2 : (a) Antenne patch utilisée pour les applications mobiles, fonctionnant a 3 GHz et (b)

antenne fonctionnant a 30 GHz et basée sur un réseau de 64 ¢léments rayonnants [1].

Dans le cas d’une antenne formée par un réseau d’éléments rayonnants, la focalisation du
faisceau, plus connue sous I’anglicisme « beamforming », est obtenue grace a une distribution
précise en amplitude et en phase du signal a émettre entre chaque élément rayonnant. Un
balayage du faisceau rayonné de la Figure III-2(b) sur un angle d’ouverture équivalent a celui
de I’antenne de la Figure III-2(a) [1] peut €tre obtenu en ajoutant un déphasage dynamique du

signal appliqué sur chaque élément rayonnant du réseau. (« beamsteering » [2]).

2.2 Circuits de distribution de signaux vers un réseau d’éléments

rayonnants

Il existe plusieurs types de répartiteurs permettant de distribuer les signaux sur chaque
¢lément rayonnant. Deux types de fonctionnements sont possibles. Dans un premier cas, les
signaux issus d’un diviseur de puissance sont contrélés par des déphaseurs, qui sont chacun
placés sur un élément rayonnant. Dans un deuxiéme cas, un seul circuit de distribution disposant
de plusieurs sorties est placé devant le réseau d’éléments rayonnants. Ce répartiteur comprend
plusieurs entrées. La relation de phase établie entre chacune des sorties du dispositif, et donc le
dépointage du faisceau créé, dépend de I’entrée par laquelle la source est appliquée. Des

commutateurs sont utilisés pour connecter la source vers 1’entrée désirée.

Un premier type de répartiteur consiste a contrdler le niveau et la phase du signal injecté sur
chacun des ¢léments rayonnants en utilisant un corechip a commande numérique. Ce type de
systéme peut bénéficier d’une excellente résolution spatiale en disposant d’un grand nombre de
bits et d’un angle de balayage du faisceau tres large [5]-[7]. Néanmoins, la multiplication du
nombre d’éléments actifs utilisés pour réaliser ces répartiteurs augmente séveérement le colit et
la consommation en puissance du bloc antenne [6] [8] [9]. Par ailleurs, les déviations en

amplitude et la phase des réseaux peuvent varier avec la multiplication des états de phases
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générés et de I’augmentation en température des transistors [10]. La forte résolution disponible
pour les répartiteurs de faisceaux basés sur des circuits actifs oriente davantage leur utilisation
pour les équipements de stations de base ou de relais multipoint [7] [11] qui sont équipés d’un
trés grand nombre d’éléments rayonnants. Ils peuvent étre aussi utilisés dans des répéteurs pour
I’amélioration de la connectivité dans le transport ferroviaire, maritime, aéronautique et

automobile [7].

Un répartiteur constitué de circuits passifs présente une solution dont la consommation
énergétique est bien plus faible et la fabrication moins cotiteuse [11] [12]. Ce type de dispositif
dispose de plusieurs entrées qui sont excitées grice a un commutateur (« switch ») et de
plusieurs sorties, chacune connectée a un élément rayonnant. Il existe plusieurs catégories de

répartiteurs passifs qui sont les lentilles ou qui sont basés sur des circuits passifs MMIC.

La lentille de Rotman est une lentille métallique pourvue de sorties qui sont connectées aux
différents ¢léments rayonnants. Les entrées sont disposées du coté opposé de la lentille.
L’avantage de ce répartiteur réside dans 1’utilisation d’un composant unique pour connecter les
entrées et les sorties. Le balayage du faisceau est indépendant de la fréquence de travail [13].
Cependant, une lentille est un dispositif lourd et massif. Son utilisation reste réservée au

domaine des communications par satellite et de I’automobile [10].

Les répartiteurs basés sur des circuits passifs MMIC sont beaucoup plus compacts et
intégrables en utilisant des solutions IPD standards dans les terminaux légers. Plusieurs
topologies existent. Les plus connues sont les matrices de Blass, les matrices de Nolen et les

matrices de Butler, qui sont présentées dans la Figure I11-3.
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Figure I1I-3 : Diagramme d’une matrice (a) 3x3 de Blass [17], (b) d’une matrice 4x4 de Nolen [18]
et (¢) d’une matrice 4x4 de Butler.

Elles intégrent deux types d’¢léments passifs qui sont des coupleurs assurant la division du
signal d’entrée vers les différents ¢léments rayonnants, et des déphaseurs controlant les

déphasages en sortie. Il est possible d’associer plusieurs matrices pour créer un balayage de
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I’azimut et de 1’¢é1évation du faisceau, pour accroitre la capacité du canal et la couverture de

balayage par exemple [6] [14].

La matrice de Blass, dont le diagramme est donné¢ dans la Figure I1I-3(a), offre le choix
d’intégrer un nombre de sorties N différents du nombre d’accés d’entrées M [15]. Cependant,
ce répartiteur présente des pertes importantes en raison des nombreuses terminaisons 50
connectées en sorties des lignes d’alimentation [15] [16], ce qui le limite a des utilisations en
bande étroite. La topologie induit également des couplages entre les lignes d’alimentation des
différents niveaux [15]. Enfin, la matrice de Blass intégre un nombre élevé de coupleurs si on

la confronte aux deux autres types de répartiteurs basés sur des circuits passifs [15].

La matrice de Nolen dispose d’une topologie simplifiée, et permet surtout de s’affranchir de
I’utilisation de terminaisons 50 Q [5] [15]. Son diagramme est donné dans la Figure III-3(b).

Les signaux en sortie présentent cependant une dispersion en phase importante [15].

La matrice de Butler (Figure III-3(c)) présente 1’avantage de disposer d’un nombre
d’éléments passifs réduit par rapport aux deux topologies précédentes. C’est notamment
I’argument mis en avant par leurs concepteurs Jesse Butler et Ralph Lowe lors de la présentation
du systéme en 1961 [14].

Le Tableau III-1 est résume le nombre de composants nécessaires au pilotage de quatre

¢léments rayonnants pour les trois types de matrices.

Tableau III-1 : Comparaison du nombre de composants passifs nécessaire pour implémenter une
matrice 4x4 de Blass, de Nolen et de Butler.

Type de matrice 4x4 Blass Nolen Butler
Types de composants ® 15 coupleurs e 6 coupleurs e 4 coupleurs
e 12 déphaseurs minimum e 7 déphaseurs e 2 déphaseurs

e 2 croisements

Total de composants passifs 27 13 8

Nous voyons que la matrice de Butler posséde un nombre de composants passifs bien plus
réduit que les deux autres systemes. Ce constat est également mentionné dans [10], qui rapporte
I’utilisation de 192 coupleurs hybrides pour intégrer une matrice de Butler 64x64, contre 4096
coupleurs pour une matrice de Blass. De plus, la matrice de Butler est un systéme symétrique
et réciproque, qui dispose d’un schéma de conception dans sa forme standard bien plus simple
que les matrices de Nolen ou de Blass [6] [12]. Toutes ces caractéristiques permettent d’obtenir
un faible niveau de pertes, une faible dispersion en phase entre les sorties et une bande passante

¢largie par rapport aux autres solutions passives.

La limitation de ce répartiteur réside dans le choix du nombre d’acces, qui est égal a une
puissance de deux. Par ailleurs, ce systéme travaille avec un nombre d’entrées et de sorties

identiques. L’inconvénient li¢ a son utilisation est que la surface occupée et la complexité du
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systéme croissent rapidement avec I’¢lévation du nombre d’éléments rayonnants a piloter. Par
exemple, le schéma de la Figure I11-4(a) montre une matrice de Butler classique a huit entrées
et pilotant huit éléments rayonnants. Le schéma de la Figure I1I-4(b) montre une matrice de

Butler classique 16x16.

(a) (b)
Figure I1I-4 : Diagramme d’une matrice de Butler (a) 8x8 [20] et (b) 16x16 [21].

Les nombreuses interconnexions entre les coupleurs exigent des solutions d’intégration
optimisées. Certains concepteurs implémentent les éléments sur plusieurs niveaux pour pouvoir
organiser les circuits de telle sorte & minimiser les croisements [19]. Disposer d’une solution
3D compacte peut s’avérer bénéfique dans cette situation. D’autres travaux proposent des
matrices dont le nombre d’entrées est différent du nombre de sorties, au détriment de
’utilisation d’un trés grand nombre de coupleurs pour démultiplier les signaux en sortie du
répartiteur, et d’'une complexité encore plus importante. De par ces aspects, la matrice de Butler
est pertinente lorsque le nombre d’éléments rayonnants a alimenter ne dépasse pas 16, ce qui
devrait étre le cas d’une majorité de terminaux légers et portables tels que les téléphones
mobiles [5]. Dans ce cas, le nombre d’antennes est volontairement réduit au profit d’une grande

compacité et d’un angle d’ouverture du faisceau important [3] [5].

2.3 Matrice de Butler

SiI’on se place dans le contexte de la conception d’un terminal mobile 5G, I’implémentation
d’un répartiteur doit se faire a faible cott. La solution doit également rester simple, avec une
faible consommation énergétique, et compacte a cause des limitations évidentes sur les
dimensions de 1’objet. Nous venons de voir dans le paragraphe précédent que les répartiteurs
passifs offrent une plus grande simplicité pour I’implémentation d’une antenne basée sur un

réseau d’éléments rayonnants. De par ses caractéristiques, la matrice de Butler est de loin la
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plus explorée dans la littérature. C’est donc vers ce type de répartiteur que nous nous sommes

tournés. Les principales caractéristiques d’une matrice de Butler sont :

e Un nombre d’entrées et de sorties N identiques permettant de piloter N antennes
distinctes ;

e [ es entrées sont isolées les unes des autres ;

e Deux circuits passifs distincts composent la matrice de Butler : le coupleur et le
déphaseur. Former une matrice NxN requiert 1utilisation de N /2 x log(2N) coupleurs
3dB/90° et N /2 X log(2N — 1) déphaseurs [13]. Les coupleurs cascadés assurent la

répartition du signal aux différentes sorties. Les déphaseurs assurent une compensation
de phase lors de la division du signal pour maintenir un écart de phase constant entre les

sorties de la matrice.

En choisissant N = 4, la matrice de Butler 4x4 se résume au circuit de la Figure III-5.
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Figure I1I-5 : Diagramme détaillé d’une matrice de Butler 4x4.

4

Entrées

L’écart de phase obtenu entre chaque sortie de la matrice dépend de I’entrée excitée est

résumé dans le Tableau I11-2.

Tableau I11-2 : Déphasage Ag théorique entre les sorties de la matrice de Butler en fonction de 1’acces

excité.

Acces excité 1

Déphasage A (degrés) -45

135 -135

45
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En reprenant les formules précédentes, nous retrouvons quatre coupleurs hybrides 90°, deux
déphaseurs -45° et un voire deux croisements (Figure III-5). Le croisement de sortie est a
positionner pour placer les sorties dans le bon ordre, ¢’est-a-dire pour bénéficier du méme écart
de phase entre chaque sortie. Il est dans de nombreux cas inclus dans la partie de
dimensionnement des lignes d’alimentation des éléments rayonnants plutot que dans la matrice
[19] [22]-[24]. Nous choisissons de centrer la matrice de Butler sur la premiére bande
24-30 GHz prévue pour la 5G (cf. Figure III-1). Sa conception est focalisée sur la recherche du
meilleur compromis entre performance et compacité. La prochaine partie est dédi¢e a la
conception de la matrice de Butler 4x4 en mettant a profit des solutions d’intégration possibles

avec la technologie IPD-3D.

3  Conception de la matrice de Butler 3D

3.1 Coupleur 3 dB et 90°

Les coupleurs directionnels forment une famille de circuits aux fonctionnalités similaires,
mais construits de différentes fagons : coupleur a lignes couplées, coupleur a embranchement,
coupleur de Lange.... Tous ces circuits ont pour point commun d’étre constitués de plusieurs
trongons de ligne de longueur /4, ou 4 est la longueur d’onde guidée. Cette longueur définit
I’encombrement et la fréquence centrale de fonctionnement. Dans le cas du coupleur a lignes
couplées, le couplage est ¢électromagnétique, c’est-a-dire inductif et capacitif. Ce
fonctionnement accroit la directivité et la bande passante du coupleur comparé au coupleur a
embranchement [25]. L’utilisation de ce type de coupleur constitue donc un bon point de départ

pour maximiser la bande passante de la matrice de Butler.

Les coupleurs a lignes couplées restent cependant encombrants. De nombreuses solutions
existent pour réduire les dimensions des lignes (toutes catégories de coupleurs confondues),
telles que 'utilisation de stubs, de méandres, ou d’ondes lentes. Les coupleurs fonctionnant en
bande K bénéficiant de ces stratégies de réduction conservent de bonnes performances (pertes
d’insertion inférieures a 1 dB et bande passante supérieure a 10 GHz), mais leurs surfaces
occupées restent encore élevées (au-dessus de 0,5 mm?) [26]. L’utilisation d’éléments localisés
permet d’obtenir des coupleurs encore plus miniaturisés [27]. [27]. Cependant, le recours a cette
technique réduit la bande passante (cf. premier chapitre) [27]. En conclusion, les coupleurs

proposés peinent encore a réunir compacité et large bande passante.

Afin d’obtenir un compromis entre ces deux solutions d’intégration, nous cherchons a
implémenter un coupleur a lignes couplées en utilisant des éléments semi-localisés. Deux lignes
couplées classiques peuvent étre représentées par le schéma électrique équivalent de la
Figure I1I-6 [28] [29].
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1. Entrée du signal
(ENT)

3. Sortie couplée C

c

2. Sortie directe
(DIR)

4. E;tréc isolée

1 C (ISO)

Figure III-6 : Réseau électrique équivalent d’un coupleur a lignes couplées.

Chaque ligne est représentée par un réseau LC en « (inductance L et condensateur Cy). Les
couplages inductif et capacitif entre les deux lignes couplées sont respectivement représentés
par I’inductance mutuelle M et les condensateurs Cc. Nous voyons a travers le schéma €lectrique

que la topologie définie par les deux lignes couplées s’apparente a celle d’un transformateur.

3.1.1 Optimisation du transformateur central du coupleur

L’utilisation de la technologie 3D permet d’intégrer un transformateur 3D 1:1 sur une faible
surface et fonctionnant dans la bande 20-30 GHz. La différence avec le coupleur a lignes

couplées de la Figure III-6 est que les lignes sont enroulées autour d’un noyau diélectrique.

Les caractéristiques des couplages inductif et capacitif sont alors liées a la géométrie du
transformateur, a savoir I’épaisseur et la largeur des spires et ’espacement entre ces spires. La
longueur totale des enroulements primaire et secondaire qui constituent le transformateur

détermine la fréquence de fonctionnement centrale du coupleur final.

3.CPL 4SO 150 pm

1.LENT 2.DIR
(a) (b)

Figure I1I-7 : Modéle des enroulements 3D couplés : (a) vue de dessus et (b) vue 3D.

Pour concevoir le coupleur, nous étudions d’abord la facon dont les lignes du transformateur
se couplent [30]. Nous construisons un transformateur parfaitement symétrique constitué par
deux solénoides identiques imbriqués (Figure II1-7). Cette topologie symétrique est conforme

au schéma ¢lectrique de la Figure I11-6. L’entrée (1) et la sortie directe (2) du premier solénoide
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(en bleu) sont situées du méme coté, tandis que 1’acces couplé (3) et ’entrée isolée (4) du second

solénoide (en rouge) sont placés du coté opposé du transformateur.

Les deux enroulements sont construits autour d'un noyau de résine di¢lectrique SUS, de
section 110 um % 110 um. Cette topologie permet de maximiser la valeur de 1’inductance
mutuelle positive entre les spires, ce qui réduit considérablement la longueur de ruban
métallique nécessaire pour atteindre le facteur de couplage désiré. De plus, le flux magnétique
confiné¢ dans le noyau du solénoide accroit I’inductance linéique des rubans, ce qui réduit
davantage la longueur requise des lignes couplées. Le nombre de tours de chaque enroulement
est fixé a 2, ce qui correspond a une longueur totale (ligne déroulée) de 920 um (= A27 Guz/12)
pour chaque ligne. Cette longueur maximise le couplage pour une fréquence de 27 GHz
(fréquence centrale dans la bande ciblée de 24-29 GHz), une fois que les condensateurs
d’adaptation sont rajoutés. Nous le verrons dans la partie suivante. La largeur et 1'espacement
des conducteurs sont fixés a 30 um et 15 um, respectivement. Ces valeurs correspondent au
meilleur compromis entre limites technologiques et coefficient de qualité Q des enroulements
du transformateur dans la bande K. En outre, I’espacement inter-spire de 15 pm correspond a
la résolution maximale disponible pour la technologie IPD-3D. Nous choisissons cette limite

basse pour rapprocher au maximum les enroulements et ainsi maximiser le couplage.

Les résultats de la simulation électromagnétique (Ansys HFSS) pour un signal appliqué a

I’entrée 1 sont présentés dans le graphique de la Figure II1-8.
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Figure III-8 : Modules des paramétres S simulés et déphasage entre I’acces 2 et 3 pour un signal

appliqué a I’entrée 1 du transformateur de la Figure I11-7.

Nous notons que le couplage est atteint pour une fréquence ponctuelle de 20 GHz, ou la
transmission directe |S21| et couplée |S3i| se croisent. A cette fréquence, nous relevons un
couplage de -4 dB, ce qui correspond a des pertes de 1 dB par rapport a la valeur théorique

de -3 dB. De plus, nous observons au-dela de 20 GHz un écart de phase entre les sorties de plus
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de 10° par rapport a la valeur de référence de -90°. Pour finir, 1’isolation |S41| et le coefficient
de réflexion |S11| observés sur toute la bande de fréquences simulée sont élevés, ce qui indique

que le coupleur résultant de l'intégration de ce transformateur n’est pas bien équilibré.

L’origine de ce déséquilibre dans le cas du transformateur, pourtant géométriquement
symétrique, peut se comprendre en observant la disposition des rubans couplés 1’un par rapport
a l’autre. Les enroulements du transformateur de la Figure I1I-7 sont simplement modélisés par
une représentation en 2D dans la Figure 11I-9(a), qui met davantage en évidence la fagcon dont
ils sont disposés autour du noyau du transformateur. Dans ce schéma, les lignes couplées sont
regroupées en deux sous-ensembles : la partie gauche correspond aux métallisations verticales
et a celles du niveau supérieur des enroulements et la partie droite correspond aux métallisations
du premier niveau de cuivre. Cette représentation met en évidence 1’inhomogénéité du couplage
¢lectromagnétique produit entre les deux lignes en dépit de la symétrie géométrique de la
structure. En effet, ’acces couplé (3) et 'entrée (1) sont décalés d'une longueur de 0,38/, ou /
est la longueur compléte d'un enroulement. De méme, I’entrée isolée (4) est décalée de 0,11x/
par rapport a la sortie directe (2). Ces décalages ont pour conséquence de déséquilibrer le
couplage, ce qui se discerne en particulier sur le déphasage entre les sorties directe et couplée

reporté sur le graphique de la Figure III-8.
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Figure I1I-9 : Mod¢le équivalent du transformateur 3D de la (a) Figure I1I-7 et de la (b)
Figure I11-10.
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Afin de supprimer ces décalages et de retrouver un couplage électromagnétique homogéne
sur toute la longueur des deux lignes, le transformateur est modifié pour correspondre au
modele équivalent de la Figure I1I-9(b). Le modé¢le 3D du transformateur corrigé est représenté
en Figure I11-10. La différence avec la version précédente se situe dans 1’alignement des quatre
acces du méme coté du circuit. Les autres caractéristiques géométriques du transformateur 3D
sont conservées, a savoir la section du noyau 3D, la largeur et I’épaisseur des métallisations,
leur espacement, et la longueur des enroulements. Les résultats de la simulation

¢lectromagnétique menée sur cette nouvelle structure sont présentés sur la Figure I1I-11.

150 pm

1.LENT| 2.DIR
3.CPL  4.ISO

(a) (b)

Figure I1I-10 : Nouveau modéle des enroulements 3D couplés : (a) vue de dessus et (b) vue 3D.
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Figure III-11 : Modules des paramétres S simulés et déphasage entre 1’accés 2 et 3 pour une

excitation appliquée a I’entrée 1 du transformateur de la Figure I11-10.

Cette nouvelle topologie améliore significativement les performances par rapport a la
version précédente. Sur une large bande de fréquence de 30 GHz a 50 GHz, le déphasage est
maintenant d’environ -90° avec une déviation inférieure a 2°. La directivité est largement
améliorée, avec une transmission vers 1’acces isolé [S4i| abaissée de 10 dB par rapport a celle
du mode¢le de la Figure III-7. Elle se situe maintenant en dessous de -25 dB. Un couplage

d’environ -3 dB est relevé. Les transmissions relevées vers la sortie directe |S21| et couplée |Sai|
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montrent un léger sur-couplage di a la proximité des solénoides. Nous relevons notamment a
42,4 GHz un déséquilibre d’amplitude de -1,35 dB (|S21|-|S31]). Le sur-couplage peut étre
¢liminé en augmentant l'espacement des lignes jusqu'a 17 um pour atteindre un couplage
parfaitement équilibré de -3 dB sur les deux sorties. Le module du coefficient de réflexion |Sii]

est inférieur a -12 dB.

3.1.2 Coupleur complet

Le coupleur final est implémenté a partir du transformateur de la Figure I1I-10. Le mod¢le
HFSS du coupleur est montré dans la Figure I11-12. Malgré le sur-couplage di a un espacement
inter-spire de 15 pm, nous conservons cette solution pour maintenir des dimensions les plus
compactes possibles pour le coupleur. L’effet du sur-couplage est corrigé a 1’aide de deux
condensateurs C. de 70 fF qui sont placés entre les enroulements du transformateur
(Figure I1I-12). Celles-ci n’affectent pas 1’adaptation en impédance du coupleur. Elles sont

intégrées sous les acces des enroulements.

150 um
cHERERRC.
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Figure I1I-12 : Modé¢le du coupleur 3D: (a) vue de dessus et (b) vue 3D.

Dans le graphique de la Figure II1-11, nous relevons un coefficient de réflexion |S11| inférieur
a-12 dB pour le transformateur central du coupleur. Cette valeur est en partie due a I’utilisation
des lignes couplées de faible largeur (30 pm) qui présentent des impédances élevées aux
fréquences les plus hautes. Les lignes présentent une réactance positive autour de 27 GHz, qui
est compensée par 1’ajout des condensateurs Cm1 =215 fF et Cm2 = 254 fF en série avec les
accés du transformateur (Figure III-12) de facon a ramener les impédances des acces a

proximité de 50 Q.

Les performances simulées avec HFSS du coupleur sont reportées sur la Figure I11-13. Le
coupleur présente un couplage de -3 dB et une différence de phase de -90° sur une large bande
de fréquences qui s’étend de 22 GHz a 30 GHz. Sur cette méme bande de fréquence, les pertes
en transmission vers les deux sorties |S21| et |S31| restent inférieures a 0,6 dB. Le coefficient de
réflexion [S11| et I'isolation |S41| restent inférieurs a -15 dB. La différence de phase de -90° entre
les sorties est obtenue avec un écart inférieur a 2,2°. Par ailleurs, en considérant une différence

de phase de 90 + 5° et un déséquilibre d'amplitude (|S21|-|S31|) inférieur a 1 dB, la bande
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passante du coupleur s'étend sur une bande de 21 GHz a 32,5 GHz. Le coupleur couvre ainsi
toutes les bandes de fréquence du standard 5G déployées entre 20 GHz et 30 GHz.
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Figure I11I-13 : (a) Module des paramétres S du coupleur de la Figure I1I-12 pour un signal appliqué

a ’entrée 1, et (b) équilibre du couplage et déphasages entre les sorties.

3.1.3 Validation expérimentale

Le coupleur est fabriqué sur un substrat verre a partir du procédé décrit dans le deuxieme

chapitre, et est présenté dans la Figure I11-14.

(b)

Figure I1I-14 : (a) Microphotographie au MEB et (b) photographie optique du coupleur 3D fabriqué.

Pour caractériser le circuit, nous ajoutons des acces de mesure constitués de quatre lignes
coplanaires 50 Q reliées a deux paires de plots de mesure
« Ground-Signal-Ground-Signal-Ground » (GSGSG), disposés a 90° I’un par rapport a ’autre.
Les mesures sont effectuées a I’aide d’un analyseur de réseau vectoriel Keysight
N5247A PNA-X comportant quatre acces, sur une bande de fréquence de 10 GHz a 40 GHz.
Nous utilisons deux pointes RF Cascade Infinity GSGSG avec un pitch de 150 pm.
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Les performances du coupleur apres épluchage des accés de mesure sont reportées sur la
Figure II1-15 (traits pleins). Les performances du coupleur simulé de la Figure III-12 sont
ajoutées en pointillé. Les décalages en fréquence constatés par rapport aux simulations initiales
sont principalement dus aux pistes de 123 um et de 186 um de long qui sont rajoutées aux
extrémités du coupleur pour le connecter aux lignes d’acces coplanaires (Figure I1I-14). La
contribution de ces lignes étant difficile a évaluer expérimentalement en raison des
discontinuités du plan de masse des acces, nous n’avons pas cherché a les évaluer. Ces lignes
sont par contre rajoutées dans les rétro-simulations (traits pleins et symboles vides). Nous

constatons a présent un trés bon accord entre les mesures et les rétro-simulations.

Un couplage de -3 dB avec un écart inférieur a 1 dB est atteint pour une bande de fréquence
qui s’étend de 20,5 GHz a 29 GHz. Cet écart par rapport a la valeur théorique est dii a un léger
sous-couplage, qui s’explique par un espacement entre les enroulements légeérement plus élevé
(20 pm environ) que les 15 um prévus sur le dessin des masques. La réflexion |S11] et I’isolation
|S41| restent inférieures a-11 dB et -15 dB, respectivement. Lorsque I’entrée 1 (ou I’entrée isolée
4) est excitée, la différence entre les phases entre les sorties 2 et 3 est de -90°, avec un écart

inférieur a 7°. Le déséquilibre en amplitude est inférieur a 0,8 dB.
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Figure I1I-15 : (a) Modules des paramétres S du coupleur 3D mesurés pour un signal appliqué a

I’entrée 1, et (b) équilibre en amplitude et déphasages entre les sorties.

3.1.4 Comparaison avec I’état de I'art

Nous comparons les performances du coupleur 3D fabriqué avec les performances de
coupleurs directionnels 90° fonctionnant dans les bandes K et Ka. Les performances de ces

coupleurs sont référencées dans le Tableau III-3.
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Tableau III-3 : Caractéristiques de coupleurs en bande K et Ka.

i Bande fréq.| Bande pass. Eq. ampl. Ecart Max. pertes en Surface
Réf. Substrat . L.
(GHz) |Relative (%) (dB) phase (°) | transmission (dB) (mm?)

[31] SiGe BiCMOS 25 0 NC 1.2 0.2 0,60

[32] Si HR 33,3-53,9 46 2m 6,5m 2,3m 0,50

[26] Verre 36,6-45,6 22 1.4m 5m 4m 1,3

[27] SiGe BiCMOS | 18,8-22,7 19 0,5m 2,6m 09m 0,02
Ce travail Verre 20,5-29 34 0,8m m m 0,11

Les données mesurées et simulées sont identifiées par les indices ™ et ® respectivement

Ce tableau montre que le coupleur 3D intégré en utilisant la technologie IPD-3D maintient
de trés bonnes performances sur une bande passante plus large que celles de coupleurs planaires
miniaturisés. A largeur de bande équivalente, le coupleur présenté dans [26] affiche par
exemple des pertes mesurées en moyenne quatre fois plus élevées que la solution proposée ici.
De plus, I’intérét de la technologie 3D est également démontré face aux technologies planaires
silicium BiCMOS dont les bandes sont plus réduites.

Enfin, la réduction des dimensions des lignes couplées et leur enroulement autour d’un
noyau diélectrique épais permettent d’occuper une faible surface. Ainsi, le coupleur occupe une
surface douze fois plus faible qu’un coupleur classique intégré sur du verre [26] et quatre fois

plus faible que ceux présentés dans [31] et [32], intégrés sur du silicium.

3.2 Croisement

Le croisement permet de relier les signaux issus des deux coupleurs de I’étage d’entrée aux
coupleurs de 1’étage de sortie (Figure I11-5). Il peut étre intégré de deux manicres différentes au
sein de la matrice de Butler. La premiére option consiste a former un coupleur 0 dB en cascadant
deux coupleurs hybrides 90°, comme illustré dans la Figure III-16(a). Idéalement, cette
configuration permet de transmettre I’intégralité du signal appliqué en 1 vers la sortie 2 sans
aucun couplage vers les acces 3 et 4. Il en est de méme pour la transmission d’un signal appliqué
en 3 vers la sortie 4. La seconde option est présentée dans la Figure III-16(b). Ici, le croisement
est effectué le plus simplement possible a 1’aide de deux lignes de transmission. Il faut

néanmoins que la technologie utilisée permette le chevauchement des deux lignes.

3 _ Z, Zy ‘ 1 3 - 1
vl |z, e z, hid 7, > -
2 ¢ z, z, 4 2 2 4

(a) (b)

Figure I1I-16 : Schéma de deux types de croisement : (a) coupleur 0 dB et (b) croisement simple

entre les deux lignes de transmission.
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Puisque la technologie IPD-3D nous permet de croiser les lignes sans difficulté en utilisant
un pont métallique, nous choisissons la deuxieme option pour bénéficier de sa plus grande
compacité en s’affranchissant de la mise en cascade de deux coupleurs hybrides 90°. Le dessin
du croisement et son positionnement entre les quatre coupleurs de la matrice de Butler est

illustré dans la Figure II1-17.

|
150 um

Ligne de masse

MIM intégrées sous les acces
des coupleurs

(a) (b)
Figure I1I-17 : Modé¢le du croisement de la matrice de Butler : (a) vue de dessus et (b) vue 3D.

Le croisement est réalis¢ a partir de deux pistes de 40 pm de large dont la longueur (854 pm)
est contrainte par la distance qui sépare les coupleurs a interconnecter. De facon a maintenir
une grande compacité pour I’ensemble (croisement + coupleurs), I’espacement disponible entre
les quatre coupleurs est volontairement réduit (151 um % 230 pm) (Figure I1I-17). Pour intégrer
les deux lignes dans cet espace réduit, des concessions sont faites sur la symétrie de la structure.
Nous verrons plus bas que ces concessions ont un impact tres limité sur la dissymétrie électrique
du circuit dans la gamme de fréquences d’intérét. Pour maintenir des impédances d’accés non
loin de 50 Q sur toute la bande de fréquence spécifiée, des condensateurs sont rajoutés en série
au niveau des acces des deux pistes qui forment le croisement. Enfin, une piste reliée a la masse

est positionnée entre les deux pistes du croisement.

Dans un premier temps, la ligne de masse visible sur la Figure III-17 n’est pas implémentée.
La simulation électromagnétique effectuée sur cette structure ameéne des résultats qui sont
reportés en pointillé sur la Figure I1I-19. Premiérement, nous vérifions que la symétrie
¢lectrique du circuit n’est pratiquement pas impactée par I’asymétrie géométrique entre les deux
lignes avec S21 = Sa3, Sa1 = S23 et S11 = S33. En revanche, nous constatons que les transmissions
dans la bande 24-30 GHz présentent une atténuation non négligeable avec des valeurs
comprises entre -1,9dB et -1,5 dB. De méme, I’isolation entre les deux lignes n’est pas

satisfaisante, avec des coefficients [S41| et |S23| se situant autour de -14,5 dB. Comme le
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croisement entre les deux pistes n’ameéne qu’un condensateur équivalent de capacité 22 fF, cette
mauvaise isolation est principalement due a la proximité des deux lignes (70 pm) sur toute la

partie inférieure du circuit, soit une distance de 336 pm.

Espacer les rubans n’est pas envisageable puisque cela revient a les rapprocher des coupleurs
au risque d’engendrer un couplage plus important avec ces derniers. Afin d’améliorer I’isolation
|S41] et |S23|, la meilleure stratégie consiste a placer une ligne de masse entre les deux pistes du
croisement. En considérant I’espacement minimum de 15 pm permis par la technologie, il est
alors possible d’intégrer un ruban de masse de 40 um de large. Placer ce ruban sur le méme
niveau métallique que les pistes du croisement devrait améliorer 1’isolation au détriment de la
symétrie ¢électrique a cause des couplages ¢€lectriques inhomogenes entre la ligne de masse et

chacune des deux lignes du croisement, illustrés en Figure I11-18.

Figure I1I-18 : Modele 3D de la ligne de masse intégrée sur le méme niveau métallique que les

lignes du croisement.

En outre, la proximité entre le ruban de masse et le pont du croisement pose un probléme
d’ordre technologique. En effet, a cet endroit, le moule de résine épais définissant les motifs
des pistes pour la croissance électrolytique du cuivre présente une faible largeur et est fragilisé.
Il peut alors se rompre lors de la formation des pistes métalliques. Le risque de formation d’un
court-circuit est alors a considérer. Pour toutes ces raisons, nous avons opté pour la solution

illustrée en Figure I11-17.

Le nouveau croisement est adapté dans la bande 24-30 GHz en ajustant a 300 fF les valeurs
des condensateurs disposés en série aux acces des lignes du croisement. Les résultats des
simulations électromagnétiques sont affichés en traits pleins dans les graphiques de la
Figure III-19.
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Figure I11-19 : (a) Module des paramétres S du croisement de la Figure I1I-17 et (b) phase de la

transmission £S;; et £S43.

Nous voyons tout d’abord que les caractéristiques des deux lignes du croisement sont
toujours pratiquement confondues. Dans la bande 24-29 GHz, la transmission est améliorée
a -0,8 dB pour les deux lignes. Il en est de méme pour I’isolation [S41| et [S23|, qui se trouvent a
présent en dessous de -20 dB. Enfin, le coefficient de réflexion pour chaque ligne est inférieur
a-18 dB.

3.3 Déphaseur -45°

La conception des deux déphaseurs est indissociable de celle du croisement. En effet, les
pertes en transmission et le déphasage 6° introduits par les deux lignes du croisement doivent
étre pris en compte dans la conception des déphaseurs, dont le déphasage total doit viser 6°- 45°
(Figure III-20). 11 en est de méme pour les temps de propagation de groupe associés a chacun
de ces deux circuits. Ceux-ci doivent €tre les plus proches possible de fagon a maximiser la
largeur de la bande de fréquence a I’intérieur de laquelle les écarts de phase restent proches
de -45°.

111



Chapitre 111 : Conception, fabrication et caractérisation d 'une matrice de Butler 3D

Sorties

Coupleur Coupleur
90° 90°
| | | |

Ligne 0°- 45° Cm‘%‘imem Ligne 0°- 45°

Coupleur Coupleur
90° 90°

I I | |

Entrées

Figure I1I-20 : Disposition des lignes a retard « 6°- 45° » qui compensent la phase 6° des lignes du

croisement.

La Figure I1I-19(b) montre que le croisement déphase le signal d’environ -45° & 27 GHz
pour une longueur de ligne de 854 um, et que le temps de propagation de groupe du signal est
de 9,1 ps. Pour réaliser un déphasage supplémentaire de -45° a cette fréquence, la longueur
totale de ligne que doit supporter le déphaseur est d’environ 1708 pum. La principale difficulté
de ce travail consiste donc a trouver une structure compacte équivalente a cette longueur de

piste qui préserve le temps de propagation de groupe.

Le critére de compacité exclut immédiatement toute intégration planaire de la ligne et nous
nous orientons naturellement vers un enroulement 3D. Pour optimiser la compacité de la
structure, des condensateurs MIM sont ajoutés en série avec les acces de la ligne a retard,
comme pour le croisement. Une simulation électrique simple effectuée sous ADS permet de
fixer la valeur de départ des condensateurs a 1,4 pF. Pour la ligne a retard, nous choisissons
d’enrouler un ruban de 50 um de large autour d’un noyau en résine SUS et en fixant
I’espacement inter-spire a sa valeur minimale de 15 um. Pour conserver un temps de
propagation de groupe voisin de celui du croisement, 1’induction mutuelle inter-spire est
volontairement limitée en intercalant une ligne de masse de 30 um de large entre chaque tour
de la ligne. Le dessin du déphaseur complet est illustré en Figure 11I-21. Les deux condensateurs
MIM sont disposés le long des lignes d’acces des lignes a retard pour ne pas accroitre la surface

occupée par I’ensemble.

112



Chapitre Il : Conception, fabrication et caractérisation d 'une matrice de Butler 3D

150 pm

(a) (b)
Figure I1I-21 : Modé¢le de la nouvelle ligne a retard 3D : (a) vue de dessus et (b) vue 3D.

Afin d’obtenir le déphasage souhaité, plusieurs simulations ¢lectromagnétiques sont menées
en faisant varier la longueur /x du noyau de la ligne a retard comme illustré en Figure I11-21.
Les résultats sont reportés sur la Figure I1I-22 a la fréquence centrale de 27 GHz et pour des

longueurs /; allant de 60 pm a 160 pm.
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Figure I11-22 : Phase de la ligne a retard en fonction de la longueur du noyau diélectrique /..

A la fréquence de 27 GHz, I’évolution de la phase en transmission de la ligne a retard est
proportionnelle a la variation de /.. Elle augmente de 3,7° lorsque la longueur du noyau /x
augmente de 20 um. Cela nous permet d’ajuster facilement la longueur du noyau, c¢’est-a-dire
la longueur de la ligne a retard, pour obtenir le déphasage souhaité. Sachant que les lignes du
croisement ameénent chacune un déphasage de -45° a 27 GHz, le déphasage total
de -45°-45° = -90° que doit engendrer chacune des lignes a retard est trouvé pour une longueur

Ix du noyau de SUS de 84 pm, ce qui correspond a une ligne enroulée de 1004 pm de long.
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Les parametres S de la nouvelle ligne a retard sont donnés par les courbes en traits et

symboles pleins dans les graphiques de la Figure 111-23.
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Figure I11-23 : (a)-(b) Paramétres S des lignes a retard de la Figure I1I-21 et du croisement de la

Figure I1I-17 et (b) déphasage entre les lignes et le croisement £531;igne — S21croisement-

Les parametres S de la nouvelle ligne a retard sont donnés par les courbes en traits et
symboles pleins dans les graphiques de la Figure I1I-23. Dans la bande 24-29 GHz, les pertes
en transmission sont comprises entre 0,2 et 0,3 dB, soit un peu plus faibles que celles du
croisement (0,8 dB). La vitesse de groupe de la ligne a retard est de 10 ps, ce qui reste assez
proche de celle du croisement (9,1 ps). L’écart de phase obtenu entre le croisement et le
déphaseur atteint -45° avec une déviation inférieure a 2°. Enfin, le coefficient de réflexion est

inférieur a -21 dB.

4 Intégration de la matrice et résultats simulés

Cette partie discute du regroupement des quatre coupleurs, du croisement et des deux
déphaseurs -45° décrits plus haut pour former la matrice de Butler. Cette opération nécessite de
légerement modifier les circuits pour maintenir la compacité de 1’ensemble tout en préservant
au maximum leurs caractéristiques. Le dessin de la matrice de Butler est donné dans la
Figure I11-24.
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Ligne a :
retard -45°

(b)

Figure I11-24 : Modé¢le de la matrice de Butler 3D : (a) vue de dessus et (b) vue 3D.

4.1 Disposition des éléments

La disposition des quatre coupleurs de la matrice doit satisfaire trois critéres essentiels qui

sont :

¢ Une compacité maximale ;

Une interaction minimale entre coupleurs ;

Des performances identiques pour les coupleurs de chaque étage de la matrice de Butler

pour garantir 1’équilibre de la répartition du signal dans la matrice.

Les deux étages de coupleurs sont alignés avec un espace de 151 um entre eux. Cet espace

suffit a intégrer le croisement et les lignes de connexions des coupleurs et des déphaseurs -45°.

Pour des raisons liées a 1’utilisation du circuit, les accés de la matrice de Butler doivent étre
regroupés et alignés, avec les entrées disposées sur un c6té du circuit et les sorties sur le coté
opposé. Les coupleurs hybrides 90° planaires classiques bénéficient d’une topologie qui tend a
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présenter naturellement les entrées et les sorties a 1’opposé du composant. Dans le cas des
coupleurs 3D développés ici, les entrées et les sorties sont toutes situées du méme coté du
circuit. L’alignement des acces de la matrice impose alors de modifier I’orientation d’une partie

des acces des coupleurs.

Nous modifions la disposition de deux des quatre acces des coupleurs du premier étage

(coupleurs d’entrée) comme suggéré par le dessin de la Figure 111-25.

3,000, 2 DR 1
Ligne de masse
Il |
L ENT 4. 1SO

Figure I1I-25 : Modéle du coupleur composant I’étage d’entrée de la matrice de Butler (vue de

dessus).

Les trongons de ligne ajoutés aux acces 1 et 4 doivent étre les plus faibles possible, 140 um
ici, pour ne pas trop perturber 1’équilibrage en module et en phase du coupleur. Les lignes de
masses ¢galement ajoutées le long de ces lignes d’acceés ont pour objectif d’abaisser au
maximum 1’inductance parasite équivalente. La perturbation des caractéristiques du coupleur

est d’abord évaluée a travers le tracé du coefficient de réflexion de I’acces 1 (Figure I11-26).

Sy 5, (24-29)GHz
Coupleur avec acces et ligne de masse:  =Sg= E—
Coupleur avec acces: — =—
Coupleur initial: [ —
3.CPL 2 DR AR AL T 3.CPL 2. DIR)

7 enef” D] ) o
A 3CPL 2 DIR

Figure 111-26 : Impédance vue en entrée 1 du coupleur d’entrée avec (bleu) et sans ligne de masse

(rouge), et en entrée du coupleur initial (noir).
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Dans la bande 24-29 GHz, les coefficients de réflexion du coupleur original (en noir) et du
coupleur corrigé (en bleu) restent proches du centre de I’abaque de Smith, ce qui est positif. Ce
résultat est obtenu grace aux lignes de masse verticales ajoutées contre les lignes d’acces, sans

lesquelles I’inductance parasite rajoutée déplace toute la courbe d’impédance (en rouge).

Dans la pratique, lorsque les deux coupleurs d’entrée sont raccordés aux déphaseurs -45° et
au croisement pour former la matrice de Butler, nous avons remarqué qu’une des lignes de
masse des coupleurs ne pouvait pas étre reliée a la ligne de masse centrale de la matrice de
Butler a cause de sa trop grande proximité (5 um) avec l'une des pistes du croisement
(Figure I1I-27(a)). La solution trouvée, présentée en Figure I[I-27(b), qui consiste a
implémenter des lignes de masse coudées raccordées au niveau de I’anneau de masse de la

matrice de Butler, résout ce probléme sans grand impact sur les résultats.

5 um d’espacement Lignes de masse coudées

LT

= B

I
|
1

Figure I1I-27 : (a) mise en évidence de la contrainte technologique liée a la connexion d’un des fils

de masse et (b) version finale fabriquée.

L’ensemble des modifications faites sur le coupleur initial contribuent malheureusement a
déséquilibrer le circuit, comme nous pouvons le constater sur les résultats de simulation de la
Figure III-28. Ces graphes montrent que malgré le centrage du coefficient de réflexion dans la
bande de fréquence souhaitée, les différences en amplitude et en phase des transmissions
atteignent respectivement 2,2 dB et 11° dans la bande 24-29 GHz. Ces écarts sont
principalement dus au fait que les trongons de ligne rajoutés sur les acces 1 et 4 présentent une
impédance caractéristique trop ¢éloignée de 50 Q. Malgré ces résultats, et compte tenu de
I’ampleur des modifications qu’il faudrait apporter au dessin de masque et du manque de temps
pour corriger le probléme, nous avons décidé d’intégrer le circuit tel quel dans la matrice de
Butler présentée dans ce manuscrit. Toutefois, les constatations tirées nous servent a mieux
définir I’intégration des coupleurs sur les sorties de la matrice de Butler, que nous abordons a

présent.
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Figure I11-28 : (a) Modules des parametres S du coupleur d’entrée final inséré dans la matrice de
Butler et du coupleur initial de la Figure I1I-12 pour un signal appliqué a I’entrée 1, et (b) équilibre

en amplitude et déphasages entre les sorties.

Comme pour les coupleurs d’entrée, les coupleurs de sortie doivent étre modifiés pour
faciliter leur connexion aux lignes a retard et au croisement, toujours avec la méme contrainte
d’encombrement minimal. Le dessin final est illustré en Figure I1I-29. La sortie de la matrice
se positionne sur les acces 2 et 3. Le déphaseur et le croisement arrivent par les acces extérieurs
du coupleur (1 et 4). Les valeurs des condensateurs d’adaptation (Cw: dans la Figure I11-12)
sont légerement modifiées par rapport au coupleur initial afin de conserver une adaptation dans
la bande 24-29 GHz (215 pF au lieu de 254 pF). Les condensateurs sont intégrés le long des
lignes d’acces. Les performances d’un coupleur de sortie, une fois disposé dans la matrice de

Butler, sont présentées dans les graphiques de la Figure I11-30.

150 pm

= .-
1.LENT{ 2.DIR!
3.CPL 4180

Figure I11-29 : Modé¢le du coupleur composant 1’étage de sortie de la matrice de Butler (vue de

dessus).
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Figure I11-30 : (a) Modules des paramétres S du coupleur de sortie la Figure 111-29 inséré dans la
matrice de Butler et le coupleur initial de la Figure III-12 pour un signal appliqué a I’entrée 1, et (b)

équilibre en amplitude et déphasages entre les sorties.

Les performances obtenues sont a présent trés proches du coupleur initial présenté dans la
partie 3.1.2, avec un léger sous-couplage d’environ 0,8 dB. Les transmissions directe et couplée
restent stabilisées a -3 dB avec un écart qui reste inférieur a 0,5 dB. La réflexion et I’isolation
restent inférieures a -16 dB. Le déphasage entre les sorties reste maintenu a -90° avec une

déviation inférieure a 3°.
4.2 Résultats de simulation de la matrice de Butler complete

Les caractéristiques de la matrice de Butler sont déduites des simulations électromagnétiques
conduites avec HFSS. Les résultats sont présentés dans les graphiques de la Figure I1I-31 et
I11-32.

Dans la bande 24-29 GHz, nous observons que les transmissions pour toutes les sorties de la
matrice de Butler sont comprises entre -5,4 dB et -8,4 dB. Les modules des paramétres S des
entrées et des sorties de la matrice pour un signal appliqué a 1’acces 1 sont tracés dans le
graphique de la Figure III-31(a). Les transmissions relevées vers les quatre sorties (accés 5 a 8)
sont comprises entre -5,7 dB et -8,4 dB sur toute la bande, ce qui est proche de la valeur
théorique de -6 dB. Le coefficient de réflexion a I’acces 1 est inférieur a -15,7 dB et I’isolation
vers les autres entrées 2,3 et 4 est inférieure a -11,5 dB. Les modules des paramétres S lorsque
le signal est appliqué a 1’accés 2 sont tracés dans le graphique de la Figure I1I-31(b). Les
transmissions relevées vers les quatre voies de sortie sont comprises entre -5,4 dB et -8,1 dB.
Le coefficient de réflexion est inférieur a -10,6 dB et les isolations obtenues vers les autres

acces d’entrée sont inférieures a -16,8 dB. Les différences relevées pour une excitation a I’acces
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1 et 2 s’expliquent par les imperfections relevées plus haut concernant les coupleurs lorsqu’ils
sont intégrés dans la matrice. La structure de la matrice de Butler étant symétrique, les réponses
pour un signal appliqué sur I’accés 4 ou 3 sont identiques a celles relevées pour une excitation

appliquée sur I’acces 1 ou 2, respectivement.
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Figure I1I-31 : Modules des paramétres S de la matrice de Butler 3D pour un signal appliqué a

I’acces (a) 1 puis en (b) 2.
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Figure 111-32 : Déphasages Ao entre les sorties pour un signal appliqué a une entrée P (P=1 a 4).

Les déphasages entre les sorties de la matrice sont présentés dans la Figure I1I-32. Tous
atteignent les valeurs théoriques du Tableau I1I-2 avec un écart inférieur a 5°. En considérant
un ¢écart inférieur a 10°, les déphasages en sorties sont maintenus sur une large bande de
fréquences de 22,5 GHz a 31 GHz.
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5 Caractérisation de la matrice de Butler

La matrice de Butler 4x4 fabriquée est montrée dans les photographies de la Figure I11-33.

(c)
Figure 111-33 : (a) Photographie au microscope optique et (b)-(c) photographies au MEB de la

matrice de Butler 3D fabriquée.

Comme déja précis¢, la matrice de Butler 4x4 comporte huit acceés (Figure I1I-33(a)). La
caractérisation sous pointes ne peut pas se faire en une seule étape puisqu’il n’existe pas
d’analyseur de réseau vectoriel (ARV) commercial a huit accés. Par conséquent, la mesurabilité

du circuit doit étre étudiée avant d’envisager le dessin des masques.

Des lignes coplanaires 50 € sont intégrées pour relier les contacts des pointes RF jusqu’aux
acces internes de la matrice de Butler. La contribution de ces lignes et des plots de contact doit

étre retranchée de la mesure brute pour ne conserver que résultats relatifs a la matrice de Butler.

Par ailleurs, il faut reconstituer une matrice de parametres S de taille 8x8 en utilisant
plusieurs mesures effectuées depuis un ARV a deux ou quatre acces. Nous disposons au
LAAS-CNRS d’ARVs a quatre accés. Dans ce cas, la caractérisation est possible en utilisant
deux pointes RF doubles, de type « Ground-Signal-Ground-Signal-Ground » (GSGSG).
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5.1 Méthode de caractérisation et d’épluchage des acces de mesure

La plupart des bancs de mesure de parametres S s’appuient sur des ARVs dont le nombre
d’accés m (m est généralement pair) est inférieur ou égal a 4. Dans ce cas, la caractérisation
complete d’un dispositif & n acces avec n>m est généralement effectuée a partir de plusieurs
mesures partielles, ou seule une partie des acces est connectée a I’ARV. Les accés restants sont
connectés a des charges adaptées a 50 Q. La caractérisation du dispositif sous test nécessite
alors n.(2n — m)/m? mesures partielles pour acquérir I’ensemble des paramétres S de la
matrice nxn. Dans le cas de la caractérisation d’un dispositif a huit acces, 28 mesures partielles
sont nécessaires lorsqu’un ARV a deux acces est utilisé. Ce nombre se réduit a 6 mesures
partielles dans le cas d'un ARV a quatre accés. Cependant, la précision de cette technique
souffre de I’imperfection des charges adaptées disposées sur les acces non-connectés a I’ARV.
En effet, chaque acces d’une pointe RF est fermé sur une charge adaptée de précision et amene
un coefficient de réflexion non nul qui fluctue avec la fréquence, et qui différe d’une pointe RF

et d’une charge de précision a I’autre.

Sachant que la matrice de Butler est un multipdle passif, il n’est pas nécessaire de fermer
chaque acces non utilisé par une charge de 50 Q. La technique qui consiste a enlever les charges
adaptées des acces non utilisés pour les laisser en circuits ouverts est séduisante pour plusieurs
raisons : plus de problémes dus aux dispersions de caractéristiques entre pointes RF et charges
50 Q de précisions qui ne sont plus nécessaires, excellente répétabilité des caractéristiques des
circuits ouverts, réduction du nombre de pointes RF requis. La principale difficulté associée a
cette méthode vient du fait que les mesures effectuées souffrent des réflexions multiples
provenant des acces laissés ouverts. Les sous-matrices S acquises ne peuvent pas étre
immédiatement regroupées pour former la matrice compléte sans procéder auparavant a de
multiples étapes de transformation des impédances de normalisation [33]. Il faut alors
parfaitement connaitre la valeur de I’impédance ramenée par les acces inutilisés [34]. Lorsque
les sous-matrices S sont corrigées, les paramétres S originaux du multipdle peuvent étre

retrouves.
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La méthode de caractérisation de la matrice de Butler est résumée par le diagramme de la
Figure I11-34.

. 1 Mesures partielles 4-accés du circuit r Mesures 2-acces des 1 Mesure 1-accés du motif
S 8 + acces de mesure motifs de test L, et L, de test L, (ou L,)
2 g {
3 g 2’
S 7T ; Extraction de Y, Z et de y
-§ 5 2| Epluchage des plots de mesure |‘— et Z,
g R ) ‘
A A —— ; 3 : |
3| Normalisation de 50 Qa Z, |r—| Extractionde Z,,,, |«

v S=U-8S)YS-TYU-S5.T)1U-5)
4| Construction de la matrice S’ 8x8

|

5| Normalisationde Z_, a 50 Q |

open

6| Epluchage des lignes d’accés I:

| Matrice 8x8 du circuit |

Figure I1I-34 : Diagramme de la procédure d’épluchage des accés de mesure.

Cette méthode peut étre appliquée a tout dispositif passif, quel que soit son nombre d’acces
n [35]. Quatre longueurs de ligne différentes sont nécessaires (41 a A4) pour connecter les plots
de mesure P aux acces de la matrice de Butler. Les acces de la matrice sont localisés au niveau

du plan de référence P> dans la Figure I11-35.

S,
//l;\)// > \4/P 55
NP g /
Plan de > So AN
référence P, lh

Plan de référence P,
=accés de la matrice

Figure I1I-35 : Modge¢le de la matrice de Butler 3D avec les acceés de mesure.

Nous utilisons 1’analyseur de réseau vectoriel avec quatre acces Keysight N5247A PNA-X
et deux pointes GSGSG Cascade Infinity (pitch de 150 pum) pour mesurer les paramétres S de
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la matrice de 10 GHz a 40 GHz. Dans ces conditions, six sous-matrices 4x4 issues de six
mesures partielles sont acquises pour pouvoir reconstituer la matrice 8x8 correspondant aux
parametres S de la matrice de Butler. Trois mesures sont également effectuées sur les deux
motifs de test L1 et L2 représentés dans la Figure I11-36. Les plots d’acces et la ligne coplanaire
utilisés pour ces motifs présentent les mémes caractéristiques géométriques que ceux de la

matrice de Butler. Les longueurs /i et /2 de ces deux lignes sont de 1600 um et de 400 um,

respectivement.
il T
- Ty B Ligne de transmission T}, ou T},
= ! Rl
S50 i : Z Y et Zc llj_l i I
i ] | ———————— I I
T T Ty IE I 1 YEI
. [ | !
Plot [\ I_T_ ==} 1 el | Plot TU
(a) (b)

Figure I1I-36 : (a) Schéma des lignes L; et L, incluant des plots P (motifs de test), et (b) leur mod¢le

équivalent.

Nous définissons par Zopen 'impédance d'un plot inutilisé (non connecté lors d’une mesure
partielle). A I’issue de I'étape de caractérisation, nous avons mentionné plus haut qu’il n’était
pas possible de reconstruire directement la matrice 8x8 en utilisant les six sous-matrices 4x4.
En effet, les sous-matrices sont incohérentes les unes par rapport aux autres a cause de la
contribution des acces non utilisés. Pour chaque mesure, les accés de mesure qui sont localisés
au niveau des plots GSGSG se situent dans deux plans différents. Ces plans sont identifiés par
Po et P1 dans la Figure I11-37.

Figure I1I-37 : Photographie d’une mesure partielle de la matrice de Butler. Le plan Py correspond a
I’interface entre les plots connectés a une pointe GSGSG, et le plan P; a 'interface entre une ligne

d’accés et un plot inutilisé (non connecté).
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Pour chaque sous-matrice, les acces utilisés pour la mesure sont normalisés a 50 € dans le
plan de référence Po défini entre le milieu du plot et I'extrémité des pointes RF connectées
(Figure I1I-37). Les autres acces, non connectés, sont fermés par I'impédance Zopen repérée au

niveau du plan de référence Pi.

La procédure démarre donc par une normalisation de tous les acces de la matrice de Butler
a la méme valeur d’impédance dans un plan de référence identique. Pour cela, et pour chacune
des six sous-matrices, le plan de référence de la mesure est déplacé de Po a P1 par une procédure
d’épluchage des plots d’acces (étape 2 de la Figure 111-34). L’impédance de normalisation des
six sous-matrices est ensuite changée de 50 Q a la valeur Zopen (étape 3 de la Figure I11-34).

Cette opération est réalisée en utilisant l'expression suivante [33] :
S=U-8)1(ES-THU-8.T) -9 (III-1)

ou § est la matrice des paramétres S initiale normalisée a 50 Q. S’ est la matrice des
parametres S normalisée a Zopen. I est la matrice identité 4x4. T est une matrice diagonale 4x4
contenant les coefficients de réflexion #; référencés a 50 Q des charges Zopen [33]. Une fois les
six sous-matrices renormalisées a I’impédance Zopen, la matrice de parameétres S 8x8 de la
matrice de Butler peut étre reconstruite (étape 4 de la Figure I1I-34). Cette matrice représente
la mesure du dispositif référencé au niveau du plan P1. Une nouvelle étape de renormalisation
permet de transformer I'impédance de référence de Zoppen a 50 Q (III-1) (étape 5 de la
Figure 111-34) [33].

A ce stade, la nouvelle matrice .§ 8x8 obtenue comporte toujours la contribution des lignes
d’acces coplanaires. La dernic¢re étape consiste a supprimer l'influence des lignes 41 a Aa.
L’épluchage est réalisé en utilisant les mesures supplémentaires effectuées sur les lignes de
transmission L1 et L> de la Figure I1I-36(a) (étape 1’ de la Figure I11-34). Ces deux motifs
suffisent pour recueillir I’ensemble des données qui permettront d’éplucher toutes les parties
des acces (plots P et lignes d’acces coplanaires) (étape 2” de la Figure 111-34). Les mesures de

ces deux motifs permettent d’extraire successivement :

e La constante de propagation y et I’impédance caractéristique Z. des lignes de transmission

des acces (ici les lignes coplanaires) ;

e Le modele par ¢léments localisés des plots de mesure lorsqu’ils sont en contact avec la
pointe RF (Figure 111-37) ;

e L'impédance Zopen d’un plot non connecté (Figure 111-37).

Nous décrivons ci-dessous l'extraction de ces parameétres. La méthode utilisée, et présentée
dans [35] et [36], s’appuie sur le travail publié en [37] et le généralise. Les paramétres S mesurés

des deux motifs de la Figure I11-36(a) sont convertis en matrices chaines M et M3 :
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_ (M1 Map\

M, = (mz1 mzz) =T, TTp (I11-2)
_ (P11 P12\ _

M, = (p21 pzz) =T,TpTg (I11-3)

Tn et T sont les matrices chaines des lignes coplanaires de longueur /i et /> respectivement.
T4 et T sont les matrices chaines des plots de mesure disposés a droite et a gauche des deux
lignes respectivement. En utilisant le modéle a ¢éléments localisés de la Figure I11-36(b), les

matrices chaines des deux plots 74 et Tp peuvent €tre écrites sous la forme :

Ta= (11/ YZZ+ 1) (I-4)
Ty = (YZY+ 1 f) (IT1-5)

Comme les deux lignes L1 et L2 ne different que par leur longueur, elles présentent toutes
deux la méme constante de propagation y et la méme impédance caractéristique Z.. Les matrices

chaines respectives Tl et Tl, s’expriment par :

cosh(yly) Z.sinh(yl,)

=11 -
Ty 7 sinh(yl;)  cosh(yl,) (I11-6)
c

cosh(yl,) Z.sinh(yl,)

=1 1 -
T, - sinh(yl,)  cosh(yl,) (II-7)
c

De plus, comme les deux motifs sont symétriques, nous pouvons aisément déduire que
mi1 = m22 dans la matrice M1, et que pi11 = p22 dans la matrice M>. En nous basant sur cette

caractéristique, et en ré-écrivant les expressions (I1I-2) et (III-3) sous la forme :
M Tp™' =T, T, (111-8)
et
M,Tg™' =T T, (111-9)

Nous sommes maintenant capables d’extraire les coefficients mi2, mzi1, pi2 and p21 en

fonction des coefficients des matrices Ty, Ti2, Tact T :

M Tg ' =T,T, (I11-10)
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cosh(yl Z . sinh(yl
N (mn m12) ( 1 -7 ): (1 7 ) (rly) c (rly)
Mmyy Myy) ' \-Y 1+4+YZ Y YZ+1/° Z—sinh(yll) cosh(yly)

c

et

MZTB_l =TyTp

cosh(yl Z.sinh(yl ;
N (P11 plz) ( 1 —Z ) _ (1 7z ! (vl2) csinh(yl2)\  (111-11)
P21 P11/ \=Y 14+YZ Y YZ+1/° Z—sinh(ylz) cosh(yl,)

c

En développant chaque coefficient, nous obtenons finalement :

myp=[cosh(yly) +my; ] ——+—sinh(yl;) (I1I-12)
ma1=[cosh(yly) + myy ] Y+ ij .sinh(yly) (IT1-13)
z Z: )
P12=[cosh(yLl) + pu1] -+ 5 - sinh(vL2) (111-14)
1+YZ .
P21~ [cosh(ylz) + py1]. Y+ Z .sinh(yl;) (II1-15)

Pour plus de clarté, nous proposons de regrouper ces quatre équations sous forme matricielle

comme suit :
Z
(m21 m12) _ (cosh(yll) +my,q sinh(yll)> 1+YZ (I11-16)
P21 P12 cosh(yly) + py;  sinh(ylp)/\1+YZ  Z,

Z. 1+4YZ

cosh(yl;) + my; sinh(yly)
cosh(yly) + py1  sinh(yly)
I’expression (II1-16), nous obtenons finalement le systéeme d’équations (I11-17) :

Nous définissons par A la matrice ( ) En inversant A dans

Z
(mz1 m1z) <cosh(yll) + myq sinh(yll))_1 _ 1+YZ (I11-17)
P21 P12/ \cosh(yly) + py; sinh(yly) 1+YZ  Z
Z, 1+vZ

La résolution de ce systéme d’équations nous permet de retrouver les parametres Y, Z et Zc
a partir des coefficients de M; et M; (issus de la mesure des deux motifs L1 et L2), de la longueur

[1 et I> des deux lignes, et de la constante de propagation y. La constante de propagation y est
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extraite au préalable en utilisant les mesures de M; et M>, et en appliquant la méthode proposée
dans [38].

Grace a ces parameétres, nous pouvons construire la matrice chaine d’un plot de mesure et
I’éplucher des mesures partielles a quatre acces (étape 2 de la Figure 111-34). Connaissant Zc, 7,
et la longueur des lignes 41 a A4 (Figure III-35), nous sommes également capables de
reconstruire leur matrice chaine respective pour éplucher leur contribution des mesures brutes
(étape 6 de la Figure I11-34).

Le coefficient de réflexion associé a I’impédance Zopen d un plot non connecté est déterminé
a partir de la mesure d’un coefficient de réflexion supplémentaire effectué sur le motif L1 (ou
L2) (étape 1’ de la Figure I1I-34). Dans ces conditions, Zopen est alors l'impédance de
terminaison d'un réseau a deux acces, constitué¢ par le plot de mesure ou est posée la pointe
( modélisé en utilisant Y et Z ), suivi par une ligne de transmission (caractérisée par y, Zc et sa

longueur /i (ou 1)) (Figure I11-38).

Plot non connecté et
d’impédance Z

R —
Plot de mesure + ligne de
transmission a éplucher

open

Figure I11-38 : Schéma de la mesure du coefficient de réflexion sur le motif Lo.

Ce réseau a deux acces peut étre exprimé par la matrice chaine 7 suivante :

t t

T=T,T;y= (" ) (I1-18)
ta1 ta2

Grace aux parametres extraits des mesures sur les deux lignes L1 et L2, nous sommes capables

de reconstruire cette matrice. Zopen €st donc déduite de la mesure Zmes en supprimant la

contribution de ce réseau a deux acces T telle que :

_ t22Z2mes — t12
Zopen -

(I11-19)
t11 — 212 mes

A TP’issue de cette opération (étape 3’ de la Figure I1I-34), nous pouvons retrouver le
coefficient de réflexion associé a I’'impédance Zopen d’un plot non connecté, qui est utilisé pour

effectuer 1I’étape de renormalisation 3 du diagramme de la Figure 111-34.
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Afin de valider la méthode avant application sur les mesures, nous effectuons un premier
test a partir de plusieurs simulations électromagnétiques faites sur le modele de 3D la matrice
de Butler (Ansys HFSS). Conformément au protocole de mesure, nous simulons le mod¢le de
la matrice de Butler de la Figure I1I-35 de 1 GHz a 40 GHz de sorte a acquérir les six
sous-matrices de parametres S. Nous réalisons également des simulations a deux acces des
lignes de la Figure I1I-36 ainsi qu’une simulation a un acces du motif L2. Les performances de
la matrice de Butler extraites en appliquant la méthode présentée précédemment sont affichées
par des symboles dans les graphiques de la Figure I1I-39. Elles sont comparées aux résultats
issus d’une simulation effectuée sur les huit acces internes de la matrice (excitation des acces
au niveau du plan P> de la Figure I1I-35). Ces performances apparaissent en traits pleins sur les

graphiques de la Figure I11-39.

ISul IS5l IS5 ISl
Matrice reconstruite: O & >
Matrice sans acceés mesure: _— e
ISs4 S 1S7:] Sgil £85p-4Ssp £S48 ZSgp-ZSep
Matrice reconstruite: (] ® v Matrice reconstruite: ° ] A
Matrice sans acces mesure: —— — Matrice sans accés de mesure: —_—
0 T T T 180 T T T

1354

90 B

— o
2 5 P=4
= 5 4&W
= S
%) 5 ] ]
(] ()
g & P=1
S S 451 E
= o
Q
A 90 ]
P=3
-135 7
-180 ; x x
15 20 25 30 35
Fréquence [GHz] Fréquence [GHz]
(a) (b)

Figure I1I-39 : (a) Modules des parametres S pour un signal appliqué a ’acces 1 et (b) déphasage
entre les sorties pour un signal appliqué a 1’accés P de la matrice de Butler reconstruite en utilisant la
méthode décrite dans la Figure 111-34 et simulée sans accés de mesures.

Les résultats pour les deux matrices de Butler simulées sont pratiquement confondus. Pour
I’ensemble des transmissions, nous obtenons une précision meilleure que 0,1 dB. La différence
entre les deux simulations pour toutes les phases est inférieure a 2°. Pour les réflexions et les
isolations, nous relevons une différence inférieure a 0,4 dB. Ces légeres différences sont dues
a des maillages différents du circuit entre les deux groupes de simulations ¢électromagnétiques,
imputées a 1’ajout des acces pour la premicre matrice. En effet, les approximations apportées
sur la méthode d’épluchage ne sont pas significatives sur les performances, aux fréquences

étudiées.

129



Chapitre 111 : Conception, fabrication et caractérisation d 'une matrice de Butler 3D

Ces simplifications sont :

La modélisation du plot de mesure par des éléments localisés. Cette approximation reste
raisonnable puisque les dimensions du plot sont bien inférieures a A¢/20 a 40 GHz (4 est

la longueur d'onde guidée de la ligne coplanaire) ;

La reconstruction des lignes de mesure coplanaires néglige les coudes présents sur les
acces de la matrice de Butler. La comparaison d’une ligne droite et de la méme ligne

coudée n’a montré aucune différence sur les parametres S simulés ;

La reconstruction des lignes de mesure coplanaires néglige la contribution des ponts
métalliques disposés au niveau des acces de la matrice de Butler et destinés a garantir
I’équipotentialité du plan de masse (dans le plan P> sur la Figure I11-35). Chaque pont
peut étre représenté par un condensateur de 5 fF environ, placé en court-circuit a
I’extrémité de chaque acceés de mesure. La comparaison des caractéristiques des lignes
d’accés avec et sans ces ponts de masse n’a montré aucune différence sur les parametres

S simulés de la matrice de Butler.

Ce test nous permet donc de valider la méthode développée, que nous appliquons sur les

mesures de la matrice de Butler.

5.2

Résultats de caractérisation

Les paramétres S mesurés de la matrice de Butler sont extraits a partir de la procédure que

nous venons de décrire. Ils sont présentés en Figure I11-40.

Module [, [dB]

IS4l IS5y [Sei 48y, VAN LS
Matrice mesurée: ° . Matrice mesurée: .
Matrice simulée: Matrice simulée:
0 T T T 180 T
1354
— 90
\a \N\ﬂd
O 45
Q
= ]
vi 0
N
2 451
£ 2
&~ 90
-135 4
-180 T
15 20
Fréquence [GHz] Fréquence [GHz]
(a) (b)

Figure I11-40 : Paramétres Ssi, Se1 et Si1 a I’issue de la procédure d’épluchage des mesures.
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Les modules des parametres S tracés montrent un accord satisfaisant entre simulations et
mesures. Cependant, a certaines fréquences, les performances s'écartent brutalement des
simulations en formant des pics dont 1’origine n’est pas physique. Ces aberrations, d’origine
numérique, proviennent principalement des erreurs de mesure, et dans une moindre mesure, des
arrondis dans les calculs numériques. Leur importance est liée au choix de I’'impédance
présentée sur les acces inutilisés [39]. Elles sont générées au sein des calculs matriciels
non-linéaires utilisés dans les étapes de renormalisation des accés. La question sous-jacente du
conditionnement d’une matrice de données et de son incidence sur I’erreur commise durant la
procédure de renormalisation de matrice S a été étudiée dans [39]-[42]. Quelques solutions sont
proposées pour tenter de réduire ces problémes et ainsi améliorer la précision des résultats.
Nous pouvons citer I’utilisation d’une méthode de moyennage exploitant plusieurs variantes du
dispositif sous test [40], ou encore 1’utilisation d’un coefficient de réflexion variable sur I’'un

des acces non connectés du multipole [42].

Nous n’avons malheureusement pas eu le temps de tester ces solutions et la solution choisie
ici consiste a supprimer les points de mesure correspondant a des aberrations numériques. Les
performances mesurées de la matrice de Butler apres cette étape sont affichées par des symboles
sur les graphiques de la Figure I1I-41 et I11-42.
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Les performances simulées de la matrice de Butler apparaissent en traits pleins. Nous pouvons
maintenant bien mieux appréhender le bon accord qui existe entre mesures et simulations.

IS4l IS4l IS5l ISl IS7] [Ssil

Matrice mesurée: O > L ) | v
Matrice simulée:

0 ] T T T

Module [S;| [dB]
S A
T A

°

°

Y
[}
1

[
S

20 25 30
Fréquence [GHz]

(a)

—
W

S22l IS4l ISsal ISeal IS7,] [Ssal

Matrice mesurée: O > ] ) | v
Matrice simulée:

O B

1
(9]
| IR

—
(=]
PP PR

Module [S;| [dB]
SR

)
G
1

o
S

15

Fréquence [GHZ]
(b)

Figure 111-41 : Module des parameétres S de la matrice de Butler mesurée et simulée pour une

excitation a ’acces (a) 1 et (b) 2.

Le meilleur accord entre mesures et simulations est observé sur la bande de 15 GHz a

29 GHz. En effet, les différences entre les transmissions mesurées et simulées sont inféricures
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a 1,3 dB. Pour I’ensemble des déphasages entre les sorties, les valeurs mesurées restent

¢galement proches de celles simulées avec des différences inférieures a 8°.

Comme montré sur le graphique de la Figure I11-41(a), sur la bande 24-29 GHz et pour un
signal appliqué a I’acces 1, les transmissions sont comprises entre -5 dB et -8,5 dB pour les
acces de sortie 6 a 8 (par rapport aux -6 dB théoriques). La transmission vers la sortie 5 est
comprise entre -7,5 dB et -9,3 dB. La réflexion |Si11| est maintenue en dessous de -15 dB, et les
autres entrées 3 a 4 restent isolées puisque leurs transmissions restent inférieures a -11 dB. Ces
performances sont maintenues pour une excitation appliquée a 1’acces 2 (Figure I11-41(b)). En
effet, sur la bande 24-29 GHz, les transmissions sont comprises entre -4 dB et -8,7 dB pour les
sorties 5, 6 et 8. La transmission [S72| est légerement plus faible, est comprise entre-7 dB
et -9,5 dB. La réflexion [S22| est inférieure a -15 dB et les isolations restent en dessous
de -11,5 dB.

Les déphasages entre les sorties de la matrice sont reportés sur le graphique de la
Figure I11-42 pour un signal successivement appliqué sur les acces 1 a 4. Nous reportons ici
aussi un trés bon accord entre mesures et simulations. Dans la bande 24-29 GHz, les déphasages
atteignent les valeurs de référence du Tableau III-2 avec un écart toujours inférieur a 16°. Pour
une excitation a 1’accés 1 et 4, correspondant a un déphasage théorique de -45° et 45°, 1’écart
observé est en dessous de 8° et de 7°, respectivement. Pour une excitation a 1’acces 2 et 3,
correspondant a un déphasage théorique de 135° et -135°, I’écart observé est en dessous de 16°

et de 15°, respectivement.

ZS,p-LSsp ZSep-ZS7p ZSep-LSep
Matrice mesurée: [ ] A
Matrice simulée:

180

Déphasage A [degré]

Fréquence [GHz]

Figure 111-42 : Déphasages entre les sorties pour un signal appliqué a I’acces P (P=1 a 4).
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5.3 Comparaison avec I'état de I'art

Le Tableau III-4 résume les performances de la matrice de Butler et les compare a d’autres
réalisations centrées sur des gammes de fréquences similaires et exploitant des technologies
différentes. En bleu figurent les données relevées pour les matrices intégrant le premier
croisement uniquement. Pour toutes les matrices, la surface occupée affichée n’inclut pas la

surface du deuxieme croisement quand celui-ci est intégré a la structure.
Tableau I11-4 : Performances de Matrice de Butler fonctionnant dans la bande K et Ka.

3 Fréq. Bande passante Surf. | Max. pertes trans. Min. réflexion =Dev. phase
Réf. | Techno.

(GHz) relative (%) (mmz) (dB) et isol. (dB) (degrés)
191 | pp' 26-29 10,9 176,6 48" / /
221 | D' | 24-26 8 42 4" " 175"
431 | pp' | 27,5283 2,9 ~ 640 29° 20° 14,51°
[44] | pp' | 28,7-30,6 6,4 55 s NC 225"
6 | sw’ 30 0 10357 0.6 20° 6
231 | qw 27-29 7,1 3150 ~3° 125° ~125"
451 | qw’ | 28-32 13,3 1617,8 15° 128 13°
[46] | srw’ | 2832 13,3 / 15 12 13°
[47]1  FCSIW*| 28-32 13,3 383,7 08" 16" /
[48] | sISL’ | 24,5-26.5 7.8 1190 21" 1" g"
Ce 24-29 18,9 3,5m 1qm 16™
travail | 103D 9557 7,7 0,84 3m -16,4™ 8,7m

'IPD: Integrated Passive Device;

2 SIW: Substrate Integrated Waveguide;

3 SISL: Substrate Integrated Suspended Line;
4FCSIW: C-Type Substrate Integrated Waveguide;

Les données mesurées et simulées sont identifiées par les indices ™ et ®.

La littérature nous montre que deux technologies dominent pour ce genre de réalisation.
L'utilisation de technologies IPD planaires permet d'intégrer des matrices de Butler de
dimensions réduites dont la surface est au mieux de quelques millimétres carrés. D’un autre
coté, de nombreux travaux se concentrent sur la technologie par guide d’onde SIW, qui suscite
un attrait depuis 2016 avec la 5G comme objectif. Les prototypes proposés en utilisant cette
technologie obtiennent les meilleures performances RF (simulées) parmi les solutions
d’intégration existantes, mais au prix d’un encombrement important. Des solutions récentes
proposent des matrices SIW plus compactes [47], mais qui restent bien plus encombrantes que
les technologies IPD. D’autres technologies originales comme le SISL sont ¢galement étudiées

dans I’idée de concilier performances et compacité.

En nous basant sur les résultats de simulations, 1’ajout d’un deuxiéme croisement en sortie
de la matrice fabriquée apporterait des pertes supplémentaires de 1 dB pour le circuit. Pour la

bande 25-27 GHz, les pertes en transmission maximales se situeraient alors a 4 dB au lieu de
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3 dB. Nous estimons que le déphasage entre les sorties augmenterait de 3° environ, passant de
8,7° a 11,7°. Compte tenu de ces valeurs, et en comparant les résultats pour des largeurs de
bande équivalentes, nous voyons que la matrice de Butler que nous proposons présente toujours
de trés bonnes performances, proches de celles des modéles simulés en utilisant des
technologies SIW.

Dans ce contexte, nous constatons que la matrice Butler intégrée a l'aide de la technologie
3D du LAAS-CNRS présente le meilleur compromis entre densité d'intégration et performances
RF. D’une part, elle occupe une surface cinq fois plus faible que la matrice de Butler IPD la
plus compacte [22]. Pour des largeurs de bandes équivalentes, elle présente des performances

proches de ce qu’il est possible d’atteindre a I’aide des technologies SIW ou SISL.

Enfin, la matrice fabriquée offre un fonctionnement optimal sur une trés large bande de
fréquence de 4,7 GHz couvrant la quasi-totalité du spectre prévu par le consortium 3GPP dans
la bande 20-30 GHz (Figure III-1).

6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le développement d’une matrice de Butler 4x4 ciblant
la bande 24-29 GHz.

Nous avons d’abord détaillé la conception des différents éléments constituant la matrice, en
mettant a profit les degrés de liberté offerts par la technologie 3D. Nous avons présenté un
coupleur basé sur deux enroulements 3D couplés. La disposition des enroulements 3D garantit
un couplage sur une bande de fréquence extrémement large. La caractérisation du circuit a
montré que des performances supérieures aux technologies IPD planaires peuvent étre
obtenues, et qui sont maintenues sur des largeurs de bande de fréquences plus ¢élevées. Nous
avons également introduit le croisement de la matrice, pour lequel de bonnes performances RF
sont obtenues. Enfin, le déphaseur est basé sur une ligne a retard intégrée sous forme d’un
solénoide, dont I’inductance mutuelle inter-spire est réduite au maximum en ajoutant une ligne
de masse. Les deux lignes a retard de la matrice de Butler compensent et ajoutent -45° au
déphasage introduit par les lignes du croisement avec une déviation de seulement 3° sur la
bande 24-29 GHz.

Pour caractériser la matrice de Butler qui comporte huit acces, une méthode employant un
analyseur de réseau vectoriel disposant de quatre accés est présentée. Celle-ci est basée sur
I’acquisition de six mesures partielles en laissant ouverts les accés non connectés. La méthode
d’épluchage proposée permet de reconstruire la matrice des parameétres S 8x8 a partir de ces
mesures partielles et d’éplucher I’ensemble des acces de mesure du circuit a 1’aide de seulement

deux motifs de test. Si la méthode de mesure nous permet d’accéder aux performances précises
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du circuit, des améliorations doivent encore étre apportées pour ¢liminer les aberrations

numériques qui entachent les paramétres S extraits.

Finalement, la matrice de Butler caractérisée affiche un fonctionnement large bande de
24 GHz a 29 GHz, avec des pertes en transmission inférieures a 3,5 dB. Les déphasages entre
les sorties, et qui dépendent de 1’entrée excitée, atteignent tous les valeurs théoriques avec un
¢écart inférieur a 16°. Finalement, une comparaison des performances de la matrice avec des
travaux récents nous permet de constater que le circuit dépasse les avantages de compacité des
technologies IPD planaires avec une surface occupée totale de seulement 0,84 mm?. Les
caractéristiques électriques mesurées montrent que la solution proposée ici se situe au niveau
des solutions en technologie SIW. Ce résultat nous permet d’obtenir un compromis entre
compacité et performances inédit a ce jour. Enfin, son fonctionnement large bande lui permet
de recouvrir I’ensemble des spectres internationaux de la bande 5G compris dans la bande Ka.
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Le travail présenté dans ce manuscrit est orienté vers la démonstration d’une matrice de
Butler 4x4 fonctionnant dans la bande 24-29 GHz, une des bandes millimétriques prévues pour
le futur standard 5G. Le démonstrateur a été intégré a I’aide d’une filiére technologique IPD-3D
développée par 3DiS Technologies et le LAAS-CNRS depuis plusieurs années. Pour parvenir
au résultat présenté, un procédé de fabrication de condensateurs MIM a été développé et fait

maintenant partie intégrante de la technologie.

Le premier chapitre s’attache a décrire les différentes solutions technologiques actuellement
disponibles sur le marché pour I’intégration de circuits passifs lorsque I’application visée
nécessite de les intégrer indépendamment des circuits actifs. Le contexte actuel tend vers la
complexification et/ou vers la montée en fréquence des applications sans fil grand public qui
nécessite d’inventer de nouvelles solutions technologiques toujours plus efficaces et bas cofit
pour maintenir la compacité et les performances des systeémes. Différents types de substrats
faibles pertes et plusieurs technologies IPD sont explorées pour atteindre cet objectif. Les
technologies 3D sur céramiques LTCC et les technologies TEVs sont comparées sur les
procédés de fabrication et a travers 1’exemple des inductances qui sont parmi les composants
passifs les plus encombrants. La technologie IPD-3D au centre de ce travail est également
intégrée au comparatif. De par son caractere tridimensionnel, cette derniére semble offrir un
excellent compromis entre performances ¢€lectriques, compacité et simplicité du procédé de

fabrication.

Le second chapitre aborde les développements effectués en salle blanche pour doter la
technologie IPD-3D de condensateurs miniatures et ouvrir ainsi la voie vers I’intégration de
circuits passifs plus élaborés. Pour répondre au critére de compacité, notre choix s’est orienté
vers le développement de condensateurs Métal-Isolant-Métal (MIM). La topologie du
condensateur se compose d’une ¢€lectrode inférieure d’aluminium, d’un isolant de nitrure de
silicium déposé a une température de 100°C®, et d’une électrode supérieure est en cuivre. Les
étapes de fabrication et leur insertion dans le procédé IPD-3D sont décrites a travers 1’exemple
de la fabrication de deux transformateurs adaptés en impédance par deux condensateurs placés
en série a ses acces. La caractérisation des dispositifs permet de confirmer les performances
mesurées sur les condensateurs seuls. Elle valide donc le bon déroulement de chaque étape de
la technologie ainsi que la compatibilité du procédé de fabrication des condensateurs dans le

procédé complet.
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La conception, la fabrication puis la caractérisation de la matrice de Butler 4x4 fait 1’objet
du troisiéme chapitre. Les caractéristiques de ce circuit sont d’abord présentées. Puis I’ensemble
des étapes de conception de chaque composant de la matrice, a savoir le coupleur, le croisement
et le déphaseur 45°, sont décrits. La technologie IPD-3D est mise a profit pour minimiser les
surfaces occupées et optimiser les performances. Le coupleur est basé sur un transformateur 3D
composé¢ de deux enroulements couplés, et adapté dans la bande 20-30 GHz par des
condensateurs MIM. Les résultats extraits des mesures de ce composant montrent qu’un
couplage de -3 dB est maintenu sur une bande de fréquence comprise entre 20 GHz et 30 GHz
avec un écart inférieur a 1 dB. Une phase de 90° est atteinte avec un écart inférieur a 7°. Le
croisement est composé de deux lignes de transmission qui se chevauchent grace a un pont
métallique. Une troisieme piste reliée a la masse est disposée entre les deux lignes pour limiter
le couplage. Le déphaseur -45° est basé sur une ligne a retard qui se présente sous la forme d’un
solénoide et dont la longueur est réduite grace a I’ajout de deux condensateurs MIM ajoutés en
série sur les de la ligne. L’optimisation de la ligne a retard permet d’obtenir un déphasage

de -45° sur toute la bande de fréquence 24-29 GHz avec une déviation inférieure a 2°.

La derniere partie de ce chapitre aborde la caractérisation de cette matrice de Butler, qui
comporte huit acces. Ce grand nombre d’accés nécessite plusieurs mesures partielles. Une
méthode permettant de simplifier cette étape de caractérisation est présentée. Celle-ci permet
en outre d’effectuer 1’épluchage des acces au démonstrateur a partir de la mesure de deux motifs
de test seulement. Les résultats expérimentaux montrent finalement que la bande de fréquence
initialement prévue (24-29 GHz) est couverte, avec des résultats tres proches de la simulation,
validant par la méme [’ensemble des ¢tapes de la conception. Dans cette bande, les
caractéristiques extraites de la mesure du démonstrateur affichent des transmissions en sorties
entre -5 dB et 9,5 dB. Les déphasages entre les sorties sont maintenus aux valeurs théoriques
avec des écarts inférieurs a 16°. Ces résultats sont finalement confrontés aux réalisations
relevées dans la littérature et les performances affichées se situent au niveau de 1’état de I’art.
Il est en effet remarquable de noter que les performances RF sont du méme ordre que les
réalisations effectuées en technologie SIW, alors que I’encombrement est réduit d’un facteur
450. Par rapport aux technologies IPD classiques, les dimensions sont réduites d’un facteur

cing, au minimum.

En conclusion, I’ensemble des développements effectués durant cette thése permet de situer
le potentiel de la technologie IPD-3D développée pour I’intégration de circuits passifs RF. Les
perspectives extrémement favorables peuvent étre envisagées pour I’intégration compléte de
systemes complexes de type « System-in-Package » (SiP). L’utilisation de la technologie offre
en effet la possibilité d’intégrer des circuits passifs sur tous les types de support disponibles
dans ces systémes et a interconnecter des puces empilées sans avoir a recourir a des fils
microsoudés. FElle peut notamment étre mise a profit pour explorer une intégration

« Antenna-in-Package » incluant la matrice de Butler et les quatre éléments rayonnants.
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