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Organisation générale du mémoire.
Ce mémoire d’Habilitation a Diriger des Recherches est organisé en trois parties distinctes.

e La premiére partie concerne la syntheése des travaux de recherche et trace les
perspectives d’études pour les prochaines années.

e Dans la seconde partie sont résumées les activités liées a l’enseignement et les
responsabilités administratives. Cette partic comprend également un CV, la liste des
publications de 1’auteur.

e Un recueil de publications choisies.
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1. Préambule

Dans cette partie du mémoire, je vais présenter plus particulierement mes activités de recherche
liées a la problématique du transport d’informations au sein des cartes et puces €lectroniques, et les
encadrements associés a ces recherches. Ce résumé de mes activités ne sera donc pas exhaustif ni
chronologique mais basé sur les différentes thématiques que j'ai eues 'occasion d'aborder ces dernicres
années. De plus, il s'agit ici d'un résumé des travaux de recherche et d'une présentation de la
philosophie qui les a guidées, et par conséquent les résultats présentés ci-aprés ne le sont que pour
illustrer la démarche, il est nécessaire de se référer aux travaux complets (théses, stages de master et
articles complets) pour réellement les considérer.

2. Activité de recherche durant la thése et dans les années suivantes

Mes recherches dans le domaine de 1’électronique hyperfréquence ont initialement été
effectuées a BREST au sein du LEST (Laboratoire d’Electronique et des Systémes de
Télécommunications) UMR CNRS 6165. Depuis la création par regroupement de plusieurs
laboratoires (TAMMIC, LESTER, SABRE et LEST) en janvier 2008 de ’UMR CNRS 6285 Lab-
STICC (Laboratoire des Sciences et Techniques de I’Information de la Communication et de la
Connaissance), je suis membre de ce laboratoire. Je travaille actuellement au sein du péle MOM
(Microondes Optoélectronique et Matériaux) et plus particuliérement dans 1’équipe DIM (Dispositifs
et Interfaces Multiphysiques).

Avant de présenter de fagon plus détaillée mes travaux de ces derniéres années, je vais
rapidement résumer ici mes travaux de thése et ceux qui ont suivi mon recrutement au sein du LEST.
Ces travaux portaient sur la caractérisation et le développement des technologies uniplanaires. Ainsi
mes travaux de thése s’intitulant « Contribution a la modélisation de la technologie uniplanaire :
Application a [’excitation d’'un réseau bidimentionnel d’antennes de ype « Vivaldi » »[1][2] m’ont
permis de développer des modéles circuits d’éléments de la technologie uniplanaire et d’aborder la
problématique des antennes de type « Vivaldi» et de leur mise en réseau. J’ai participé au
développement des modéles de lignes coplanaires et fentes ainsi qu’a la modélisation de discontinuités
sur ces lignes[3]. Ces modeles ont permis la réalisation de diverses fonctions hyperfréquences comme
des filtres [4], des Tés magiques [5] et des coupleurs [6]. J’ai également développé des modéeles de
transitions entre lignes coplanaires et lignes fentes [2][7]. Toujours au cours de mes travaux de
préparation au doctorat j’ai réalisé 1’excitation compléte d’un réseau bidimensionnel d’antennes
« Vivaldi » en technologie planaire [1][8].

A la suite a mon recrutement comme maitre de conférences a I’IUP GMP de Brest, dans 1’esprit
de développer la technologie uniplanaire et d’optimiser les étapes de conception des chaines de
réception, j’ai travaillé en collaboration avec Pierre-Marie Martin et André Pérennec sur le
développement d’outils de conception basés sur la méthode des fréquences réelles permettant un co-
design antenne amplificateur faible bruit [9]. Ces travaux ont donné lieu a plusieurs encadrements de
DEA d’¢électronique [DEA1] [DEA2] et d’un stage de maitrise EEA [AE1].

L’ensemble de ces études sur la technologie uniplanaire m’a permis de bien saisir le sens
physique des modeles définis, de bien appréhender les effets des discontinuités sur les lignes et
d’obtenir une maitrise de ces technologies. J’ai également pu durant ces travaux acquérir une certaine
expertise dans le domaine des antennes et plus particuliérement des antennes a large bande passante.
La philosophie de recherche basée sur I’étude du comportement physique des éléments puis a partir de
ces études, de leur modélisation la plus simple possible a toujours guidé mes recherches et sera reprise
dans la suite de ce mémoire.
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A T’aide de ce bagage théorique et technologique, j’ai ensuite appliqué cette philosophie de
recherche a I’étude et a la modélisation des interconnexions dans les circuits électroniques ultra
rapides. C’est cet aspect de mes recherches que je vais principalement présenter dans ce mémoire, en
mettant en avant les différentes démarches développées pour ces études.

La partie recherche de ce mémoire est divisée en deux parties qui abordent successivement:
e La problématique des interconnexions au sein des puces et cartes électroniques, des
technologies et de leur modélisation et la définition de régles de conception.
e Le développement de nouvelles solutions pour les interconnexions pour des
communications au sein des circuits électroniques (cartes et puces électroniques).

Je conclus cette partie en présentant les principaux projets que je compte développer durant les

prochaines années.
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I. Introduction

Ca rame !

Figure 1 : Ca rame !

Voila une phrase que ’on entend souvent lorsqu’un ordinateur, un programme ou un
équipement électronique ne vont pas suffisamment vites pour certains utilisateurs. Pourtant que de
progrées depuis ’ENIAC ou la réalisation de la premiére puce électronique par ’américain Jack Kilby
en 1958. La puissance de calcul (nombre d’opération par seconde) de ’ENIAC (1946-1955) qui
occupait une surface de 167 m? semble aujourd’hui ridicule par rapport a celle d’une simple
calculatrice de nos étudiants. Depuis 1965 cette évolution de la puissance de calcul des puces
¢lectroniques et des ordinateurs a été théorisée par Gordon E. Moore qui a énoncé sa fameuse loi dont
on vient de féter le cinquantenaire [10]. Cette loi empirique a toujours été plutdt bien vérifiée depuis
cette date, méme si cela devient de plus en plus difficile. En effet si la puissance de calcul continue a
quasiment suivre la loi de Moore, les progrés actuels ne proviennent plus uniquement des progres de la
technologie comme par exemple la diminution de taille de gravure mais également du développement
de nouvelles architectures de circuits permettant une plus importante parallélisation des opérations
[11]. Compte tenu des évolutions technologiques d’aucuns prédisent la fin de la loi de Moore
notamment parce que la technologie CMOS atteint ses limites en termes de dimensions [12].

Une autre démonstration que 1’on atteint les limites de la technologie consiste a regarder les
prévisions faites dans les années 1990-2000 concernant I’augmentation des fréquences d’horloge et de
travail des puces. Dans ces années on prévoyaient que les fréquences d’horloge avoisineraient les 40
GHz aux alentours des années 2015-2020 [13]. Ces prévisions ne se sont pas réalisées, les

microprocesseurs les plus performants [14] travaillent aujourd’hui (en 2016) avec des fréquences
plutot de I’ordre de 3 a 4 GHz et non pas 40 GHz.

Qu’a-t-il bien pu se passer ? Quel est le facteur qui a limité cette évolution des fréquences de
travail ? Il existe bien stir plusieurs réponses a ces questions mais 1’une des principales raisons tient a
la propagation des signaux numériques dans les réseaux d’interconnexions au sein des puces [15][16].

Ces réseaux d’interconnexions peuvent atteindre plusieurs kilométres de longueur répartis sur
plusieurs niveaux de métallisation et leur influence en termes de délais de propagation, de
consommation et de risque d’erreur est aujourd’hui prépondérante [16]. Il est donc nécessaire de
prendre en compte les effets sur les signaux de ces kilométres d’interconnexions. Les travaux que j’ai
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mengs en collaboration avec mes collégues, les post-doctorants, doctorants et stagiaires de master que
j’ai pu encadrer ont modestement essayé d’apporter quelques réponses aux problémes soulevés par les
interconnexions.

Les travaux présentés dans ce mémoire d’habilitation a diriger des recherches traitent de ces
interconnexions au sein des cartes et puces €lectroniques. Plusieurs aspects sont ainsi abordés, allant
de la modélisation des interconnexions a I’é¢tude de nouvelles solutions pouvant pallier les effets
limitant des interconnexions filaires classiques en passant par 1’étude de [Dinteraction des
interconnexions avec leur environnement 3D. Si les interconnexions dites « numériques » ¢’est-a-dire
transportant de I’information binaire sont au coeur de beaucoup de travaux présentés dans ce rapport
les interconnexions « analogiques » ou « hyperfréquences » sont également abordées ici.

L’organisation de cette partie résumant mes activités de recherche sur les interconnexions est
la suivante.

Je décline successivement deux principaux axes de recherches sur les interconnexions que j’ai
pu développer dans le cadre de I’encadrement de Post-doctorants, doctorants et stagiaires de master.
L’aide de certains de mes collégues m’a également été précieuse lors du développement de ces
travaux.

Le premier aspect abordé porte sur la modélisation des interconnexions et notamment la prise
en compte de leurs effets inductifs et de la prise en compte de leur environnement 3D sur leurs
caractéristiques.

Le second axe de recherche que je développe est plus prospectif et traite des solutions
alternatives aux interconnexions classiques et notamment des solutions de types interconnexions RF
guidées ou radio.

Une troisiéme partie de ce mémoire va me permettre de développer les projets de recherche
que je compte mettre en ceuvre ces prochaines années et de conclure cette partie du manuscrit traitant
des activités de recherche.
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II. Problématique du transport d'information au sein des circuits

1. Introduction

L'évolution des systémes électroniques se caractérise par une augmentation réguliére des
performances en termes de débit, de puissance de calcul, de capacité de stockage et de diminution de
la consommation. Cette évolution de I'électronique est bien connue et est parfaitement résumée par la
fameuse "loi de Moore" dont on vient de féter les 50 ans en mars 2015 et qui prédit entre autres un
doublement des capacités des puces tous les 18 mois (Figure 2)[10].
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Figure 2 : Illustration de la loi de Moore
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Ces évolutions ont été possibles grace aux progrés réalisés sur la diminution des dimensions de
gravures des transistors et des autres éléments de circuits comme les interconnexions, ce qui a permis
une augmentation continue de la densité d'intégration et de la puissance de calcul par mm”. L'TTRS[17]
organisme de prévision des fabricants de circuits intégrés, prévoit une diminution des dimensions des
interconnexions suivant la courbe présentée Figure 3 ou le pitch représente la somme de la largeur
d'une interconnexion et de I'écart entre deux interconnexions (voir Figure 4).

Malgré ces évolutions notamment en termes de compacité, il est clair au vu de la Figure 2 que
les fréquences d’horloge ont maintenant tendance a stagner autour de 3-4 GHz [14] et que dans le
méme temps on assiste a une limitation de la consommation des circuits.

Dans le domaine de I'électronique hyperfréquence, le développement des technologies planaires
et des composants actifs III-V a également permis d'importants progrés notamment en termes de
compacité et de montée en fréquence. Actuellement le développement de technologie CMOS silicium
toujours plus performante en ce qui concerne les fréquences de transition, participe également
beaucoup au progrés de I’électronique-RF
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Figure 4 : Géométrie d'une interconnexion filaire classique pour circuit intégré[17]

Cependant, la poursuite de la loi de Moore est aujourdhui de plus en plus compliquée
notamment parce que les dimensions de gravure que l'on atteint actuellement sont proches des limites
de la physique (quelques nanometres) mais également a cause des problémes de la transmission
d'information au sein des circuits [12], [18]. Cette transmission d'information n'est maintenant plus
transparente a cause de la montée en fréquence qui :

» ne permet plus de négliger les délais de transmission pouvant entrainer des erreurs ;

» entraine des problémes de propagation sur les interconnexions qui doivent étre
considérées comme des lignes de transmission (problémes d’adaptation des impédances,
risques d’atténuation et dispersion des signaux se propageant sur les lignes ...) ;

> entraine des interactions de plus en plus importantes entre interconnexions voisines
dues a la réduction des distances entre elles (phénomene de diaphonie);

>

A cause de la diminution des dimensions latérales des interconnexions, de la réduction du
«pitch» et de l’accroissement moyen de leur longueur simultanément avec I'évolution des
technologies, nous assistons a une augmentation des effets résistifs et des couplages capacitifs entre
conducteurs voisins [19]. Ces phénomenes impliquent une augmentation des constantes de temps et

donc des délais de transmission des signaux. Les signaux numériques se propageant sur les

Habilitation a Diriger des Recherches. Thierry Le Gouguec 18



Modélisation d’interconnexions et développement de nouvelles solutions... 19

interconnexions subissent également d'autres types de déformation comme cela est résumé Figure 5 ou

la dispersion, l'atténuation, les risques de dépassement et les retards sont illustrés.

Pour pallier ces limitations, des substrats de faible permittivité séparant les interconnexions ont
¢été introduits permettant une augmentation des vitesses de transmission et le cuivre a remplacé
progressivement l'aluminium pour la réalisation des conducteurs afin de limiter la résistance des
interconnexions et donc encore une fois le temps de transit de I’information [20]. Malgré ces
améliorations les interconnexions classiques restent des éléments parasites dans les circuits
numériques et il est nécessaire de tenir compte de leurs effets au plus tot lors de la conception des
circuits. Une partie de mes travaux est basé sur cette constatation des effets des interconnexions et de
la nécessité d’établir des modeles simples et fiables de leur comportement électrique.
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Figure 5: Illustration des principales déformations subies par les signaux numériques se
propageant le long d’une interconnexion[21].

Afin de prédire les effets qu'elles engendrent, il faut disposer de mod¢les comportementaux des
interconnexions et une partie de mes travaux a consisté au développement de tels modéles. Figure 6
est illustrée 1'évolution des modéles électriques associés aux interconnexions. Nous pouvons constater
que ces modeles tendent & prendre en compte de plus en plus d'effets physiques. La premicre prise en
compte des effets des interconnexions a consisté a les considérer comme une simple capacité puis
l'aspect résistif a été introduit. Les effets de couplages capacitifs entre lignes ont ensuite été incorporés
aux modeles et finalement la propagation a été modélisée a l'aide de cellules distribuées tenant compte
des effets inductifs qui ne sont plus négligeables avec la montée en fréquence.

Figure 6 : Evolution des modéles électriques des interconnexions[21]
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Une partie de mes travaux de recherche a consisté a développer des modéles électriques simples
et précis permettant de traduire l’influence des interconnexions sur la propagation des signaux
numériques. Ces travaux ont été menés dans le cadre de I’encadrement des théses de Lauréline David
[22] [D1] et d’Yves Quéré [21] [D2] ainsi qu’au travers de 1’encadrement de plusieurs stagiaires de
master 2 [23] [MR3][MR4][MRS5][DEA2][AE2]. L approche que nous avons retenue pour I’étude des
interconnexions est résumée Figure 7. Le point de départ de la modélisation que nous avons
développée est toujours la caractérisation physique des interconnexions. Nous obtenons les
caractéristiques soit a partir de mesures soit a partir de simulations électromagnétiques « full-
wave 3D ». Ces résultats sont ensuite exploités, soit pour obtenir un modéle mathématique
comportemental de complexité de calcul réduite, soit un mod¢le circuit de type RLCG obtenu par
extraction. Les mod¢les mathématiques sont obtenus a 1’aide de techniques de réduction de complexité
développées par I’équipe de Noél Tanguy [24]. L’ensemble des modéles est validé a partir de la
comparaison avec des mesures ou des simulations EM sur d’autres exemples que ceux utilisés pour les
obtenir.

Maodélisation EM 3D
ou mesures

Modeéle a modeles RLCG
Variation avec
Fréquence

complexité réduite

techniques
de réductions Simulations
de complexité temporelles

Identification des
effets parasites

Ty . Mise en évidence
Définition de régles de l' . :
- des interconnexions
conception

critiques
Figure 7 : Illustration de la méthodologie utilisée pour 1'étude des interconnexions

L’obtention de modéles traduisant les comportements fréquentiels des interconnexions, permet
ensuite d’effectuer des simulations dans le domaine temporel, d’affiner les mod¢les mathématiques a
complexité réduite mais également d’identifier les principaux effets parasites pouvant étre rencontrés.
Ces effets parasites vont permettre d’une part d’identifier les interconnexions les plus critiques, c’est-
a-dire celles nécessitant la modélisation la plus poussée et d’autre part de mettre en ceuvre des regles
de conception ou de nouveaux design limitant I’influence de ces effets sur la propagation des signaux.

Ce chapitre est organisé de la facon suivante, tout d’abord les travaux collaboratifs sur la
réduction de complexité effectués avec les spécialistes de ces approches seront présentés, puis les
travaux sur la modélisation des effets inductifs des interconnexions, aspect souvent complexe, seront
exposés. Les travaux portant sur les problémes liés aux différences de marches le long des
interconnexions seront ensuite décrits avant ceux concernant la modélisation d’interconnexions en
tenant compte d’un environnement 3D réaliste.
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2.  Développement de modeles a complexité de calcul réduite.

Pour simuler le comportement de puces ou bien de cartes électroniques il est indispensable de
tester le systéme lors de chaque étape de conception. Pour cela on utilise généralement des langages de
haut niveau et des logiciels de CAD de plus en plus performants et précis. Cette demande de précision
a toutefois I’inconvénient d’étre « gourmande » en espace mémoire et en temps de calcul. Il semble en
effet illusoire d’effectuer I’analyse ¢lectromagnétique compléte d’une puce électronique comprenant
plusieurs kilométres d’interconnexions et plusieurs milliers de transistors, cela prendrait trop de temps
et nécessiterait trop d’espace mémoire.

L’objectif des travaux menés en collaboration avec Noél Tanguy, Mihai Telescu et Pascale
Cloastre était de développer des modélisations de systémes électroniques ayant le plus faible degré de
complexité possible mais conservant 1’ensemble de leurs propriétés d’entrée-sortie. Dans cette
collaboration inter équipe au sein du laboratoire, mes travaux consistaient a définir les éléments les
plus critiques, a effectuer les simulations électromagnétiques des exemples retenus et fournir les
résultats a mes collégues qui alors appliquaient les techniques de réduction de complexité qu’ils
avaient développées. Cette collaboration, s’est surtout développé lors du co-encadrement d’un post-
doctorat Etienne Lorival [PD1] qui avait comme objectif de développer un logiciel de démonstration
de I’efficacité des méthodes de réduction de complexité développées par Noél Tanguy et son équipe.
Le logiciel intitulé « ELSID » [25] (Electrical System Identification) développé sous Matlab® est
applicable a différents systémes électriques linéaires tels que les lignes de circuits imprimés, les
systémes de lignes couplées, les modélisations de connecteurs ou de boitiers, les réseaux en arbre ou
d’horloge... Le principe de ce logiciel est illustré Figure 8.

ELSID
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temporelle
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modélisation
rationnelle

Réduction
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Circuit
équivalent
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Figure 8 : Principe de fonctionnement du logiciel ELSID.

La base de ce logiciel repose sur une méthode d’identification et de modélisation rationnelle
obtenue soit a partir de circuits équivalents électriques de type RLCG, soit & partir d’équation d’états
ou bien encore de résultats de simulations électromagnétiques. Ensuite, a chaque élément des matrices
représentatives de type hybride [H], admittance [Y] , impédance [Z] ou parametres de répartition [S]...

est associé une fonction f,.(s) pour laquelle il s’agit de trouver une fonction rationnelle d’ordre réduit

Nlc (S)

};,C (s) satisfaisant la relation };,C (s)= j}lc (s) et telle que : /;16 (s)= DGs)
s
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La méthode développée par Noél Tanguy et son équipe consiste ensuite a modéliser les éléments
matriciels du systéme original a ’aide de combinaisons de fonctions orthogonales rationnelles. Le
programme ELSID est ainsi capable de fournir des modéles réduits de systémes définis par des
matrices représentatives, décrites par des transformées de Laplace, ou par des points en fréquence
donnés par I'utilisateur. Des données issues de systémes congus sous des logiciels de CAD ou
provenant de simulateurs électromagnétiques, voire des mesures réelles peuvent également étre
utilisées. L’ordre des mod¢les obtenus dépend de la précision souhaitée par 1’utilisateur. A noter que
les procédures d’identification et de réduction sont pré-paramétrées mais restent néanmoins
accessibles a I’utilisateur pour affiner les mode¢les.

Les possibilités offertes par ELSID ont d’abord été illustrées ici sur la modélisation d’un boitier
de circuits hyperfréquences développé par StratEdge™ et qui est représentatif des boitiers
hyperfréquences. Ce boitier présenté Figure 9 est prévu pour fonctionner jusqu’a une fréquence de
10 GHz. Le boitier en «Or» est posé sur un substrat FR4 epoxy (&=4.4, tg(9)=0.02, H,=254 um).
Nous avons considéré ici un ensemble de 7 broches avec deux broches inactives de part et d’autre de
cing broches actives. Les connexions du boitier peuvent étre décrites par une matrice [S] de répartition
de taille 10x10 correspondant aux 5 ports d’entrée et aux 5 ports de sortie. Dans un premier temps la
matrice [S] a été obtenue a partir d’'une simulation électromagnétique effectuée a ’aide d’HFSS®.
Chacun des paramétres S a ensuite été modélisé a 1’aide du logiciel ELSID par des fonctions
rationnelles d’ordre faible (R=10) ayant toutes le méme dénominateur. Figure 10 nous présentons les
comparaisons entre deux paramétres de la matrice de transmission (S»; et Sss) obtenus par simulation
¢lectromagnétiques et a ’aide du modele a complexité réduite. La bonne concordance des résultats
que I’on observe permet d’utiliser le mod¢le réduit du boitier lors d’étude plus complexes le mettant
en jeu et ainsi réduire les temps de simulation sans dégrader les résultats.

1187 mm

a) Vue générale du boitier b) Principales dimensions

Figure 9 : Géométrie d’un boitier StratEdge™ et les dimensions prises en compte.

A T’aide de simulations électromagnétiques nous avons également appliqué ces techniques de
réduction de complexité au cas d’interconnexions adjacentes en technologie SOI (Silicon on Insulator)
[24], [26]. Dans un premier temps nous avons extrait a partir de simulations électromagnétiques 3D
(HFSS®) les paramétres RLCG de deux interconnexions placées au méme niveau de métallisation dans
un substrat SOI. La géométrie considérée est présentée Figure 11.

Les parametres RLC obtenu a partir des simulations électromagnétiques de cette structure en

fonction de la fréquence sont présentés Figure 12.
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Figure 10: Comparaison des modules des parameétres S,; et S;; obtenus par simulation
électromagnétique et a I’aide du modéle a complexité réduite.
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Figure 12 : Schéma équivalent et paramétre R, L et C de deux interconnexions couplées en
technologie SOL.
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L’utilisation de ces paramétres linéiques permet ensuite la réalisation de simulations circuits
basées sur la mise en cascade d’une dizaine voir d’une vingtaine de cellules élémentaires telle que
présentées Figure 12-a. Compte tenu du grand nombre d’éléments, les temps de calcul peuvent devenir
trés importants et ici encore il est nécessaire de développer des techniques de réductions de complexité
permettant notamment 1’étude des réponses temporelles de ces structures. A partir des résultats de
simulations ¢lectromagnétiques et des techniques d’extraction des paramétres RLCG, les collégues de

\

I’équipe de Noél Tanguy ont développé des modéles a complexité réduite trés performants de ces
lignes couplées. A titre d’exemple, Figure 13 sont présentés les comparaisons entre les simulations
temporelles pour différentes niveaux de réduction en comparaison avec les résultats « full-wave ».
Pour cet exemple, les longueurs des deux interconnexions considérées sont respectivement de 1.5 mm

et de 3 mm et un trés bon accord est obtenu avec des modeles d’ordre trés réduits 1 ou 2.
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Figure 13 : Comparaison des réponses temporelles obtenues par modéle a complexité réduite
avec les réponses obtenues par modéle « full-wave »[24].

Une autre maniére d’obtenir des mode¢les a complexité réduite, consiste a déterminer un modéle
¢électrique comportemental qui peut étre obtenu par identification des réponses des systémes. C’est
cette approche qui est retenue lors d’une collaboration avec Denis Deschacht du LIRMM de
Montpelier. Le comportement de lignes couplées et notamment les phénomeénes de diaphonie sur ces
lignes ont été modélisés a 1’aide de modéeles analytiques simples traduisant les couplages tant
capacitifs qu’inductifs. Ces modéles sont obtenus par analogie entre le comportement des modes pairs
et impairs avec celui d’'une simple ligne de transmission. Cette modélisation est résumée Figure 14 ou
nous présentons la configuration des lignes couplées pouvant propager les modes commun et
différentiel et le modéle d’une ligne simple ayant les caractéristiques équivalentes soit du mode pair
ou du mode impair. Les paramétres équivalents des lignes peuvent étre exprimés soit en termes
d’impédances caractéristiques Zc., et de constantes de propagation 7., [27] ou bien de paramétres
linéiques RLC et de coefficients de couplages [28].
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Vin Rin Line2 Vel Cu [
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Vi Ri Linel Vol Cp AN
I Co.ef2 ]— Co.e2
O i I 1
O ST = -
Vo Ra Line2 Vel cellule élémentaire
a) Mode pair et impair pour deux interconnexions b) Modele ligne équivalente

Figure 14 : Principe de la modélisation de deux lignes couplées par une seule ligne. [27].
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Ensuite a 1’aide de ces éléments de simulation, nous avons établi la sommabilité des couplages
inductif et capacitif déterminés séparément. L’utilisation des modeles comportementaux en
technologie submicronique permet une réduction des expressions des paramétres des lignes
équivalentes et donc un gain de temps par rapport au calcul direct sur la structure compléte. A titre
d’exemple Figure 15-a sont présentées les comparaisons entre les réponses obtenues a partir des
modéles simplifiés (Figure 15-b) et les résultats obtenus a 1’aide des modeles « SPICE » complets
(Figure 15-a). D’autres comparaisons sont disponibles dans les références suivantes [27][28]. Les
résultats obtenus en utilisant les deux approches sont tout a fait comparables malgré des temps de

simulations trés différents.

I1 est également possible d’obtenir 1’ordre de grandeur des tensions de diaphonie en réponse a
des excitations temporelles non plus a partir de modéles distribués mais a partir simplement de
modeles localisés obtenus a 1’aide de 1’étude précédente [29]. Si les formes d’ondes ne sont plus en
parfaite concordance, elles permettent cependant d’évaluer correctement les risques de diaphonie et
cela a partir de simulations trés simples et rapides, ce qui est toujours trés important lors des phases de

conception des circuits électroniques.

Ces études collaboratives ont permis de développer et de valider des techniques de
modélisations a complexité réduite trés utiles lors des différentes phases de conception des puces et

circuits électroniques.
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Figure 15 : Mise en évidence de la sommabilité des modes inductifs et capacitifs [27].

Cependant, compte tenu de 1’évolution des technologies et de la nécessité de prendre en compte
le maximum d’effets des interconnexions, nous avons cherché a modéliser les effets inductifs des
interconnexions qui deviennent prépondérants avec la montée en fréquence. Le paragraphe suivant
traite de ce sujet.

3. Modélisation des effets inductifs des interconnexions.

La prise en compte et 1’étude de la modélisation des effets inductifs des interconnexions pour la
micro-¢électronique et pour 1’électronique a été 1’un des objets des travaux de thése de Lauréline David
[22] et d Yves Quére [21].

Avec la montée en fréquence des signaux d’horloge et 1’augmentation des débits dus a
I’augmentation du volume des informations a traiter, les interconnexions des niveaux globaux sont de
plus en plus soumises aux effets inductifs [30][31][32]. Dans un certain nombre de cas, il est
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maintenant nécessaire de modéliser la propagation sur ces lignes [33] pour bien rendre compte de leurs
effets sur les signaux. La modélisation de la propagation ne peut se faire qu’en utilisant des mod¢les
RLCG complets et distribués. Les effets inductifs des lignes doivent donc étre considérés dans un
certain nombre de cas. Si nous comparons I’évolution de la résistance liné¢ique équivalente d’une ligne
en fonction de la fréquence a celle de la réactance jL® (voir Figure 16) on peut constater que cette
derniére (et donc I’inductance) devient prépondérante par rapport a la résistance a partir de certaines
fréquences plus ou moins élevées suivant les matériaux la constituant.
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Figure 16 : Evolution de la résistance et de la succeptance d’une interconnexion en fonction de la
fréquence.

Les régles de prise en compte ou non des effets inductifs ont été établies par Ismael et al [34].
Ces régles sont illustrées Figure 17. Les effets inductifs ne se font réellement sentir que si 1’on
considére des interconnexions relativement courtes de telle sorte que I’atténuation ne soit pas trop
importante et que si elles véhiculent des signaux présentant un temps de transition court.
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Figure 17 : Illustration de la plage inductive suivant Ismael et al [34] : intervalle de temps de
transition et de longueur de lignes pour lequel I'inductance est importante a considérer.

La prise en compte des ¢léments inductifs dans les modeles d’interconnexions présente un réel
challenge car la définition de I’inductance nécessite de considérer une boucle de courant fermée. Pour
un circuit donné, il faut donc connaitre cette boucle afin de modéliser les effets inductifs avec
précision [35][36]. Dans le cas d’une interconnexion il est nécessaire d’identifier les chemins de retour
du courant possibles afin d’extraire la valeur des inductances [37]. Cette notion d’inductance de
boucle associée a la difficulté d’identifier clairement les chemins de retour du courant est illustrée
Figure 18. Considérons une ligne signal entourée de huit lignes servant au retour du courant. En basse

fréquence, le courant de retour va se répartir uniformément sur les 8 lignes de retour minimisant ainsi
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I’impédance vue puisqu’elle correspond a la mise en parallele des huit impédances individuelles. En
haute fréquence, le terme dominant devient le terme inductif et le courant de retour va alors se
concentrer dans les conducteurs les plus proches de la ligne signal, minimisant la valeur totale de
I’impédance vue. Ce phénomene est illustré Figure 19 ou 1’on présente la variation de la résistance et
de I’inductance linéique équivalentes de la ligne en présence des huit lignes de retour en fonction de la
fréquence. Ces résultats ont été obtenus a I’aide d’une simulation électromagnétique MAXWELL".

Distribution du courant en basse fréquence Distribution du courant en haute fréquence

Y v v v Yy Y Y v v v

Figure 18 : Illustration de ’effet de proximité sur un réseau de 9 interconnexions. En basse
fréquence les courants de retour sont répartis uniformément sur les 8 lignes de retour, tandis
qu’en haute fréquence seules les lignes les plus proches assurent le retour du courant.

Le changement de comportement est trés visible sur cette courbe, au-dela de 20 GHz
I’inductance de boucle équivalente chute rapidement pour se stabiliser a une valeur correspondante a
I’inductance d’une ligne signal entourée de deux lignes de retour du courant. La résistance linéique
quant a elle, augmente suivant une trajectoire opposée a celle de I’inductance en fonction de la
fréquence. Ainsi elle augmente rapidement autour de 20GHz pour se stabiliser ensuite a une valeur

correspondant a la mise en paralléle des deux lignes les plus proches de la ligne signal.

Ce phénomene doit étre pris en compte lors de I’extraction des parameétres notamment pour des
applications ou les temps de montée sont trés courts et donc les fréquences a considérer trés élevées.
Pour traduire ces variations d’impédances, il est donc nécessaire de considérer des structures de
dimensions latérales importantes [35] englobant les différents conducteurs.
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Figure 19 : Variations fréquentielles de la résistance et de ’inductance linéique équivalente dans
le cas d’une ligne signal entourée de 4 lignes de retour du courant de part et d’autre [21].
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a. Extraction de Pinductance de boucle

Dans ce contexte, Lauréline David a développé lors de sa thése un critére permettant
I’estimation du nombre de conducteurs a prendre en compte pour la détermination de 1’inductance de
boucle [22],[38]. 1l s’agit d’un modé¢le dit « pré-layout » permettant de prévoir I’'impact des effets
inductifs sur le retard ce qui permet de s’en prémunir au plus tot lors de la conception. Lauréline
David a démontré que pour des basses fréquences et pour des cas réalistes de circuits représentatifs de
la technologie 90 nm, il suffit de considérer les 4 lignes d’alimentation (VDD/GND) les plus proches
de la ligne signal pour déterminer de fagon trés réaliste 1’inductance linéique (appelée ci-apres L,u.y)
d’une ligne signal située sur les niveaux de métallisation intermédiaires et cela quel que soit sa
position [22], [38]. Pour des fréquences plus élevées ou des signaux ayant des temps de montée plus
faibles, il est nécessaire de considérer les lignes « signal » voisines de la ligne active pour déterminer
I’inductance linéique équivalente en plus des 2 lignes d’alimentation. Cette structure permet ainsi de
déterminer une valeur minimum L,; de l’inductance de boucle. Les modé¢les permettant la
détermination des inductances L,. et L,;, pour les interconnexions des niveaux globaux et
intermédiaires sont illustrés Figure 20.

La validité de ces modeles inductifs pré-layout a été établie sur des réponses temporelles par
comparaison entre les modeles RL.;C et des modeles PEEC [39] (Partial Element Equivalent Circuit)
complet [22].

VDD GND
vDD GND  |jpne signal VDD GND ’}5'3"3' ’
Modale pré-layout pour le caleul de L ,
interconnexions des niveaux globaux VDD GND

Modéle pré-layout pour le calcul de Lmax
Interconnexions des niveaux Intermédiaires

a) Modeles pré-layout pour le calcul de I’inductance de boucle en basse fréquence L,

GND

VDD
GND Ligne Signal VDD ’
”’ Ligne Signal
Modeéle pré-layout pour le calcul de L, ”

interconnexions des niveaux globaux R .
g Modele pré-layout pourle calcul de L,

interconnexions des niveaux Intermédiaires

b) Modéles pré-layout pour le calcul de I’inductance de boucle en haute fréquence L,,;,

Figure 20 : Mod¢les inductifs pré-layout pour le calcul de I’inductance équivalente L.

Compte tenu des dimensions des lignes d’alimentation par rapport a celles de la ligne signal, la
détermination du chemin de retour de courant sur la valeur de la résistance linéique reste tres
marginale. Ces mod¢les pré-layout permettent une évaluation trés réaliste des valeurs de I’inductance
équivalente pour chaque niveau de métallisation. Ils sont utiles pour définir des régles de design et
prédire tres tot dans la séquence de conception I’'impact des effets inductifs sur les retards et

¢ventuellement s’en prémunir.
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Dans 1’étude précédente nous avons considéré qu’il ne peut y avoir qu’une seule ligne signal
active simultanément. Ceci peut sembler un peu restrictif dans le cas d’un circuit numérique [40].
Nous avons donc cherché a développer un modéle d’inductance de boucle permettant de considérer
que plusieurs lignes signal peuvent étre actives simultanément et qu’elles sont parcourues par des

courants orientés dans la méme direction comme cela est illustré sur la Figure 21.

Lignes VDD ou GND

Ligues mgnal (retour du courant)

Lignes VDD ou GND :
actives

{retour du courant) / \.

I 1 Ligne signal au repos
{retour du courant)

Figure 21 : Exemple d’interconnexions du niveau global ou plusieurs lignes signal sont excitées,
les autres conducteurs servant de retour du courant.

La méthodologie que nous avons développée lors de la thése d’Yves Quéré [21][41] pour
extraire 1’impédance de boucle dans le cas ou plusieurs lignes sont excitées en méme temps est
résumée Figure 22. Le point de départ de cette approche consiste, a I’aide des matrices impédances de
types PEEC [42][43] obtenues par extraction issue de simulation EM ou bien de mod¢les analytiques
[35][44], a déterminer I’impédance de boucle en considérant différents cas d’excitation des lignes
signal de la structure. Nous obtenons ainsi des modéles linéiques de I’impédance de boucle dépendant
de la fréquence. Les modéles obtenus traduisent les effets de proximité méme si les modeles PEEC
sont eux statiques [41].

Géomeétrie du réseau
d’interconnexions

Extraction des paramétres linéiques RL
(Modeéle PEEC)
(Outils EM ou Formules analytiques)

Modele
Modéle R, L ) R(freq), L(freq)
basse haute

fréquence frég

Extraction
impédance de
boucle en fonction
du nombres de

lignes signal
activées
Impédance de boucle
Impédance de boucle avec prise en compte des
avec prise en compte des effets de proximité et de
effet de proximité peaux
(Dépendance de Let R (Dépendance de Let R
avec la fréquence) avec la fréquence)

Figure 22 : Méthodologie mise en ceuvre pour I’extraction de I’impédance de boucle.
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Si nous considérons une structure a N conducteurs telle que schématisée Figure 23, elle peut
&tre décrite par une matrice impédance [Z] comprenant N lignes et N colonnes. Dans cette matrice les
termes diagonaux représentent les impédances propres de chaque conducteur et les autres termes les
impédances de couplages entre lignes. Sur ce réseau de N conducteurs (lignes signal et lignes
d’alimentation) M lignes signal peuvent étre excitées (M<N) simultanément. Le retour du courant
s'effectuera alors dans l'ensemble des (N-M) lignes non excitées. La modélisation que nous avons
développée lors de la thése d’Yves Quéré permet de déterminer les courants circulant dans chaque
ligne servant au retour du courant. A I’aide de la connaissance des courants et d’une étape de
normalisation des courants et des tensions aux bornes des conducteurs de retour, nous pouvons
déterminer I’inductance de boucle L, et la résistance de boucle Ry,,, [21].

I=1/M =M

=t
& =
\Z
@ D=
1=1/M /213/ 2 S

aid %
li=1 :
/¥ Zay
‘I ZA'.
255
Vet

Figure 23 : Schéma d'une structure a 5 conducteurs ou 2 lignes sont excitées par un courant
d'amplitude 72 A. Le retour des courants est distribué dans les 3 autres lignes.

Il faut noter que cette extraction de I’impédance de boucle prend en compte 1’ensemble des
courants dans les lignes de retour sans effectuer d’autre hypothése qu’une répartition uniforme du
courant dans les lignes d’excitation. Cette technique d’extraction de I’impédance de boucle fonctionne
donc dans tous les cas de figure et quel que soit la fréquence considérée.

Ci-aprés nous illustrons cette méthode d’extraction dans le cas d’interconnexions des niveaux
globaux. La structure étudiée est composée de trois lignes signal et de deux lignes de masse. Figure
24 nous présentons I’évolution des courants dans chaque conducteur, lorsque I’on excite la ligne signal
Sy, les autres conducteurs étant considérés comme des lignes de retour du courant. Les valeurs des
courants sont comparées a celles obtenues a I’aide d’une étude EM réalisée avec MAXWELL 2D. Une
trés bonne corrélation entre les deux approches est observée.

GND1 S1 S2 S3 GND2 . GND1 S§1 52 S3 GND2
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Partie réele du courant(A)
Partie imaginaire du courant (A)
'

3 0 0 © 60 8 100

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

a) Partie réelle du courant b)  Partie imaginaire du courant

Figure 24 : Evolution du courant (partie réelle et imaginaire) dans chaque conducteur de retour
en fonction de la fréquence quand la ligne S, est excitée.
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Pour illustrer les possibilités de prise en compte de 1’excitation simultanée de plusieurs lignes
signal, nous présentons Figure 25 les variations de la résistance de boucle et de 1’inductance de boucle
de la structure précédente. Différents cas d’excitation ont été envisagés. La variation assez importante
des valeurs de résistances et d’inductances de boucle que 1’on peut constater, justifie notre démarche
de modélisation tenant compte de 1’activation simultanée de plusieurs lignes. Cette modélisation qui
peut &tre utilisée lors des phases de conception, permet d’identifier les cas critiques entrainant les
perturbations les plus importantes et donc d’en tenir compte au plus tot lors du design des circuits.

704 GND1 §1 52 S3 GND2 GND1 S1 52 S3 GND2

—L . (110)

—R__(110) 400 i

i —R11) —_—L L (111)

80 Raasl11) Lo (101)
= 3

200 4

Résistance de boucle (kOhms/m)
\
Inductance de boucle (nH/m)

0 2 40 80 a0 100 0 20 4 60 80 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

a) Résistance de boucle b)  Inductance de boucle

Figure 25 : Evolution fréquentielle des résistances et inductances de boucle dans le cas ou
plusieurs lignes signal sont excitées simultanément. (a titre d’exemple (110) correspond a
P’excitation des lignes S1 et S2 la ligne S3 est au repos).

L’utilisation de ces modeles équivalents permet d’évaluer trés correctement les réponses
temporelles et d’estimer les valeurs des 1°* dépassements et les temps de réponse. A titre d’exemple
nous présentons Figure 26-c les comparaisons entre les réponses temporelles obtenus a 1’aide de la
structure compléte présentée Figure 26-a et ceux obtenus a 1’aide du modéle équivalent de la Figure
26-b. Nous avons considéré 1’excitation simultanée de deux lignes signal par un échelon de tension
ayant un temps de montée de #,=5 ps. Dans cet exemple, les lignes ont une longueur de L=700 um.

U,_ Vs 154
|||—<Ir_'§>—| 5 ligne signal activée — Tension d'excitation : Ve
|||—CL_' e—{ 5, ligne signal activée i 104 li,”j;‘iﬁ ff;ﬁ.’i'f .
ension de sortie Vs
ligne signal au repos i :nnd'ale équiv:len\:
s
"‘/”/7 G i
3
\/ N
a) Structure compléte e
. s ; 7 T ; |
u}—@@—{ ligne équivalente | 0 2 40 0 80 100
- C=C_egffective Temps (ps)
b) Structure équivalente

c) Réponse temporelles simulées.
Figure 26 : Comparaison des réponses temporelles de la tension de sortie dans le cas de
Pexcitation simultanée de deux lignes signal. a) et b) structures considéré; c) réponses
temporelles.

Cette approche peut également permettre de réduire les matrices représentatives des réseaux
d’interconnexions en créant un modele équivalent des masses du réseau d’interconnexion. Les
matrices impédances ne comprennent plus que les termes correspondant aux lignes signal [21]

référencées par rapport & une masse virtuelle traduisant les effets de I’ensemble des masses du réseau
réel.
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Les éléments de la matrice impédance réduite sont obtenus a 1’aide de la technique utilisée pour
la détermination de I’impédance de boucle précédente en réalisant une combinaison des différentes
excitations des lignes signal. Par exemple pour obtenir le parametre Z,,,;;, on excite la 1°° ligne signal
et on impose un courant nul dans les autres lignes signal. La matrice Z,,,, étant la matrice réduite de

taille du nombre de ligne signal [21].

A titre d’exemple nous présentons les résultats obtenus sur la structure de la Figure 27
représentative des couches intermédiaires de la technologie 90 nm. Le mod¢le obtenu apres réduction

des masses est également illustré sur la méme figure.

Lignes signal du niveau
Lignes signal du niveau intermédiaire
intermédiaire j

niveau giohal

51 52 53 54

Lignes d'alimentation du
51 52 53 54

” g

Lignes d'alimentation du
niveau métal 1

GND 3 GND 4 GND 5 GMND&

Figure 27 : Structure typique des couches métalliques intermédiaires de la technologie 90 nm et
la structure a complexité réduite équivalente ot I’ensemble des masses ont été regroupées.

Les matrices [R] des résistances et les matrices [L] des inductances de la structure compléte ont
¢été obtenues a I’aide du logiciel Maxwell 2D et elles sont présentées Figure 28 ci-dessous.

Aprés avoir appliqué la technique permettant de rassembler toutes les masses entre-elles et de
réduire la taille de la matrice impédance les matrices dites R,y €t Lioop (présentées Figure 29) sont
réduites a des matrices 4x4 au lieu des matrices 10x10 originelles. L’utilisation de ces matrices
réduites permet une réduction importante des temps de simulation des réseaux d’interconnexions
complexes notamment par la réduction de la taille des matrices inductances.

riis 1 [1152 022 792 713 332 337 452 343 349 4507
922 1152 922 792 323 346 437 320 338 474
792022 1152 922 315 356 424 514 364 490
713792 922 1152 307 366 410 498 365 306
332 323 315 307 646 212 368 327 287 251
337 346 356 366 212 646 251 287 327 368
452 437 424 410 368 251 935 578 437 337
543 520 514 498 327 287 578 055 378 437
340 538 64 563 287 327 437 378 955 578
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Figure 28 : Matrices R et L complétes correspondantes a la structure Figure 27.

2168 13 13 13 840 6102 4794 399.5

13 2168 13 13 610.2 839.7 609.7 478.8
oy = (kOhm | m) L,, = (nH /'m)
7113 13 2168 13 714794 609.7 839  608.9

13 13 13 2168 399.5 478.8 6089 838
a) Matrice Résistance réduite b) Matrice inductance réduite

Figure 29 : Matrices R;,,, et L;,,, réduites.

Comme cela vient d’étre présenté lors des paragraphes précédents, les interconnexions sont
rarement isolées et leur environnement joue un réle important sur les caractéristiques des signaux
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propagés. Lors du routage, les interconnexions peuvent avoir des longueurs différentes, les chemin de
circulation de I’information peuvent &tre complexes et il est intéressant d’identifier les perturbations
que peuvent entrainer ces différences de chemins et de proposer des régles de conception ou bien des
solutions technologiques permettant une limitation de ces effets. Ceci est I’objet du paragraphe
suivant.

b. Comparaison des modéles PEEC (Partial Element Equivalent Circuit) avec des
modéles Fullwave.

Nous avons également comparé une approche de type PEEC (Partial Element Equivalent
Circuit) avec une modélisation 3D « fullwave » notamment dans le cas de discontinuités élémentaires
représentatives d’un réseau d’interconnexions classique. Nous avons principalement considéré des
structures correspondant aux niveaux globaux de métallisation (métal 6 et métal 7) en technologie 90
nm. Les principales structures analysées sont présentées Figure 30.

Les dimensions des structures considérées sont présentées dans la Table 1 ci-dessous.

T (um) 0,6 Hyja (um) 0,65
S (pm) 4,29 L (um) 500
Sp (um) 8,29 L, (nm) 225
We (nm) 6,66 Lp (nm) 50
Ws (um) 0,42 Lg (um) 350
Wvyia (pm) 0,2 Ls (um) 339

Table 1 : Dimensions des structures de test en micrometres.

Ligne de masse

Ligne de masse Ligne signal

L
i
W, S W,
a) Une ligne signal couplée a une ligne b) Une ligne Signal placée a coté d’une ligne
d’alimentation. d’alimentation et faisant un décrochement
Ligne de masse Ligne signal Ligne de masse Wi c =
) Hu |
Ligne de mass; ] )
L \-‘ \ Ligne signal
T] / w o
W, s W.s W, gL
W S W
c) Une ligne signal placée entre deux lignes d) Une ligne signal placée a coté d’une ligne
d’alimentations. d’alimentation avec changement de niveau et

de direction de propagation.

Figure 30 : Illustration de discontinuités d’interconnexions des niveaux globaux en technologie
90 nm.

Les modeles PEEC utilisés lors de cette étude ne permettent pas de traduire 1’évolution
fréquentielle des paramétres linéiques RLCG. Les simulations éléments finis « full-wave » (HFSS®)
permettent elles d’y accéder. Les comparaisons des variations fréquentielles des inductances et des

résistances linéiques pour les 4 cas considérés sont illustrées Figure 31. Nous avons pu constater des
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différences relativement faibles entre les approches PEEC et « full-wave » (au maximum de 17 % sur
la résistance a trés hautes fréquences)[45].

Nous avons ensuite cherché a évaluer les différences que peut entrainer la non-prise en compte
des variations fréquentielles des paramétres RLCG sur des signaux numériques temporels et
notamment sur leur temps de transition (passage de 10 a 90 % du niveau haut) et sur les retards. Les
formes d’ondes obtenues par simulations pour deux de temps de montée différents sont présentées
Figure 32 et les résultats sur les temps de transition et sur les retards sont résumés Table 2 et Table 3
pour les 4 structures de la Figure 30.

Si I’approche PEEC statique permet de bien rendre compte des temps de transition et des retards
lorsque les temps de montée des signaux restent suffisamment importants, une différence plus
importante (jusqu’a 34% sur le temps de montée) apparait entre les modéles statiques (PEEC) et
fréquentiels (HFSS®) lorsque ces temps de montée sont trés brefs (<5 ps). Cependant si I’on considére
les signaux apres I’inverseur de sortie (tension V; Figure 32-a) qui effectue une remise en forme, alors

les différences sont plus faibles notamment en absence de discontinuités sur les interconnexions.

Les cas présentant le plus d’écart sont ceux ou il existe des discontinuités importantes sur les
interconnexions. Ces discontinuités doivent donc étre étudiées plus attentivement notamment lorsque
les temps de transition deviennent trés faibles. Lorsqu’on évoque des discontinuités sur une
interconnexion cela nous oblige a considérer les interconnexions dans les trois dimensions de 1’espace
et non plus uniquement dans leur plan transversal. Le paragraphe suivant aborde cette problématique
des interconnexions dans leur environnement 3D.
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Figure 31 : Comparaisons des variations des inductances et des résistances linéiques obtenues
par modélisation PEEC et extraction HFSS®.
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Figure 32 : Réponses transitoires obtenues a partir des extractions PEEC et HFSS.

Cas 1 Cas 2 Cas 3 Cas 4

Retard en sortie de ligne 2.6 % 0.5% 4.3% 0.6%

Retard aprés le 2™ inverseur 1.1% 0.7% 1% 0.2%

T, (S) en sortie de ligne 0.2% 1% 1.1% 2.6%
T, (Z) apres le 2" inverseur 0.3% 0.7% 2.3% 2.1

Table 2 : Comparaison des résultats de simulation des "netlists" PEEC avec celles issues de

HFSS (référence), pour un temps de transition zr~15ps en entrée de ligne[21].

Cas 1 Cas 2 Cas3 Cas 4

Retard en sortie de ligne 73 % 5.6% 5.9% 4.3%
Retard aprées le 2nd inverseur 1.8% 1% 1% 3.2%

Tr (S) en sortie de ligne 16.2% 23% 22.8% 34.2%
Tr (Z) apres le 2nd inverseur 2.8% 13.4% 4.8% 14.1

Table 3 : Comparaison des résultats de simulation des "netlists" PEEC avec celles issues de
HFSS (référence), pour un temps de transition z#<5ps en entrée de ligne. [21]

c. Mise en évidence des risques de conversion de mode de propagation et définition de

régles de conception minimisant ces effets.

Si la problématique d’identification des chemins de retour des courants est un sujet majeur, la
prise en compte des effets des discontinuités sur les interconnexions est également une problématique
importante a considérer. En effet, ces discontinuités peuvent engendrer des perturbations importantes
sur les signaux propagés comme des réflexions, des atténuations, des déphasages des ondes se

propageant. Avec la montée en fréquence les perturbations ont des effets souvent plus importants.

Ces travaux sur 1’étude des effets des discontinuités des interconnexions sur les signaux ont

principalement été effectués lors de la thése d’ Yves Quéré[21].
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Les discontinuités que nous avons envisagées consistaient en un coude coplanaire entre deux
niveaux de métallisation réalisé par I’intermédiaire de vias métallisés et une structure a lignes couplées
présentant une différence de marche sur une des lignes. L’objectif visé était la détermination de
I’influence de ces discontinuités sur les chemins de retour du courant ainsi que 1’évaluation des
perturbations qu’elles pouvaient engendrer avec la montée en fréquence. Dans ces deux cas, la
modification des chemins de retour du courant se traduit par une conversion de mode de propagation

de I’énergie d'un mode privilégié vers un mode que nous définirons comme "parasite".

Pour analyser ces modifications de modes de propagation nous avons considéré des lignes de
type coplanaire c’est-a-dire constituées d’une ligne signal et d’au moins une ligne de masse le tout
placé au-dessus d’un plan de masse[46], [47]. Les plans de masse inférieurs correspondent soit & un
niveau de métallisation inférieur paralléle aux lignes ou bien encore a un substrat fortement dopé de
faible résistivité. Dans ces derniers cas, le mode de propagation privilégié correspond au cas ou le
champ électrique est principalement concentré entre les conducteurs coplanaires et le mode parasite
correspond a la configuration pour laquelle une partie importante des lignes de champ électrique se
situe entre les lignes et le plan de masse inférieur. Sur la Figure 33 nous présentons les différentes
configurations des lignes de champs électriques pour les structures que nous avons considérées. Dans
le cas de trois lignes couplées la configuration privilégiée correspond a la configuration du mode
symétrique et les configurations antisymétriques et microruban sont les configurations des modes
parasites. Dans le cas de deux lignes couplées la configuration différentielle est celle recherchée tandis
que la configuration microruban est la configuration parasite.

Pour analyser les structures présentant des discontinuités en termes de conversion de mode, il
est nécessaire d’utiliser un formalisme permettant la mise en évidence de ces modes. Nous avons donc
utilisé le formalisme des paramétres S généralisés ou les ports physiques réels sont remplacés par des
ports virtuels propageant les modes communs et différentiels. Ce concept de matrice S généralisée est
illustré Figure 34.

3 lignes couplées

2 lignes couplées

configuration mode symétrigue

mode différentiel

configuration mode anti-symétrique E

Configuration mode microruban

——> Champ électrique
O Courant sortant
® Courant entrant
Figure 33 : Configuration des lignes de champ électrique et distribution du courant dans le cas
de deux et trois interconnexions situées au-dessus d'un plan de masse.
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Figure 34 : Diagramme conceptuel d'une structure pouvant propager des Modes-Mixtes
(communs et différentiels).

Dans cette approche les ondes incidentes des modes communs et différentiels sont notés « ac,; »
et « aqm; » respectivement tandis que les ondes réfléchies sur les ports sont notées « b,; » pour le mode
commun et « by,; » pour le mode différentiel. L’indice « i » indique le coté des ports considérés. La
relation entre les ondes incidentes et réfléchies peut alors se traduire par :

[S11comcom  S12comcom  S1icombiff  S12combiff |

bcml Acm1
bemz | _ | S21comcom  S22comcom  S21comDiff  S22Combiff Acmz
bagm1| | Stipiffcom  Sizpiffcom  S11piffpiff  Sizpiffpiff | |@dm1
b 4m2 S21piffcom  Sz2piffcom  Sz2ipiffpiff  Szzpiffpiff ]l LPdm2
s Scompi ,
= [bmodal] = : ComCOm] [ Coleff] [amodal] Equation 1

[Spirrcom]  [Spifsifr]

ou [Scom-com] €st la matrice S décrivant la propagation du mode commun, [Syq] celle du mode
différentiel et [Scom-aig] €t [Saif-com] les matrices S représentant la conversion d'un mode a l'autre. A titre
d'exemple, [Scom-aif] décrit la conversion du mode différentiel au mode commun pour 1’ensemble des
ports.

Dans le cas ou la structure peut supporter 3 modes de propagations sans fréquences de coupure
alors la matrice de répartition généralisée s’écrit :

Smic—mic : Smic—s
[S] = Sas—mic ! Sas—as : Sasis Equation 2
Ss—mic ! Ss—as E Ss—s

ou Syicmic st la matrice S décrivant la propagation du mode microruban, S, celle du mode
anti-symétrique, S, celle du mode symétrique (ou coplanaire) et S,ic.s, Ssmics Smic-ass Sas-mics Ss-as €6 Suses
représentent les matrices de conversion d'un mode a l'autre [46].

Les premiéres structures étudiées a ’aide de simulation HFSS® et en utilisant le formalisme
précédent, consistent en un changement a 90 ° de la direction des interconnexions réalisé a 1’aide de
vias métallisés permettant le changement de niveau de métallisation dans
microélectronique de type Manhattan. Ces structures sont présentés Figure 35.

une structure
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CMOS. CMOS

Figure 35 : Structure de type coude a 90° pour des interconnexions en technologie CMOS.

Les variations des paramétres de transmission S,; des différents modes se propageant sur ces
deux structures ont été obtenues a I’aide simulations HFSS et sont présentées Figure 36. Dans ces cas
de figure, le niveau de conversion d’un mode vers un autre reste trés modéré quelle que soit la
fréquence considérée. Les modes privilégiés ne seront donc que peu affectés par ce type de
discontinuité. Cependant il faut noter que les modes communs pour le cas de deux lignes couplées ou
microruban pour le cas des trois interconnexions planaires, présentent des niveaux de transmission
plus importants que les modes différentiel et coplanaire recherchés. Cette constatation laisse entrevoir
qu’une conversion des modes privilégiés vers les modes parasites commun et microruban risquent
d’étre favorisée dans le cas de discontinuités plus importantes.

10
Mlode commun

mode différentiel 1 Mode sYmEtrique  piade anti-symetrique
-15 =L
@ @ e
2 o z AR
™ Conversion de mode - Conversion
o oeg ] 1 1

symetrique/microruban

-30 T

T i I 49 4 “-.':i'.--"“ e
.15 Teee- Il L | Conversion """“----,________,___,_
- sYmEetrique/anti-symetrique e
40 T T T T T T T T T | 50 T T T T T T T 1
0 10 20 n 40 ] o 10 20 ET 40 50
Frequence {GHz) Frequence {GHz}
a) Coude a deux interconnexions b) Coude coplanaire

Figure 36 : Paramétres de transmission §,; généralisés obtenus a I’aide de simulations EM
HFSS™,

C’est ce que nous avons montré avec |’étude de discontinuités plus drastiques comme
notamment les cas ou il existe une différence de longueur importante entre les différentes
interconnexions. Les structures tests présentant de telles différences de marche sont illustrées Figure
37 ou nous avons considéré qu’il existe une différence de marche d entre la ligne signal et les lignes
d’alimentation.
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Figure 37 : Transition entre deux niveaux de métallisation avec une forte différence de longueur
(différence de marche) entre les interconnexions.

Les variations fréquentielles des paramétres de transmission S>; obtenues par simulations

¢lectromagnétiques des différents modes sont présentés Figure 38.
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Figure 38 : Paramétres de transmission S21 dans le cas d’un changement de direction des
interconnexions avec une forte différence de marche entre les lignes.

Sur ces courbes, la conversion de mode apparait clairement au-dela d’une fréquence F,; dans le
cas des lignes couplées et au-dela de F, dans le cas des interconnexions coplanaires. Cette conversion
de mode de propagation est due au temps de propagation plus long sur la ligne la plus longue. Nous
avons démontré ce phénoméne a I’aide d’une étude théorique simplifiée basée sur I’analyse de deux
lignes couplées dont une des branches est rallongée artificiellement a 1’aide d’une ligne de longueur d.
Cette étude illustrée Figure 39 nous a également permis d’effectuer le lien entre les fréquences pour
lesquelles la conversion devient prépondérante avec les longueurs des différences de marche.

Lorsque la différence de marche entre les lignes atteint un quart de la longueur d’onde guidée
alors la conversion d’énergie du mode différentiel vers le mode commun devient prépondérante. Elle
est maximum lorsque la différence est égale a une demi-longueur d’onde guidée. En se basant sur le
spectre des signaux numériques li¢ a leur temps de montée, nous avons montré que la différence de
longueur entre une interconnexion et sa ligne de masse doit vérifier 1’équation 3 afin d’éviter une
conversion du mode de propagation des signaux trop importante.

c.t,

1'4«/8reff

d<

Equation 3

ou d est la différence de longueur, c la vitesse de la lumicre, ¢ le temps de montée du signal

numérique et &, la permittivité effective du milieu [46], [47].
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Figure 39 : Modélisation de structures entrainant une conversion de mode importante en
fonction de la différence de marche d entre les deux voies.

La conversion de mode correspond bien a une modification des chemins de retour du courant
comme les simulations temporelles de la structure présentée Figure 40-a le montrent. Ici nous
considérons 1’excitation en mode différentiel de deux interconnexions présentant une différence de
marche de longueur « d ». Ces deux lignes sont situées au-dessus d'une ligne victime symbolisant un
niveau de lignes paralléles inférieur ou supérieur. Les courants circulant dans les différentes lignes de
cette structure ont été déterminés a I’aide de simulations circuits pour différentes valeurs de la
différence de marche « d » entre les lignes 1 et 2. L’évolution temporelle des courants dans les lignes
1, 2 et dans la ligne victime pour une différence de marche nulle (d=0) et pour une différence de
marche de d=1500 um est illustrée Figure 40-b et ¢ respectivement.
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44 ™ Ligne 2 Ligne 2

T T \ T ,
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a) structure b) différence de marche d=0 um c¢) différence de marche d=1500 um

Figure 40 : Etude de I’évolution temporelle des courants dans les lignes actives et victimes en
présence d’une différence de marche 4 : a) structure considérée ; b) évolution des courants pour
d=0 um ; c) évolution des courants pour d=1500 um.

Lorsque la différence de marche devient importante, des pics de courants apparaissent dans la
ligne victime aux instants de basculement des signaux. L’amplitude de ces « pics » de courant dépend
du temps de transition des signaux numériques ainsi que de la différence de marche entre les lignes 1
et 2. Ces évolutions du maximum de I’amplitude du courant circulant sur la ligne victime sont
illustrées Figure 41 ou sont présentées 1’évolution de ce maximum en fonction de la distance d pour
différents temps de montée ¢, et I’évolution du maximum de courant en fonction du temps de montée ¢,
pour plusieurs différences de marche d. Il est clair que plus la différence de marche est importante et
plus les perturbations peuvent étre importantes tout comme plus le temps de transition est faible et plus

les pics de courant peuvent étre importants.
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Figure 41 : Evolution du maximum de courant dans la ligne victime en fonction de d.

Lors d’un routage, il peut étre difficile de maitriser totalement la présence de différences de
marche entre les lignes. Pour pallier les risques de conversions de mode de propagation nous avons
donc proposé des solutions techniques a base de plots métalliques reliant les masses des différents
niveaux entre elles. Ces techniques sont largement inspirées par celles permettant la suppression du
mode pair sur une ligne coplanaire [48][47]. L objectif de ces plots est de réaliser le filtrage du mode
commun. Figure 42 et Figure 43 nous comparons les paramétres S,; de structures comprenant une
différence de marche importante d=1500um, en présence ou non de vias métalliques connectant les
lignes de masse des niveaux supérieurs a celle des niveaux inférieurs. Les structures pour lesquelles
les masses sont reliées entre elles présentent un taux de conversion de 1’énergie d’un mode vers I’autre
trés fortement atténué par rapport a celle sans plots et cela sur I’ensemble des bandes de fréquences
étudiées de 0 a 50 GHz [46], [47], [49].
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Figure 42 : Comparaisons des paramétres de transmission de lignes couplées pour d=1500 um.
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Figure 43 : Comparaisons des paramétres de transmission de lignes coplanaires (Ground Signal
Ground GSG) pour d=1500 um.
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Lors de ces études sur les effets inductifs des interconnexions et sur le chemin de retour du
courant, nous avons volontairement négligé, pour des raisons de simplicité, les conducteurs des
couches métalliques ayant une direction perpendiculaire a celle des lignes conductrices considérées.
De plus, nous avons considéré les couches paralléles a I’axe de propagation comme des plans
métalliques pouvant servir de masse. Cela revient a négliger d’éventuels retours de courant dans les
lignes orthogonales telles qu’on peut les retrouver dans les architectures Manhattan classiques. Nous
avons cherché a valider cette approche. L’étude de I’influence des lignes orthogonales des niveaux
entourant les interconnexions considérées est abordée dans le paragraphe suivant qui d’une fagon
générale traite de la modélisation des interconnexions en tenant compte de leur environnement 3D

complexe.

4.  Modélisation d’interconnexions dans un environnement 3D complexe.

a. Influence de grilles métalliques sur les paramétres RLCG d’une ligne

Nous avons recherché a estimer l’influence de lignes orthogonales sur la propagation et
I’influence que peuvent avoir ces conducteurs perpendiculaires sur les paramétres RLCG d’une ligne
[50]. Pour cela nous avons effectué un grand nombre de simulations électromagnétiques de structures
telle que celle présentée Figure 44 [51]. Nous avons ensuite extrait les paramétres RLCG des lignes et
avons comparé les résultats obtenus a ceux ou I’ensemble des lignes paralléles (appelé grille par la
suite) est remplacé par un plan de masse parfait ou bien complétement négligé comme nous le
présentons Figure 45. Des exemples d’évolutions des paramétres R, L et C en fonction de la densité de
la grille intermédiaire sont présentés Figure 46.
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Figure 44 : Ligne de transmission en présence d’une grille métallique placée entre elle et le plan
de masse.
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Figure 45 : Illustration des deux cas limites considérés pour comparaison avec le cas d’une ligne
en présence d’une grille (Figure 44).
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Figure 46 : Variation fréquentielle des paramétres RLC d’une ligne en présence d’une grille
orthogonale pour différentes densités de grilles.

Le fait d’ignorer la grille dans la détermination des inductances et capacités linéiques peut ainsi
entrainer des différences atteignant 8% sur les inductances et autour de 20 % sur les capacités.
Lorsqu’on remplace la grille perpendiculaire par un plan de masse, 1’écart sur les inductances
approche cette fois les 20% tandis que I’erreur sur les capacités reste faible autour de quelques % et
atteignant au maximum 7% dans le cas de grilles peu denses [51]. Cette étude a également été
effectuée pour différents types de lignes comme des lignes microrubans ou des lignes de types
coplanaires en présence de grilles perpendiculaires a I’axe de propagation de la ligne. Nous avons
cherché a évaluer I’impact de la non-prise en compte de la grille pour le calcul des inductances
linéiques sur les caractéristiques temporelles comme les temps de montée ou bien encore les
délais[52]. Nous avons ainsi montré que si la différence sur les délais reste faible (< 5%) I’erreur
commise sur les temps de montée peut devenir importante (proche de 25%) notamment lorsqu’on se
place dans la plage inductive telle que définie par Ismael et al [34].

Pour conforter ces résultats, nous avons cherché a vérifier expérimentalement ces variations de
paramétres linéiques en présence de grille. Figure 47-a sont présentées les structures microrubans tests
réalisées au sein du laboratoire en technologie céramique multicouche. Elles se composent de lignes
microrubans d’impédance caractéristique Zc=50 2 en présence d’une grille placée entre la ligne et le
plan de masse inférieur. Figure 47-b nous présentons les structures de type lignes coplanaires que nous
avons réalisées. Elles sont constituées d’une ligne coplanaire 50 Q placée au-dessus d’une grille
métallique qui lui est perpendiculaire et sans la présence d une plan de masse.

Pour toutes ces structures, nous avons envisagé deux cas de figure concernant la grille : le cas
ou tous les éléments composant la grille sont connectés entre eux, et le cas ou I’ensemble des rubans
de la grille sont flottants ou non connectés entre eux. Ces grilles connectées et flottantes sont illustrées
Figure 48 dans le cas des structures coplanaires.

Grille

Ligne coplanaire

a) Structure microruban b) Structure coplanaire

Figure 47 : Photographie des structures de test réalisées en technologie multicouche
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Les mesures ont été effectuées sous pointes apres une calibration TRL (Thru Reflect Line). Les
mesures sur les structures microrubans et pour différentes densités de grille réalisées entre 0 et 10 GHz
sont présentées Figure 49. Ces résultats corroborent ceux obtenus lors des simulations. Il faut noter
que les valeurs des paramétres RLCG restent équivalentes que les éléments de grilles soient connectés
entre eux ou pas.

— grille

Eléments de la grille
flottants

Eléments de la grille
connectés entre eux

Figure 48 : Illustration des grilles « connectées » des grilles flottantes.
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Figure 49 : Variation des paramétres linéiques mesurés d’une ligne microruban en présence
d’une grille métallique orthogonale placée entre elle et la masse.
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Les résultats obtenus dans le cas de lignes coplanaires sont tout a fait équivalent a ceux obtenus
pour les structures microrubans. Lors de cette étude expérimentale nous avons mis en évidence
I’influence des niveaux de métallisation perpendiculaires sur les paramétres RLCG méme si ces effets
restent relativement faibles. Par contre lors des mesures nous avons constaté d’autres effets sur la
propagation apparaissant a plus haute fréquence et pouvant étre pénalisant pour la propagation des
signaux. Nous présentons ces phénomenes lors du paragraphe suivant.

b. Influence de grilles métalliques sur Ia propagation et développement d’une
modélisation circuit.

La longueur des lignes composant les grilles métalliques a une influence importante sur la
transmission. Lors des campagnes de mesure nous avons pu constater I’apparition de « zéros » de
transmission pour des lignes (microruban ou coplanaire) en présence de grilles métalliques composées
de rubans relativement longs. Ces perturbations de la transmission apparaissent a des fréquences
relativement élevées. A titre d’exemple, nous présentons Figure 50 les paramétres de répartition
mesurés et simulés (HFSS) d’une ligne microruban en présence d’une grille orthogonale dans la bande
de 0 a 50 GHz. Outre la trés bonne concordance entre simulations et mesures nous pouvons constater
I’apparition d’un « zéro » de transmission autour de 45 GHz dans le cas d’une grille flottante par
rapport a la masse et autour de 20 GHz lorsque la grille est connectée a la masse [53]. Le méme type
de comportement fréquentiel a été observé pour des lignes coplanaires en présence de grilles comme
cela est illustré Figure 51.

L’apparition de ces zéros sur la propagation peut entrainer une déformation importante des
signaux numériques se propageant sur ces lignes. Cette déformation est illustrée Figure 52 [54]-[56]
ou nous présentons, d’une part la comparaison du coefficient de transmission de structures en présence
de grille flottante ou connectée a la masse avec le spectre d’un signal numérique de fréquence 7 GHz
et de temps de montée de 20 ps (Figure 52-a). D’autre part nous présentons la comparaison temporelle
des signaux numériques en présence ou non de zéros dans la transmission (Figure 52-b). La fréquence
de 7 GHz du signal numérique a été choisie pour qu’elle corresponde a un zéro de transmission.
Compte tenu de I’influence que peuvent avoir des signaux ainsi que nous 1’avons illustré, nous avons
développé une modélisation circuits permettant une trés bonne prédiction des fréquences d’apparition
de ces zéros en fonction de la longueur de la grille [54]-[56].
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Figure 50 : Paramétres S mesurés et simulés d’une ligne microruban en présence d’une grille
métallique a) flottante et b) connectée a la masse.

Habilitation a Diriger des Recherches. Thierry Le Gouguec 45



Modélisation d’interconnexions et développement de nouvelles solutions... 46

e e e e e i e e e -

1 521 (simulation)
$21 (mesure)

"‘}R\sm (simulation)

§$11 (simulation) 521 (mesure)

-10 4 / A .10 4

511 (mesure)

511 (simulation)

511 (mesure)

Paramétres S (dB)
Paramétres S (dB)
Il

T T T T 1 40 T T T
o 10 20 30 20 50 ) 10 20 20 20 )

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

a) Grille flottante b) Grille connectée a la masse

Figure 51 : Parameétres S mesurés et simulés d’une ligne coplanaire en présence d’une grille
métallique a) flottante et b) connectée a la masse.
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Figure 52 : Mise en évidence de I’influence des zéros de transmission sur un signal numérique.

La modélisation circuit que nous avons développée a pour objet principal la prédiction des
risques d’apparition des « zéros » de transmission dus aux grilles et I’estimation des fréquences de leur
apparition. Le modéle que nous avons développé se base sur une analyse phénoménologique des
structures étudiées. Une ligne en présence d’une grille peut étre considérée comme une succession de
troncons ¢élémentaires constitués d’une ligne et d’un couplage capacitif entre elle et une ligne
constituant la grille. Cette modélisation est illustrée Figure 53 et Figure 54 représentant respectivement
le modele équivalent d’un trongon élémentaire d’une ligne coplanaire en présence d’une grille et le
modele circuit ADS® d’une ligne en présence d’une grille comprenant 9 lignes conductrices. Dans les
modeles proposés, I’impédance terminale de la grille est prise en compte a 1’aide d’une impédance Z¢y
qui peut étre différente de part et d’autre du ruban de grille. Le couplage entre la ligne de transmission
et la ligne de grille est un couplage capacitif modélisé par une capacité Cc dont la valeur est évaluée a
I’aide de la formule donnant classiquement la valeur des capacités « plan » entre deux conducteurs.
Les trongons de lignes sont eux caractérisés par leur impédance caractéristique Z¢ et leur facteur de

propagation y.
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Figure 53 : Schéma électrique équivalent d’un troncon élémentaire de ligne coplanaire en
présence d’une grille.
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Figure 54 : Schéma électrique équivalent (ADS®) d’une ligne en présence d’une grille composée
de 9 conducteurs métalliques

Cette modélisation a été vérifiée par confrontation avec des résultats de mesure et de
simulations électromagnétiques. Nous avons ainsi démontré la capacité de notre approche a prédire les
fréquences d’apparition des zéros de transmission en fonction de la longueur de la grille considérée.
Figure 55 nous présentons la comparaison entre les mesures et les simulations circuits basées sur notre
modélisation des parametres S d’une ligne microruban pour les deux cas de figure des grilles
flottantes ou reliées a la masse. Figure 56, nous présentons les fréquences d’apparition des zéros de
transmission sur une ligne microruban obtenus a 1’aide de notre modele pour différentes charges de la

grille c’est-a-dire circuit ouvert ou court-circuit.

Nous avons ¢galement montré que si I’influence des grilles est importante pour des structures de
dimensions relativement importantes de type PCB, cette influence reste plus réduite pour les
technologies CMOS intégrées ou les capacités de couplages sont faibles ce qui réduit ’amplitude du
zéro de transmission. Pour les technologies CMOS intégrées les grilles sont principalement mises a

profit pour réaliser des structures a ondes lentes [57] ce qui n’était pas 1’objet de nos travaux.
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Figure 55 : Comparaison des paramétres .S mesurés et obtenus a ’aide de notre modéle dans le
cas d’une ligne microruban en présence d’une grille.
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Figure 56 : Fréquence d’apparition des zéros de transmission pour une ligne de type microruban
en fonction de la longueur de la ligne de grille et dans différents cas de terminaison de la grille
(CC grille connectée a la masse ; CO grille flottante par rapport a la masse).

Suite aux travaux effectués par Yves Quéré lors de sa thése, avec Pierre-Marie Martin, nous
nous sommes plus particulierement placés dans le cadre des circuits imprimés multicouches et nous
avons cherché a caractériser 1’influence de grilles métalliques sur des lignes couplées microruban ou

coplanaire [58], [59] ainsi qu’a l’influence de I’orientation de la grille par rapport a la ligne de
transmission [60], [61].

Nous avons ainsi pu démontrer que la présence de grille peut impacter trés fortement la
propagation du mode commun de lignes couplées tandis que le mode différentiel est beaucoup moins
sensible a la présence de grilles. A titre d’exemple, le paramétre de transmission des modes communs
et différentiels de lignes microrubans et coplanaires couplées en présence d’une grille est présenté
Figure 57 et Figure 58 ci-dessous. Si des « zéros » apparaissent bien pour les modes communs a
différentes fréquences en fonction de la longueur de la grille, on peut constater que les modes
différentiels ne sont pas affectés par ces zéros [58], [59].
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Figure 57 : Mise en évidence de ’influence d’une grille sur la propagation des modes de lignes
couplées de type microruban.
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Figure 58 : Mise en évidence de I’influence d’une grille sur la propagation des modes de lignes
couplées de type coplanaire.

Cette étude sur les lignes couplées en présence de grille est un argument de plus pour
I’utilisation de la propagation sur le mode différentiel plutot que sur le mode commun.

L’orientation de la grille par rapport a I’axe de propagation des lignes a également une influence
importante sur la transmission. A 1’aide de dispositifs trés simples, nous avons étudié
expérimentalement ainsi qu’a ’aide de simulations HFSS, I’influence de I’orientation de la grille par
rapport a une ligne de transmission [60], [61]. Compte tenu des bons résultats obtenus a ’aide de notre
modélisation circuit, nous n’avons considéré qu’un seul ruban métallique pour modéliser la grille. Le
dispositif utilisé lors des campagnes de mesures est présenté Figure 59. Il se compose d’une ligne
microruban au-dessus de laquelle on vient placer une ligne métallique gravée sur un substrat FR4.

Cette ligne peut étre orientée suivant différents angles par rapport a la ligne microruban.

Nous avons développé une modélisation de la transmission sur une ligne en présence d’un
perturbateur en fonction de I’orientation de celui-ci. Le schéma équivalent que nous avons établi est
illustré Figure 60-a. Dans ce schéma circuit I’effet de 1’orientation de la grille est pris en compte a

I’aide de deux coefficients de couplage, le premier de type magnétique K, et le second de type
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capacitif Kc. Nous présentons les variations de ces deux coefficients en fonction de I’angle de
I’orientation entre la ligne et le perturbateur [61] Figure 60-b. Les comparaisons entre les résultats
issus du modéles et ceux obtenus par simulation HFSS sont illustrés Figure 61. Nous pouvons
constater une trés bonne concordance entre notre modélisation et les résultats HFSS et cela quel que
soit I’angle entre le ruban de grille et la ligne microruban.

substrai=:H ,=780um 5,~4.4 ig(5=0.02

a) Structure pour simulation HFSS® b) Photographie du dispositf de mesure

Figure 59 : Dispositif mise en ceuvre pour I’étude de I’influence de ’orientation de la grille par
rapport a ’axe de propagation d’une ligne microruban.

Enfin I'utilisation de cellules élémentaires pour traduire 1’effet de I’orientation d’une grille
composée de plusieurs rubans sur la transmission sur une ligne microruban est illustrée Figure 62.
Nous présentons la structure considérée Figure 62-a, le schéma équivalent composé de cellules
¢lémentaires cascadées Figure 62-b. Les comparaisons des coefficients de transmission mesurés, issus
de simulations électromagnétiques et obtenus a 1’aide de la modélisation circuit sont quant a eux

présentés Figure 62 c-e. L’accord entre notre modéle et les résultats de mesures ou de simulations sont
trés convenables et valides notre approche.

L’ensemble de ces résultats démontre 1’intérét de la modélisation que nous avons proposée. Ces
travaux sur les grilles et leur modélisation ont été remarqués par une startup ayant des problémes
d’interférences avec un composant qu’ils ont développé et des écrans tactiles capacitifs. Ce
composant peut €tre assimilé a une grille métallique nos travaux les ont intéressés et une collaboration
est en cours sur les aspects modélisations électromagnétiques des phénomenes.
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T ]
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angle 8°
a) Schéma équivalent pour un perturbateur : b)  Evolution des coefficients de couplages

magnétique K et capacitif K- en fontion de 8

Figure 60 : a) Schéma équivalent d’une ligne microruban en présence d’un perturbateur;
b) évolution des coefficients de couplages inductif K, et capacitif K¢ en fonction de 6.
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Figure 61 : Comparaison des paramétres § d’une ligne microruban en présence d’un
perturbateur métallique pour différentes orientations 8=15° et =45 °: a) perturbateur flottant
par rapport a la ligne microruban ; b) perturbateur relié a la masse de la ligne.
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Figure 62 : Etude de la transmission sur une ligne en présence d’une grille métallique suivant
différentes orientations : a) structure ; b) schéma équivalent ; c¢) transmission pour ¢=30°; d)
transmission pour &= 60° et e) transmission pour 6=90°.

Les interconnexions ne sont plus uniquement des interconnexions dans un plan, elles sont
maintenant & considérer dans les 3 dimensions de I’espace et ces aspects interconnexions 3D et
couplages avec I’environnement sont évoqués dans le paragraphe suivant.

5. Modélisation d’interconnexions 3D et des interactions avec leur

environnement.

Les travaux qui vont étre illustrés dans ce paragraphe correspondent d’une part aux travaux de
Bruno GARIBALDI [MR3] effectués lors de son stage de master 2 et surtout aux travaux que nous
avons effectués lors du projet Euripides MIDIMU-HD dans le cadre du post-doctorat de Najib MADHI
[PD2] co-financé par la département du Finistére (6 mois financés sur le projet Euripides et 12 mois
financés par CG29).
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Ici nous nous sommes principalement intéressés a la modélisation des interconnexions 3D dans
un environnement de type PCB multicouches notamment du fait du projet MIDIMU-HD dont
I’objectif était de réaliser des filtres hyperfréquences pour des applications de type « Backhaul »
autour de 45 GHz a partir de technologies PCB multicouches haute densité faible colit. Ce projet
Européen (Euripides) rassemblait plusieurs partenaires ; AT&S (Autriche) et Protecno (France) pour la
réalisation des circuits PCB, Panasonic (Autriche) pour la fabrication des substrats, Swerea et
Flextronics (Suéde) pour la caractérisation mécanique et thermique des circuits PCB réalisés, Thales
(France) Global Services étant chargé de la réalisation des tests, Thalés communications (France) était
le maitre d’ceuvre et le Lab-STICC avait en charge la conception des filtres, 1’étude de la tenue en
puissance, de la modélisation thermique et la caractérisation et la modélisation des interconnexions.
J’étais responsable de cette derniére partie du projet. Dans ce cadre, un financement de 6 mois de post-
doctorat était alloué sur cette thématique dans le projet MIDIMU-HD, financement qui a été complété
par 12 mois obtenus auprés du conseil général du Finistére (CG29).

L’environnement technologique du projet MIDIMU-HD se base sur des PCB multicouches
hautes densités réalisés a partir de substrats faibles pertes jusqu’a 50 GHz. Les différentes couches
métalliques peuvent étre reliées entre elles a 1’aide de trous métallisés (nommés vias par la suite).
Plusieurs technologies sont utilisées pour la réalisation de ces vias, une réalisation par pergage
mécanique permettant de relier entre elles I’ensemble des couches métalliques ou bien encore un
percage laser permettant de connecter deux couches adjacentes. Dans ce dernier cas on parle de
microvias et les fabricants de PCB intervenant dans le projet peuvent superposer (stacker) 3 de ces
microvias les uns au-dessus des autres. Les caractéristiques de la technologie PCB multicouche
développée lors du projet MIDIMU sont illustrés Figure 63 ou sont présentés 1’empilement réalisable
et une photographie de coupe de cet empilement présentant les dimensions de chaque couche
métallique et diélectrique.
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a) Possibilités technologiques en technologie PCB  b) Photographies de coupe de I’empilement et des
multicouches exemples de microvias (technologie AT&S)

Figure 63 : Présentation de la technologie PCB Haute densité développée et utilisée dans le cadre
du projet Euripides MIDIMU-HD.

Compte tenu des montées en fréquence les vias et microvias doivent étre pris en compte au plus
tot lors de la mise au point des cartes électroniques. Nous avons donc cherché a déterminer le modéle
équivalent de ces vias et microvias lors du stage de master 2 de Bruno GARIBALDI [MR3]. Ces
premicres études étaient basées sur une extraction d’un modele RLCG des vias a partir de simulations
¢lectromagnétiques. Ces travaux ont été repris lors du projet MIDIMU-HD et complétés par une
campagne de mesures sur des transitions réalisées a 1’aide de via entre des lignes placées a différents

niveaux de métallisation. Les résultats de mesures des paramétres S d’une double transition entre deux
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lignes microrubans placées au niveau de métallisation M1 et une ligne « stripline » placée au niveau
de métallisation M3 (voir numérotation des niveaux Figure 63) a I'aide de deux microvias stackés
(superposés) sont présentés Figure 64.
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Figure 64: Etude d’une double transition microruban-stripline en technologie PCB
multicouches : a) structure ; b) parametres S mesurés.

Si les mesures des paramétres S présentent une allure tout a fait conforme aux prévisions
jusqu’a 30 GHz, au-dela de cette fréquence des « zéros » de transmission apparaissent. Ces zéros
peuvent entrainer de gros disfonctionnement si 1’on travaille dans cette bande de fréquence. De fagon a
identifier les causes de ces perturbations, nous avons réalisé une étude électromagnétique a base de
simulations en éléments finis (HFSS®) de différentes transitions. Nous avons notamment envisagé
différents cas de frontiéres pour les empilements. Nous avons ainsi considéré le cas ou 1’ensemble des
couches est blindé par des vias métallisés reliant I’ensemble des plans conducteurs entre eux, et le cas
ou aucun via n’est utilisé pour relier les différentes couches de I’empilement. Dans ce dernier cas les
frontiéres de la structure peuvent étre considérées comme des circuits ouverts. Les structures étudiées
consistent en une double transition entre des lignes microruban placées au niveau de métallisation M1
et une ligne stripline placée au niveau de métallisation M3, les transitions étant réalisées a 1’aide de 2
microvias superposés. Ces structures sont illustrées Figure 65, et 1’évolution fréquentielle des
paramétres de transmission est présentés Figure 66. Sur ces derniéres figures nous avons également
affiché la répartition du champ électrique dans la structure aux fréquences d’apparition des zéros de
transmission. Nous pouvons ainsi constater que les zéros correspondent a un transfert d’énergie du
mode guidé autour des lignes vers un mode de la cavité créée par les plans métalliques des niveaux
M2 et M4 et de leurs fronticres.
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Figure 65 : Structures analysées pour la mise en évidence du couplage avec les modes de cavités.
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Figure 66: Paramétres de répartition de double transition microruban stripline avec
visualisation des champs aux fréquences d’apparition des zéros de transmission.

Afin d’estimer et de prévenir les risques d’apparition de ces couplages entre les modes guidés et
les modes des cavités SIW (Surface Integrated Waveguide) nous avons complété une modélisation
basée sur I’analyse de la circulation du courant dans une structure constituée d’une transition par vias
entre deux lignes microrubans placées de part et d’autre de deux plans métalliques et de la
détermination des modes de cavités [62]-[64]. Cette structure et le schéma équivalent que I’on a défini
sont présentés Figure 67.
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Figure 67 : Via traversant 2 couches de métallisation d’une structure PCB et schéma équivalent
associé.

Le courant direct /; circule a travers la ligne supérieure puis passe par le via et enfin a travers la
ligne du niveau inférieur. Ce courant direct génére des courants de retour circulant dans les plans de
masse des lignes inférieur et supérieur (courant /,, et I,;). Pour compléter ces retours de courant un
courant /; circulant entre les deux plans métalliques doit exister. Ce courant traverse une impédance
appelée « Impédance des plans paralleles » Zpp qui est ’image des modes pouvant exister entre les
deux plans métalliques. Le schéma électrique équivalent de cette transition est donc celui de la Figure
67-b. Dans le cas d’une structure comprenant plusieurs ports, 'impédance Zpp est transformée en une
matrice impédance traduisant 1’ensemble des couplages entre les ports au travers de la cavité [65],
[66]. Afin de prendre en compte le fait que les frontiéres des cavités ne sont pas parfaites c’est-a-dire
des court-circuits électriques parfaits ou des court-circuits magnétiques parfaits, nous avons introduit
la notion de dimensions effectives de la cavité tenant compte de la nature de ces frontiéres. Nous
pouvons ainsi considérer des frontieres de type CCE, CCM ou bien réalisées a 1’aide de trous
métallisés ou bien encore des frontiéres ouvertes. Un utilitaire développé sous Matlab® permet la
détermination des matrices impédances [Zpp| qui sont alors aisément utilisables dans un simulateur
circuit tel qu’ADS®. Figure 68 nous présentons une image de I’interface de cet outil de détermination
des matrices impédances des plans paralléles [Zpp] ou ’on peut considérer des fronticres différentes

suivant deux orientations orthogonales de la cavité.
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Figure 68 : Image de I’interface de I’utilitaire de détermination des matrices impédances [Zpp].

Pour illustrer la capacité de notre approche a bien prédire les risques d’apparition de

dégradations des signaux dans une structure PCB multicouches, nous avons confronté les résultats de

notre approche circuit aux mesures d’un filtre stripline placé au niveau de métallisation M3 et excité a

I’aide de deux lignes microrubans situées au niveau M1. Pour chaque transition deux microvias

superposés relient les niveaux M1 et M3. Figure 69 nous présentons d’une part la structure du filtre et

d’autre part le schéma équivalent utilisé pour sa modélisation circuit. Enfin la bonne concordance

entre les résultats de mesures et ceux issus de la simulation circuit est illustrée Figure 70.
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Figure 69 : Filtre stripline passe bande en technologiec PCB multicouches et son schéma

équivalent circuit associé.
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Figure 70 : Comparaison des parametres .S mesurés et simulés avec le modéle circuit.

Notre approche circuit a également été validée sur de nombreux cas de figure et notamment
pour des cas ou les frontiéres sont différentes suivant les bords de la cavité ou bien encore des cas ou il
y a plusieurs cavités superposées pouvant avoir des frontiéres de natures différentes [65].

Notre modélisation permet ainsi d’estimer rapidement les risques de détérioration des signaux
au plus tot lors de la conception et donc de prendre des mesures ou d’établir des régles de design
limitant les effets indésirables. Pour éviter ces effets, nous avons cherché a limiter 1’excitation des
modes de cavités au niveau des transitions. Une fois encore la maitrise des chemins de retour du
courant est la solution. Ainsi pour réduire les risques d’excitation des cavités nous avons utilisé des
microvias reliant entre eux les plans de masse constituant ses fronti¢res supérieure et inférieure. Ces
microvias sont placés au plus prés des transitions qui sont les sources excitations des cavités. Nous
avons analysé le nombre de vias nécessaires et montré que trois microvias connectant les masses
permettaient d’éliminer sur une large bande de fréquence les risques de conversion d’énergie des
modes guidés vers les modes de cavités [67]. Ces résultats sont illustrés Figure 71, ou nous présentons
la structure d’un filtre en technologie stripline excité¢ au travers de deux transitions « microruban-
stripline » réalisées a 1’aide de 2 microvias superposés traversant le plan de masse du niveau M2. Les
résultats de mesures du filtre en présence ou non de vias reliant les masses M2 et M4 entre elles sont
présentés Figure 71-b. L’utilisation de microvias reliant les plans de masse au plus pres de la transition
permet d’éliminer les zéros de transmission dans la bande passante ainsi que d’améliorer 1’adaptation
du filtre. Lors d’une conception multicouche il est donc nécessaire de maitriser les retours de courant
au plus pres des vias de connexions afin de limiter les risques d’excitation des modes de cavités. Des
résultats similaires ont également été obtenus dans le cas d’une transition simple entre lignes
microrubans et stripline ou bien encore dans le cas de stubs striplines excités au travers d’une ligne
microruban.
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Figure 71 : Etude d’un filtre stripline en technologie PCB multicouches en présence ou non de
vias connectant les plans de masse M2 et M4 au plus prés des transitions entre la ligne
microruban d’accés et la ligne stripline.

6. Conclusion.

Dans ce chapitre, j’ai résumé mes activités de recherche concernant la modélisation des
interconnexions et notamment le souci de développer des modélisations simples et permettant
I’estimation la plus précise et le plus rapidement possible des effets des interconnexions. Les
collaborations avec les spécialistes de la réduction de modéles ont permis la démonstration de la
puissance des techniques développées par I’équipe de Noél Tanguy. La validation d’approches
phénoménologiques développées en collaboration avec le LIRMM de Montpellier a également permis
d’obtenir des modeles permettant I’estimation fiable de paramétres tels que le niveau de sur tension ou
les temps de montée a 1’aide de simulations circuit trés rapides.

Avec la montée en fréquence, la prise en compte des effets inductifs des interconnexions est
devenue de plus en plus nécessaire. Cette problématique a été abordée du point de vue de la notion
d’inductance de boucle et donc de la nécessité d’identifier correctement les chemins de circulation des
courants. Nous avons notamment évalué le nombre de conducteurs nécessaire a une détermination
réaliste de I’inductance de boucle et développé des techniques d’extraction performantes basées sur la
connaissance des matrices impédances linéiques. Nous avons également proposé une méthode
permettant de déterminer des matrices réduites ou les masses sont regroupées en une masse
équivalente plus faciles a manipuler. Lors de ces études nous avons également estimé la nécessité de
prise en compte des effets fréquentiels sur la détermination des chemins de retour du courant et donc

de I’inductance de boucle.

Les interconnexions n’étant pas isolées dans leur environnement, la derniére partie de ce
chapitre porte sur la modélisation d’interconnexions dans un environnement 3D complexe. Nous

avons ainsi développé des modeles circuits traduisant le couplage entre une ligne et des grilles
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métalliques, mais également modélisé le couplage entre des vias et des cavités dans une structure PCB
multicouches.

La propagation sur une interconnexion n’est donc pas un long fleuve tranquille, et les signaux
propagés peuvent subir de nombreux phénomeénes les perturbant, les modifiant, les distordant et
pouvant donc entrainer une perte d’information. Si les modeles décrits lors de ce chapitre permettent la
prédiction de ces phénomenes, il est tout aussi important de proposer de nouvelles solutions aux
interconnexions filaires classiques afin de limiter leurs effets indésirables. L’objectif de ces nouvelles
approches est de permettre 1’augmentation ou la conservation des performances des circuits
¢lectroniques en termes de débit et de puissance de calcul et une diminution de la consommation due

aux réseaux d’interconnexions. Ceci est I’objet du prochain chapitre.
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III. Développement de nouvelles solutions pour les interconnexions au

sein des cartes et puces électroniques.

1. Introduction.

Comme cela a été dit et démontré lors du chapitre précédent, les interconnexions entrainent de
nombreux risques de déformation des signaux et donc d’erreurs, elles limitent la montée en fréquence,
elles entrainent une consommation importante. Pour résumer, elles constituent maintenant le goulot
d’étranglement pour I’augmentation des performances des circuits électroniques qu’ils soient intégrés

ou imprimes.

Pour pallier les limitations engendrées par les interconnexions filaires classiques plusieurs voies
de recherche sont actuellement envisagées. Certaines voies concernent I’architecture des systémes sur
puces avec notamment le développement des réseaux sur puces (Network on Chip ou Noc) [68][69]
permettant une parallélisation importante des opérations. A cdté de ces évolutions architecturales
beaucoup de travaux concernent le développement de nouveaux types d’interconnexions dont les
principales voies sont les interconnexions 3D [69], les interconnexions optiques [70]-[72], I'utilisation
de nanotubes de carbone (Carbon Nanotube CNT) pour réaliser les interconnexions [73], les
interconnexions RF guidées [74][75], [76] et les interconnexions radios [77], [78].

Chacune de ces approches présente des avantages et des inconvénients qui sont listés ci-apres.

a. Interconnexions 3D

Les interconnexions 3D consistent a utiliser la 3™ dimension de 1’espace pour superposer les
couches et répartir les interconnexions sur plusieurs niveaux de métallisation et ainsi de réduire la
longueur des interconnexions reliant plusieurs blocs fonctionnels entre eux. Cette approche est
présentée Figure 72 ou la diminution de la longueur totale d’une interconnexion dans un
environnement 3D par rapport a celle ou les blocs fonctionnels sont dans le méme plan est illustrée.

Ces technologies 3D permettent d’obtenir d’importantes densités d’intégration tout en réduisant
la longueur des interconnexions ce qui se traduit par des temps de propagation plus courts, des pertes
plus faibles et des risques de déformations des signaux réduits. Ces avantages sont obtenus pour un
cotit de production faible et les technologies restant compatibles avec les technologies classiques [69].

Interconnexion globale Interconnexion 3D

Figure 72 : Illustration de la réduction des longueurs des interconnexions globales par
I’utilisation de structures 3D.

Cependant 'usage des interconnexions 3D patit de différents inconvénients comme un routage

plus complexe que pour les interconnexions classiques [79], un management de la répartition de la
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température dans les différentes couches complexes également [80] et un déficit de modéles traduisant
leur effets [81], [82].

b. Interconnexions optiques

L’utilisation d’interconnexions optiques pour remplacer les interconnexions filaires classiques
est une solution prometteuse notamment si I’on considere les débits d’informations pouvant circuler
sur ce type d’interconnexions [71]. Les interconnexions optiques s’apparentent aux fibres optiques,
elles ont une bande passante importante permettant des débits ¢levés. La consommation d’une liaison
optique est pratiquement indépendante de la fréquence de travail. 11 est par ailleurs possible d’obtenir
des domaines de fréquences et de distances pour lesquels la consommation d’une liaison optique est
inférieure a celle d’une liaison électrique comme cela est illustré Figure 73 [83]. Elles sont
principalement envisagées pour remplacer les interconnexions des niveaux globaux qui sont les plus
longues au sein d’une puce électronique [72] mais également pour étre intégrées dans les cartes
¢lectroniques de type PCB [84].

Colt

Interconnexion
électrique

Interconnexion
% |
optique ————==

-

10 102 103 104 10°

Fréquence de communication (MHz)
Figure 73 : Comparaison du coiit des communications optiques et électriques en fonction de la
fréquence [83].

Malgré leur intérét certain, les interconnexions optiques nécessitent encore beaucoup de travaux
notamment pour assurer la compatibilité des technologies optiques et CMOS. A titre d’exemple, le
projet ANR ULTIMATE [85], et le projet financé par le labex COMINLABS « 3D optical Manycore »
[86] tentent de lever ce verrou technologique. A cause des difficultés de réalisation de circuits optiques
tout intégrés en technologie CMOS, les interconnexions optiques restent au stade de laboratoire et
elles ne semblent pas prés d’étre intégrées a court terme par les industriels.

c. Les interconnexions a4 nanotubes de carbone ou 4 base de graphéne.

Depuis leur observation en 1991 puis 1993 par S. lijima et al [87], [88], les nanotubes de
carbones (Carbon Nano Tube (CNT)) de par leur propriétés conductrices supérieures a celle du cuivre
et leur capacité a supporter des densités de courant environ 1000 fois supérieures, sont des candidats
trés sérieux pour la réalisation des interconnexions au sein des puces électroniques. De plus leur
caractere semi-conducteur les rend également trés intéressants pour la réalisation de transistors et donc

de fonctions électroniques [73].

Le graphéne constitué d’une couche d’un atome de carbone présente des performances

¢lectriques et mécaniques tout a fait remarquables. Du point de vue électrique son caractére
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conducteur semble trés prometteur pour la réalisation d’interconnexions dans les circuits
microélectroniques [89]. Cependant la maitrise de fabrication et de dépdt de ces matériaux ne semble
étre réalisée qu’en laboratoire. Il faut que cette maitrise soit grandement améliorée pour assister au
développement industriel de ces technologies.

Les nanotubes de carbones ou le graphéne risquent fort de se développer rapidement au niveau
de la microélectronique voire de la nanoélectronique, par contre leur utilisation pour la réalisation de

cartes électroniques, ¢’est-a-dire a une échelle beaucoup plus grande n’apparait pas envisageable.

d. Interconnexions radiofréquences RF

Une des alternatives aux interconnexions classiques proposées par 'ITRS [17] est le principe
d’interconnexion radiofréquence ou interconnexions RF. Les signaux numériques ne sont plus
véhiculés en bande de base, mais ils sont transportés a I’aide d’un signal porteur a haute fréquence.
Plusieurs approches sont envisageables, une approche guidée ou les signaux hyperfréquences sont
véhiculés sur une ligne de transmission de type microruban, coplanaire, stripline... et une approche ou

les signaux sont radiodiffusés, on parle alors d’interconnexions sans fils ou d’interconnexions radio.

Ces techniques ne nécessitent pas a priori de développement technologique important comme
ceux nécessaires pour I’émergence des interconnexions optiques ou a base de graphéne, et ¢’est vers

ces approches que nous avons cherché a trouver des solutions aux interconnexions classiques.

Ces travaux ont principalement été effectués dans le cadre de la thése d’Yves Constant Mombo
Boussougou [D3] et des travaux de master 2 de Nadjib Rhojdi [MR5], Mohamad Hamieh [MR2] et
Madhi Srour [MR1]. Najib Mahdi a également participé a ces travaux sur des techniques
d’interconnexions RF lors de son contrat post-doctoral [PD2].

Lors de la suite de ce chapitre, nos travaux sur les interconnexions RF Guidées et notamment les
acces physiques aux lignes RF seront tout d’abord présentés. Dans un second temps je présenterai les
recherches sur les interconnexions sans fils que nous avons commencé a mener. Cela me permettra la
mise en perspective des travaux que je compte développer dans les prochaines années et que je
développerai dans le 4™ chapitre de cette partie consacrée a mes activités de recherche.

2. Interconnexions RF Guidées.

Les interconnexions RF guidées ne sont pas de nouvelles technologies d’interconnexions
comme le peuvent étre les interconnexions optiques ou les interconnexions & bases de nanotubes de
carbone ou de graphéne, mais des interconnexions métalliques classiques pouvant s’apparenter aux
lignes de transmission utilisées dans le domaine des hyperfréquences. L’objectif de ces
interconnexions est de véhiculer simultanément plusieurs bits d’informations sur un seul support. On
peut ainsi espérer remplacer les bus de données classiques au sein des circuits intégrés ou imprimés
par une seule ligne. L’utilisation d’une seule ligne de transmission présente plusieurs avantages
comme une réduction des phénomenes de diaphonie entre lignes, une meilleure maitrise des délais de
propagations, une réduction des surfaces dédiées aux interconnexions et une réduction de la
consommation due a un nombre de répéteurs réduits. Le principe des interconnexions RF guidées est
présenté Figure 74 ou sont comparées les approches des interconnexions classiques et des

interconnexions RF guidées dans le cas d’un bus 4 conducteurs.
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Dans le cadre de la thése d’Yves Constant Mombo Boussougou [90], nous avons étudié¢ divers
aspects des interconnexions RF Guidées, notamment différentes techniques d’acceés multiples
permettant le transfert simultané d’informations sur le méme guide d’ondes. Nous avons également
abordé¢ les bases des techniques de modulation RF a mettre en ceuvre pour ce type d’interconnexions.
Nous avons effectué¢ une étude de différents canaux de transmissions et des méthodes d’acces
physiques a ces lignes de transmission. Enfin deux exemples de modélisation globale
d’interconnexions intra-puces ont été entrepris.

Transmission de 4 bits d'information

Circuit A Circuit B

1]

| - Couplages parasites

Buffers

a) Bus d’interconnexions classique avec les répéteurs

Signal haute fréquence

b

Circuit A

Circuit B

Interface

d'émission

[ 111

uondasal ap

[ 111

b) Interconnexion RF Guidée
Figure 74 : Comparaison des interconnexions classiques et des interconnexions RF guidées.
a. Evaluation des techniques d’accés multiples.

Les techniques d’acces multiples ont une grande importance pour les interconnexions RF, elles
doivent permettre la transmission simultanée de plusieurs bits d’information a des débits élevés, étre
simples a mettre en ceuvre et entrainer la consommation la plus faible possible.

Différentes techniques d’acces multiples sont envisagées comme : les acces basés sur une
répartition temporelle de I’accés au canal (TDMA Time Division Multiple Access), les acces basés sur
une répartition fréquentielle des acces (FDMA Frequency Division Multiple Access) ou bien encore
une répartition par code (CDMA Code Division Multiple Access) [91].

Lors de la thése d’Yves Constant Mombo Boussougou, nous avons recherché a déterminer les
contraintes sur les propriétés des canaux de transmission impliquées par ces différents modes d’acces.
Nous avons notamment évalué¢ les bandes passantes nécessaires pour les supporter. Nous nous sommes
principalement concentrés sur les modes d’accés FDMA et CDMA qui nous semblent les plus

prometteurs [92].

La technique d’accés multiple basée sur une répartition de I’information sur plusieurs
fréquences FDMA est illustrée Figure 75. Elle consiste a allouer a chaque utilisateur ou a chaque

message une fréquence particulieére. De ce fait il est possible de transmettre simultanément plusieurs
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messages portés par différentes fréquences. A la réception il suffit de séparer les différentes

fréquences porteuses pour retrouver les différents messages.

Récepteur

Emetteur
————t

Vin1 ! ﬂ%
1
1

Vin2 ! Fig

) F T Friquence

Ligne de transmission

Modulation Démodulation

Figure 75 : Principe d’une interconnexion RF a accés multiples de type FDMA.

Nous avons modélisé ce type d’accés dans le cas de la transmission de 4 signaux numériques de
fréquences 1.5 GHz et présentant des temps de montée de t» = 25 ps. La transmission simultanée est
effectuée a I’aide de 4 signaux modulés en amplitude ayant des fréquences porteuses différentes de :
25, 45, 65 et 85 GHz. Nous avons considéré une ligne de transmission microruban de longueur L=10
mm et de largeur W=20 um réalisée sur un substrat SiO2 (g=4) d’épaisseur H=10um [74]. Nous
avons modélisé un accés capacitif a la ligne de transmission a 1’aide de capacités de 10 fF placées
d’une part entre les différents émetteurs et la ligne microruban et d’autre part entre la ligne et les
récepteurs.

Le schéma pour la simulation ADS® de ce systéme ainsi que I’allure des signaux temporels
obtenus a la réception sont présentés Figure 76. Cette étude, bien que trés simple, montre la possibilité
de réalisation d’accés multiples

\

a partir d’'une répartition fréquenticlle de I’information. Elle
nécessiterait une étude plus approfondie sur les possibilités de réalisation réelles d’un accés a
répartition de fréquences, afin évaluer ses performances en termes de consommation, de débits et
complexité de mise en ceuvre. Une étude approfondie des transmetteurs et des récepteurs RF est
nécessaire. Plus particuliérement la génération de signaux tres hautes fréquences comme ceux a 65 ou
85 GHz doit étre étudiée ainsi que la conception des filtres de réception qui peuvent s’avérer difficiles
a réaliser notamment en technologie CMOS.
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a) Schéma pour simulation ADS b) Exemple de réponses temporelles
Figure 76 : Mise en évidence de la possibilité d’interconnexions RF a accés multiples FDMA.
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La technique d’accés multiple basée sur une répartition par code CDMA est une technique qui
peut également &tre une solution trés intéressante pour la réalisation d’interconnexions RF. Cette
technique consiste a affecter un code binaire a chaque utilisateur ou a chaque message. Ces codes étant
orthogonaux entre eux un produit scalaire avec le bon code en réception permet la récupération du
message. A ’aide d’une simulation circuit sous ADS®, nous avons cherché a montrer la faisabilité de
cette technique dans le cadre des interconnexions RF guidées. Pour cela nous avons simulé la
transmission simultanée de 4 bits d’information sur un canal RF a I’aide d’un acces multiple CDMA et
d’une modulation d’amplitude [92]. Le synoptique de la modélisation mise en ceuvre est présenté
Figure 77. Le canal RF est dans ce cas une ligne de transmission caractérisée par une impédance
caractéristique Zc, une constante de propagation y et une longueur L. Les différents signaux temporels
ainsi que leur spectre a différents endroits de la chaine de transmission sont présentée Figure 78.

Emission et _ Réception

multiplexage CDMA Démultiplexage CDMA
______ . i s R A S Mt
L pn | e 3 |

ag——9o

B gly B : 3y |
l | moduiation démodulation | | I

5-g 58 | analogique analogique BEE = ;

| &2 e | 38 %-—m-n I
| ' | | ’ == = FBE |
| [ i |
I | [=E |
| : | : ?‘E_"L‘—%_-—Eél
| 5.5 a8 B8 Canal RF | |
| !HJ | | EEEE &
| = el

Figure 77 : Exemple de schéma ADS™ de modélisation d’une interconnexion RF a accés
multiples de type CDMA [90].

Cette étude, sans démontrer réellement la faisabilité ni déterminer le cofit de transport d’un bit
d’information, permet d’envisager ce type d’acces multiple par différentiation par code dans le cadre
d’interconnexions RF guidées. Des travaux plus approfondis sur la complexité de mise en ceuvre, les
codes les plus appropriés, la consommation et les débits envisageables restent nécessaires pour
réellement compléter ces études. L’objectif que nous visions lors de ces analyses consistait
principalement a obtenir une information sur les besoins en termes de bandes passantes que doivent
vérifier les canaux de transmission pour supporter ces multiplexages numériques.

Nous avons ainsi pu montrer que, quel que soit le mode d’accés multiples retenu, FDMA ou
CDMA, le canal de transmission doit étre large bande pour supporter soit les différentes fréquences

porteuses, soit I’étalement de spectre engendré par le codage binaire de 1’information.

Si les lignes de transmission peuvent étre considérées comme large bande, la facon de leur
transmettre 1’information peut avoir une grande importance sur les performances des interconnexions

RF. C’est cet aspect que je présente dans le paragraphe suivant.
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Figure 78 : Visualisation des signaux le long d’une chaine de transmission simulant une
interconnexion RF associée a un acces de type CDMA [90].

b. Analyse électromagnétique et caractérisation des accés aux lignes RF

Si nous considérons le synoptique d’une interconnexion radiofréquence tel que présenté Figure
79, plusieurs blocs ayant des fonctions différentes apparaissent clairement. On retrouve ainsi, les blocs
numériques correspondant au traitement numérique de I’information, puis nous trouvons le bloc
correspondant au traitement des accés multiples, le bloc représentant 1’émetteur-récepteur RF et enfin
le canal de transmission constitué d’une ligne de transmission et des couplages nécessaires pour
interfacer 1’émetteur-récepteur et le guide d’ondes.

Dans cette architecture, les lignes RF sont généralement des lignes planaires largement
maitrisées dans le domaine des hyperfréquences telles que les lignes microrubans, les lignes
coplanaires, les rubans coplanaires ou bien encore des lignes striplines [93][94]. Par contre le couplage
permettant le transfert de I’énergie des transceivers vers la ligne est un élément qui peut avoir un
impact important sur les caractéristiques de transmission du canal, notamment & cause des limitations
de bande passante et des désadaptations qu’il peut entrainer.

Bloc Mise en o Mise en Bloc
numénque forme des leednmbdunﬂf E forme des numeérique
A Sl -igne de transmission | ‘ somex 8

i
Canal de transmission

Figure 79 : Synoptique d’une interconnexion RF.

Pour réaliser ces couplages, plusieurs possibilités existent et nous avons cherché lors de la thése
d’Yves Constant Mombo Boussougou a évaluer ces couplages en termes de bandes passantes, de

niveaux de transmission et de facilité¢ de mise en ceuvre [90]. Les différents couplages considérés sont
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le couplage direct réalisé a 1’aide de vias, TSV (Through Silicon Via) ou de bonding (fil thermocollé¢),
le couplage capacitif, le couplage inductif, les couplages mixtes par trongon de lignes couplées ou bien
encore les transitions entre différentes lignes de transmission comme par exemple entre une ligne
microruban et une ligne fente gravée dans son plan de masse.

Les couplages directs a 1’aide de vias, de TSV ou méme de fil thermocollé ont du fait de leur
nature inductive, un comportement plutét de type passe bas. IIs ne permettent pas la suppression des
interférences en bande de base sur les lignes. De plus ces couplages sont figés physiquement, ils
n’offrent donc pas de solutions facilement reconfigurables ce qui nuit a la flexibilité d’utilisation des
interconnexions RF. De plus dans le cas ou I’interconnexion RF est utilisée pour connecter plusieurs
¢léments entre eux, c’est-a-dire dans le cas ou il existe plusieurs accés physique a la ligne, les
performances de la ligne se dégradent rapidement avec le nombre de connexions. Ce phénomeéne est
illustré Figure 80-a ou est présenté le schéma de modélisation d’une ligne de transmission 50 Q sur
laquelle plusieurs ports sont connectés directement. Figure 80-b sont présentés les coefficients de
transmission entre deux accés suivant le nombre d’utilisateurs (de ports) considérés. Plus ce nombre
est grand et plus le niveau de transmission est dégradé. Cela est dii a I’augmentation de 1I’impédance
vue de I’émetteur qui varie avec le nombre de connexions sur la ligne ce qui entraine une
désadaptation plus importante.

m1
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freq, GHz

a) Schéma d’une interconnexion RF avec 6 accés b) Coefficient de transmission S,; pour différents
directs cas de charge.

Figure 80 : Modélisation d’une liaison multi-ports a accés direct et évaluation de la transmission
en fonction du nombre de ports considéré.

Compte tenu des inconvénients des connexions directes a la ligne RF, nous avons
principalement analysé le comportement des couplages capacitifs et des transitions entre différentes
lignes [74], [92].

L’intérét de ces couplages réside dans leur flexibilité, leur simplicité de réalisation et leur
caractere passe-haut permettant de filtrer naturellement le bruit en bande de base. Ce type de couplage
rend les structures moins sensibles au nombre de ports connectés sur la ligne RF comme cela est
illustré Figure 810t nous présentons une structure similaire a celle de I’étude présentée précédemment
(Figure 80) mais ou les ports sont maintenant connectés a la ligne a travers des capacités de couplage
ayant une valeur de 50 fF. Lorsque le nombre de ports connectés a la ligne RF devient important, les
coefficients de transmission sont moins affectés lorsqu’on utilise des couplages indirects que dans le
cas de connexions directes.
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Figure 81: Modélisation d’une liaison multi-ports a acces capacitif et évaluation de la
transmission en fonction du nombre de ports considéré.

Pour les couplages capacitifs nous avons cherché a optimiser la transmission entre deux ports et
notamment a déterminer la meilleure combinaison capacité de couplage-impédance caractéristique de
la ligne. Pour cela nous avons effectué 1’étude théorique de la structure de la Figure 82 ou 1’on
présente une ligne de transmission terminée de part et d’autre par son impédance caractéristique Zc
afin d’éviter des réflexions a ces extrémités. Cette ligne est excitée par deux couplages capacitifs
modélisés par une capacité Cc. De fagon a prendre en compte le maximum de configurations possibles
nous avons tenu compte lors de notre modélisation de différents trongons de ligne ayant des longueurs
et des impédances pouvant étre différentes [74].
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Figure 82 : Schéma circuit pour I’optimisation de la fonction de transfert d’une interconnexion
RF a deux accés capacitifs.

Nous avons pu établir la fonction de transfert H(jw) = I;—O liant la puissance au point « O » a
I

celle injectée au point « I » en fonction des différents éléments du schéma équivalent c’est-a-dire les
valeurs des impédances caractéristiques Z.;,Z.5,Z.3 Z.4 €t Z., des longueurs L, L, L; L, et d, des
impédances des générateurs des charges des lignes d’acces (R,..R,) et des capacités de couplage C¢
[90]. Afin d’optimiser la fonction de transfert et d’étudier les performances de ce type de transition en
termes de bande passante, de platitude dans la bande en fonction des différents parameétres physiques
de la transition (impédances, longueurs, capacités...), nous avons développé un programme sous
Matlab™ calculant la fonction de transfert en fonctions des différents parametres. La Figure 83

présente ’interface graphique de cet outil.

Habilitation a Diriger des Recherches. Thierry Le Gouguec 67



Modélisation d’interconnexions et développement de nouvelles solutions...

68

B Interface FT — . = l=hEd
File  Edit View Inset Tools Desktop Window Help »
(o] [omor ) [ooven | O B e ] e
o1 o1 00|
0 T T T min X woleur
i i i 05 dmmy | s s
- AN . ) =

Il

“0t-f-

xSl —
7] R TR s i T i s s A R e 1 1 AT ] w D 1594
w | T 2 [ ER
| [P SRS SN SR MOPRON SOPNOI SO SRR SU: SOOI 4 Wl [T ] m [ sas
w L w O e
100 0 I I ] T 100
v T ] e e [e
W) L] =) L
- = i — ]
B T R T i (| el =
— .-

Figure 83 : Vue de l’interface graphique de I’outil
guidées a deux accés capacitif [90].

d’optimisation des interconnexions RF

L’utilisation de cet outil nous a permis d’évaluer I’influence des capacités de couplage ainsi que
I’influence de Iimpédance caractéristique de la ligne. Figure 84 nous présentons la variation du
module de la fonction de transfert H(j@ en fonction de la fréquence dans le cas ou la capacité de
couplage varie et dans le cas ou c’est I'impédance de la ligne qui varie. Comme on pouvait s’y
attendre, plus la capacité de couplage est importante et plus le niveau de transmission est important.
De méme, pour une capacité de couplage donnée, plus I’impédance caractéristique de la ligne est
grande et plus le niveau de transmission est important mais plus 1’ondulation du module de la fonction
de transfert ’est également. Dans ’ensemble les niveaux de transmission restent faibles de I’ordre

de -20 a -40 dB sur de trés larges bandes de fréquence.
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Figure 84 : Variation du module de la fonction de transfert en fonction de la fréquence.

Suite a cette étude, nous avons abordé la problématique de la réalisation pratique des couplages
capacitifs et notamment I’influence des technologies retenues pour les lignes de transmission. Nous
avons ainsi analysé a I’aide de simulations électromagnétiques fullwave (HFSS®) des couplages
capacitifs entre deux lignes microrubans placées a des niveaux de métallisation différents, ou bien
entre deux lignes coplanaires toujours placée a des niveaux de métallisation différents (Figure 85).
Nous avons également étudié différents couplages combinant des lignes CPW et des lignes
microrubans.
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Figure 85 : Exemple de structures de couplages capacitifs entre deux lignes de transmission en
vue de réaliser des interconnexions RF guidées.

Les résultats de comparaisons des paramétres S obtenus par simulation HFSS® pour les
différentes combinaisons de ligne d’acces d’interconnexion RF sont illustrés Figure 86. Au vu de ces
résultats 1’utilisation de lignes microrubans de part et d’autre de la transition semble étre la solution
permettant d’obtenir les niveaux de transmissions les plus importants. Cela s’explique aisément si I’on
considére la répartition du champ électrique entre les deux lignes qui dans le cas de deux lignes
microrubans est la plus favorable.
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Figure 86 : Paramétre S pour différentes configuration de couplage [74], [92].

Nous avons également abordé d’autre types de couplage comme les couplages mixtes réalisés a
I’aide de trongons de lignes couplées comme illustré Figure 87 ou sont présentés le modéle physique
utilisé pour les simulations HFSS® et le modéle circuit équivalent développé sous ADS®.
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Figure 87 : Exemple d’accés a une ligne RF microruban par couplage mixte.

Un exemple de coefficients de transmission et de réflexion obtenus aprés optimisation a 1’aide
du schéma équivalent est présenté Figure 88. Nous avons optimisé la longueur de la zone de couplage
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dans le cas de lignes réalisées sur un substrat de type FR4 (=4 et tg(5)=0,02). Les lignes d’accés ont
¢été dimensionnées pour obtenir une impédance de 50 (2. La longueur de la ligne RF a une longueur de
10 mm. La zone de couplage qui mesure 1,06 mm a été optimisée pour maximiser la transmission a la
fréquence de 20 GHz. Dans la zone de couplage, la largeur des lignes est 175 um et elles sont séparées
par un substrat d’épaisseur 50 um.

dB(S(3,4))
dB(S5(1,2))
dB(S(3,3))
dB(S(1,1))

60 1 . ' -60- I T 1 I
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
freq, GHz freq, GHz
a) Coefficient de transmission S, b)  Coefficient de réflexion Sy

Figure 88 : Comparaison des parameétres S issus de la modélisation EM et de la modélisation
circuit.

Outre le bon accord entre modélisation circuit et modélisation électromagnétique, nous avons
montré que ce type d’acces permet I’obtention d’une large bande passante (environ 120%) autour de la
fréquence de synthése qui est dans cet exemple de 20 GHz. Dans cette bande le coefficient de
transmission reste relativement plat et proche de -5 dB et I’adaptation inférieure a -10 dB. Cette
solution est prometteuse notamment si on se place dans le cas d’interconnexions RF guidées au sein
des cartes de type PCB multicouches.

Nous avons également analysé différentes configuration d’accés a la ligne RF comme les
transitions entre lignes microruban et lignes fentes [93], des couplages entre lignes a rubans planaires
[90]. Pour chaque type de transition nous avons développé un modéle circuit que nous avons validé a
I’aide de comparaisons avec des simulations électromagnétiques. L’intérét de ces modéles circuits est
de faciliter I’optimisation des transitions.

c. Analyse des performances pour des exemples d’interconnexions RF

Afin d’évaluer la complexité de mise en ceuvre, d’estimer sommairement les performances
espérées nous avons proposé I’étude de deux possibilités d’utilisation d’interconnexions RF. La
premiére solution testée est basée sur un acceés multiple de type FDMA et un couplage capacitif entre
les ports d’acces et la ligne RF. Pour la seconde configuration testée, nous avons considéré un acces de
type CDMA, une ligne de transmission de type fente ou 1’énergie est transmise par une transition
microruban —fente.

Le synoptique du premier exemple de communications est présenté Figure 89. Nous avons
considéré une ligne RF a laquelle on accéde au travers de couplages capacitifs. Le mode d’acces
multiple que nous avons envisagé ici est un mode d’acces FDMA a répartition fréquentielle des
données réalis¢ a I’aide d’une simple modulation d’amplitude (ASK). Pour des raisons de simplicité,

nous n’avons considéré que 4 voies de transmission possibles.
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Figure 89 : Synoptique d’une interconnexion RF pour communication intra-puce a acces
FDMA.

Afin d’effectuer des simulations assez réalistes, nous avons déterminé les paramétres de
transmission du canal de transmission a I’aide d’une simulation électromagnétique (HFSS®). Le canal
est composé d’une ligne RF d’impédance caractéristique Zc=50 (2 et de 8 acces également adaptés a
50 Q. Le couplage entre les acceés et la ligne RF est réalisé a 1’aide de 8 capacités planes comme
Pillustre la Figure 90 [90].

Accés2 Accésd Accésb  Accés?

Ligne radiofréquence

Acces1 Acces3 Accest Accés8

Figure 90 : Modéle HFSS du canal de transmission.

Les résultats des parameétres de transmission entre différents accés de part et d’autre de la
longueur de 10 mm sont illustrés Figure 91. Les coefficients de transmissions sont ici inférieurs a -15
dB et méme plus proche de -25 dB si I’on considére les transmissions entre les acces 2 et 3 et

respectivement 6 et 7.

Paramétres de transmission

F(GHz)

Figure 91 : Paramétres de transmission obtenus a ’aide d’HFSS.

A T’aide de ces résultats nous avons pu modéliser la transmission simultanée de 4 signaux entre
4 acces différents utilisant le méme canal RF. Dans cette modélisation les différentes fréquences
porteuses (F;=6GHz, F,=12 GHz, F;=18 GHz et F, =24 GHz) ont été choisies de telle fagon a avoir
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les niveaux de transmission les plus grands possibles. Les émetteurs RF considérés sont tous
équivalents. Ils consistent en une modulation d’amplitude réalisée par multiplication d’un signal
binaire a la fréquence de 0,5 GHz et de temps de transition 7,=7)= 200ps avec une porteuse
sinusoidale. En réception nous avons retenu un récepteur synchrone avec récupération de la porteuse
par filtrage. La démodulation s’effectue a ’aide d’un multiplicateur et d’un filtre passe bas. Afin
d’obtenir des niveaux de signaux exploitables, permettant notamment la commande de I’inverseur
CMOS et la récupération les signaux binaire, nous avons placé un amplificateur en sortie du

multiplicateur. Une vue du schéma de modélisation est présentée Figure 92.
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Figure 92 : Schéma complet pour la modélisation d’une interconnexion RF intra-puce basée sur
un mode d’accés FDMA.

L’analyse des signaux tout au long de la chaine de transmission, nous a permis d’estimer la
faisabilité d’une telle approche pour les interconnexions RF au sein des puces.

Cette architecture souléve plusieurs problemes. Les premiers sont liés au multiplexage
fréquentiel des signaux. En effet il semble difficile de réaliser plusieurs oscillateurs pour obtenir
plusieurs fréquences porteuses. La réalisation de multiplieurs de fréquences peut également étre
complexe a réaliser et consommatrice d’énergie. Un autre probléme de cette architecture concerne la
réalisation des récepteurs et notamment des filtres et des amplificateurs nécessaires a la reconstitution
des signaux. Dans I’exemple étudié, nous avons di insérer des amplificateurs présentant des gains
d’environ 80 dB pour permettre la commande des inverseurs de sortie ce qui représente une valeur de
gain trés importante. En ce qui concerne les filtres ils risquent également d’étre difficilement
intégrables en technologie CMOS. Cette technique d’accés FDMA nous semble donc peu réalisable
pour des communications intra-puce. Elle peut cependant étre envisageable pour le transport simultané
de quelques bits (1 ou 2) limitant le nombre de filtres a réaliser ainsi que pour la distribution d’horloge

[95][78] ce qui permettrait une simplification des arbres d’horloge.

La seconde configuration que nous avons analysée est basée sur 1’utilisation d’un mode d’acces
CDMA basés sur une répartition de 1’information sur des codes différents. L’objectif était d’évaluer la
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complexité de mise en ceuvre de cette approche. Le synoptique de la chaine de transmission envisagée
dans cette étude est présentée Figure 93.
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Figure 93 : Synoptique d’une chaine d’une interconnexion RF basée sur un accés CDMA.

Dans ce cas de figure, le multiplexage des signaux a émettre est numérique et réalisé a 1’aide de
codes de Walsh [96]. Afin de transporter les signaux sur la ligne de transmission hyperfréquence, les
signaux doivent subir une transposition de fréquence a I’aide d’une modulation avec une porteuse.
Dans I’exemple que nous avons traité, notre choix s’est porté sur une simple modulation d’amplitude
ASK, mais bien sur d’autres types de modulation peuvent étre envisagés. A I’aide du logiciel ADS®,
nous avons modélisé une chaine de transmission de 4 bits comprenant la multiplication des signaux
numériques avec leur code de Walsh, le multiplexage numérique par addition des signaux, la
modulation d’amplitude ASK, le canal de transmission RF représenté par ses paramétres S et la chaine
de réception avec démodulation analogique, démultiplexage des signaux par multiplications par les

codes correspondant et lissage des signaux ainsi obtenus. Un exemple de modélisation de la chaine
développée est illustré Figure 94.
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Figure 94 : Schéma de modélisation ADS d’une interconnexion RF.

Nous avons utilisé ce schéma de modélisation pour simuler la transmission d’information
binaire sur une double transition microruban-ligne a fente [92]. La structure de propagation est

présentée Figure 95-a. Elle a été congue en considérant un substrat FR4 de permittivité &=4.2
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d’épaisseur H=254 um. La ligne fente d’une largeur de W, =240 um et de longueur L, =20 mm
présente une impédance caractéristique de Z, =100 (2 Les lignes d’accés microruban ont une largeur
de 480 um ce qui correspond a une impédance caractéristique de Zy;,=50 2. Leur longueur est de
L,=5mm et la distance les séparant est de L=15 mm. Afin d’optimiser la transmission entre les lignes
microrubans et la ligne fente, deux stub de largeur Wy,,= 685 um et de longueur L,,=2 mm ont été
rajoutés sur les lignes microrubans. Les paramétres S de cette structure obtenus a I’aide de simulation
HFSS" sont présentés Figure 95-b.
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Figure 95 : Exemple d’interconnexion RF de type ligne a fente en présence d’accés microruban
et de ses parameétres S.

A partir de la modélisation circuit de cette interconnexion, nous avons simulé la transmission
simultanée de 4 signaux numériques ayant chacun un débit de 1.4 Gbits/s soit au total un débit
supérieur a 5 Gbits/s [90]. Une évaluation plus poussée de cette interconnexion a accés CDMA doit
étre réalisée notamment pour estimer la faisabilité du multiplexage numérique, la complexité de mise
en ceuvre tant du point de vue circuits numériques que des émetteurs récepteurs RF et bien sir pour
déterminer la consommation globale de cette interconnexion RF en vue de comparaison avec les autres
solutions d’interconnexion .

Ces études nous ont permis de prendre conscience que le développement d’interconnexions RF
pour des communications intra et inter-puces nécessite d’appréhender le probléme dans son ensemble,
de la définition des applications visées a la réalisation pratique des canaux RF en passant par la
réalisation des multiplexeurs numériques.

L’utilisation de couplages sans contact pour transmettre 1’information sur la ligne RF nous a
amené a envisager le cas ou I’on s’affranchit de la présence de cette ligne RF et ou I’information est
transportée sur un lien radio. C’est cette approche qui est développée dans le paragraphe suivant.

3. Interconnexions RF sans fils ou interconnexion radio.

a. Interconnexion sans fils pour réseaux sur cartes imprimées.

Les études réalisées sur les interconnexions RF sans fils ont principalement été effectuées avec
’aide de Pierre-Marie Martin lors des stages de Master 2 de Mohammad Hamieh et Madhi Srour ainsi
que durant une partie du post-doctorat de Najib Mahdi. Lors de ces études préliminaires, nous avons

recherché a évaluer la faisabilité de ces interconnexions radios, notamment en évaluant les
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performances envisageables en termes de niveau de transmission et de propriétés des canaux. Nous
nous sommes placés dans le cadre de la transmission sans fils au sein des cartes électroniques [97]. Le
concept que nous avons cherché a analyser ici est illustré Figure 96. Notre objectif a terme est de
remplacer le réseau d’interconnexions filaires classiques d’une carte par des liaisons sans fils. Cela
permettrait une plus grande compacité des dispositifs, une simplification importante des phases de

conception et notamment du routage des cartes et on 1’espére une réduction de la consommation.

Nous avons identifié certaines caractéristiques que doivent vérifier les antennes pour satisfaire
aux communications au sein d’un réseau sur cartes €électroniques. Ainsi les antennes doivent étre large
bande pour assurer des débits suffisants et supporter les techniques d’accés multiples comme nous
I’avons illustré dans le cas des interconnexions RF guidées. Les antennes doivent également é&tre
omnidirectionnelles pour s’affranchir des contraintes de positions et pour permettre une
communication équivalente avec 1’ensemble des autres circuits de la carte. Le rayonnement des
antennes doit se faire dans le plan de la carte électronique de maniére a optimiser les transmissions.
Enfin pour des raisons de compacités les antennes doivent présenter une surface réduite et étre
aisément intégrables [98][99].

Interconnexions filaires classiques Interconnexions sans fils

Circuits intégrés

PCB Board

a Network an board » classigue « Network on board » sans fils

Figure 96 : Principe des interconnexions RF sans fils sur cartes PCB.

Dans le but estimer les niveaux de transmission que 1’on peut espérer, nous avons choisi de
réaliser un démonstrateur bas cofit de transmission autour de 10 GHz. Nous avons retenu deux types
d’antennes répondant aux critéres €noncés précédemment. D’une part nous avons considéré des
dipdles rayonnants imprimés et d’autre part des antennes Vivaldi. Les géométries des deux antennes
réalisées pour la démonstration sont présenté Figure 97.
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Figure 97 : Géométries des antennes tests pour la démonstration de transmission sans fil sur
carte PCB.
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Ces antennes ont été réalisées sur un substrat RF35 d’épaisseur 760um ayant une permittivité
relative de gz=3.5 et une tangente de pertes a 10 GHz #g(9)=0.0025. Ces antennes ont été optimisées
pour rayonner a 10 GHz. Le diagramme de rayonnement des antennes isolées obtenu a I’aide de
simulations électromagnétiques est présenté Figure 98-a. Nous pouvons vérifier qu’elles rayonnent
principalement dans le plan E qui est celui qui nous intéresse. L’antenne Vivaldi présente un gain
maximum a 10 GHz de 5.8 dB tandis que le dipdle qui est plus omnidirectionnel, présente un gain de
2.8 dB. Ces antennes conviennent donc pour effectuer des communications en vis-a-vis. Les
comparaisons des coefficients de réflexion mesurés et simulés des deux antennes sont présentés Figure
98-b et c. Les deux antennes dipdle et Vivaldi vérifient une bande passante proche de 20% si I’on
consideére un coefficient de réflexion de -10dB [98], [99].

|511] endB
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Figure 98 : Caractéristiques des antennes réalisées en vue d’une démonstration de transmission
au sein d’une carte électronique de type PCB.

Nous avons ensuite effectué divers essais de transmission sans fils au sein d’une carte PCB en
présence ou non d’obstacles. Les différents cas de figures testés sont illustrés Figure 99. Nous avons
ainsi testé la transmission directe entre les deux antennes, la transmission en présence d’un circuit
intégré placé entre les antennes et la transmission entre les antennes en présence d’un ruban métallique
placé soit suivant I’axe de propagation soit perpendiculairement a cet axe [98], [99].
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Figure 99 : Illustration des différentes configurations de transmission étudiées.

Les résultats de mesures et de simulations de ces configurations sont présentés Figure 100. En
absence d’obstacles nous avons obtenu dans le cas de la transmission entre deux dipdles un niveau de
transmission supérieur a -20 dB, dans une bande de 8 & 12 GHz correspondant a une bande de 40%
autour de 10 GHz. Pour les communications entre les antennes Vivaldi nous avons mesuré une bande

de fréquence de 11 GHz dans laquelle la transmission reste supérieure a -20 dB, soit une bande
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d’environ 125% centrée autour de 8.85GHz. La présence d’obstacles entraine bien évidement une
diminution du niveau de transmission. Ainsi lorsqu’un circuit intégré est placé entre les deux antennes,
nous avons constaté une diminution d’environ 8 & 10 dB du niveau de transmission. Nous n’avons
constaté qu’une faible diminution d’'un dB du niveau de transmission en présence d’une seule ligne
perpendiculaire et méme une augmentation d’environ 1 dB dans le cas d’une ligne placée le long de

I’axe de propagation [98], [99].
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Figure 100 : Mesure et résultats de simulation des coefficients de transmission entre deux
antennes en présences ou non d’obstacles.

Méme si les niveaux de transmissions restent faibles, les résultats que nous avons obtenus
restent encourageants. A titre de comparaison, nous présentons Figure 101-b la comparaison des
niveaux de transmission obtenus d’une part par simulation EM d’une interconnexion RF guidée
constituée d’une ligne microruban 50 Q réalisée sur un substrat FR4 et excitée par des trongons de
lignes couplées (Figure 101-a) et d’autre part les niveaux mesurés entre deux antennes Vivaldi placées
sur un substrat FR4. Les distances entre les ports considérés sont identiques pour les deux exemples.
Si les niveaux de transmissions entre les deux antennes sont plus faibles que ceux obtenus avec
I’interconnexion RF guidée nous pouvons constater qu’ils présentent moins d’ondulation en basses
fréquences et que les pertes de I’interconnexion RF augmentent avec la fréquence notamment au-dela
de 10 GHz.
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Figure 101 : Comparaison des niveaux de transmission entre une interconnexion RF et
transmission entre deux antennes de type Vivaldi.
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b. Possibilité d’amélioration des canaux de transmission.

L’observation de I’amélioration d’1 dB de la transmission entre les deux antennes en présence
d’une ligne métallique orientée suivant ’axe de propagation par rapport au cas sans lignes, nous a
amené a envisager ’utilisation de grilles ou de damiers placés entre les antennes pour améliorer les
caractéristiques de transmission. Ainsi, dans le cas de transmission entre deux antennes en vis-a-vis,
I’utilisation d’une grille placée entre les antennes et orientée suivant I’axe de propagation (liaison a
Figure 102-a), nous a permis d’augmenter le niveau de transmission de 7 a 8 dB par rapport au cas
sans grille [100]. Par contre I’utilisation d’une grille perpendiculaire a 1’axe liant les deux antennes
liaison b Figure 102) entraine une détérioration importante (environ 10 dB) de la transmission. De
méme la liaison entre deux antennes adjacentes (liaison ¢ Figure 102) [100][101] est également trés
perturbée par la présence de la grille. Pour pallier ces effets négatifs, nous avons envisagé 1’utilisation
d’un damier placé au centre de I’anneau d’antennes (Figure 102-b). Dans ce cas de figure, nous avons
obtenu pour les transmissions face a face (liaison a) un niveau de transmission de 1 a 2 dB supérieur a
celui sans la présence du damier et des niveaux tout a fait équivalents entre antennes adjacentes
(liaison b). Ces résultats sont illustrés Figure 103 ou nous présentons les comparaisons entre les
coefficients de transmission mesurés entre deux antennes Vivaldi seules, en présence d’une grille
orientée suivant 1’axe de propagation et en présence d’un damier. A titre comparatif, nous avons
¢galement rappelé les niveaux de transmission obtenus par simulation EM de I’interconnexion RF de
la Figure 101-a.

a) Grille paralléle a la transmission

b} Grille orthogonale a la transmission :) sropﬂg‘d:ion entvis & ":; i e
c) Propagation entre antennes adjacentes ) TR RO e st
a) Réseau d’antennes en présence d’une grille b)  Réseau d’antennes en présence d’un damier

Figure 102 : Photographie des circuits utilisés pour I’étude de I’influence des grilles et damiers
sur la propagation.
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Figure 103 : Comparaison des coefficients de transmission mesurés entre deux antennes Vivaldi
en présence ou non de grille ou de damier ainsi qu’avec les coefficients de transmission d’une
interconnexion RF guidée.
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Pour valider ce concept a plus haute fréquences, nous avons congu et réalisé un démonstrateur
en technologie PCB multicouches utilisée lors du projet MIDIMU-HD et fonctionnant autour de 45
GHz. Ce dispositif est constitué¢ de deux antennes dipdles dimensionnées pour rayonner a 45 GHz
gravés sur le niveau M1 niveau supérieur du substrat multicouches. Les structures qui ont été réalisées
sont présentées Figure 104. Nous avons placé une grille et un damier au niveau de métallisation M3.
Les premiers résultats de mesures confirment les gains en transmission que I’on peut espérer comme
nous I’illustrons Figure 105. Nous avons ainsi obtenu une augmentation de 1 a 2 dB en présence d’une
grille perpendiculaire a ’axe de propagation.

H

Dipéle Grille /{ niveau M3 Damier niveau M3

Figure 104 : Circuits réalisés en technologie PCB multicouche de chez AT&S. Utilisation de
grille et de damier pour améliorer le niveau de transmission.
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Figure 105 : Coefficient de réflexion et de transmission mesurés dans le cas de transmission sans
fils entre deux antennes dipoles en technologie PCB multicouche de chez AT&S.

A partir des dipoles résonnant a 45 GHz utilisés précédemment, nous sommes en train de mener
plusieurs campagnes de mesures afin évaluer la propagation au sein d’une carte PCB comprenant
plusieurs circuits sur lesquels sont fixés les antennes. Une photographie d’une des structures
envisagées est présentée Figure 106. Lors des premieres mesures nous avons obtenus des niveaux de
transmission faibles proches de -30 a -35 dB dans la bande de 40 a 50 GHz. La présence des broches
de connexions des circuits intégrés sont trés perturbatrices pour la propagation des ondes ce qui
explique ce faible niveau de transmission entre antennes. De plus 1’ensemble des plans métalliques
présents sur la carte PCB ne favorise pas la propagation d’un champ électrique dont I’orientation leur

est paralléle.
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Antenne dipole

Figure 106 : Exemple de circuit de mesure pour des transmissions radio a 45 GHz sur board.

Malgré des niveaux de transmissions qui sont faibles, les interconnexions RF sans fils nous
paraissent prometteuses et elles sont au ceeur des projets que je compte développer dans les années
futures. Ces projets sont détaillés dans la partie projets a 4 ou 5 ans de ce rapport.

4. Conclusion

Les interconnexions classiques sont aujourd’hui un frein au développement de circuits et puces
¢lectroniques plus rapides et plus puissants. Dans ce paragraphe j’ai présenté mes travaux sur les
interconnexions RF qui peuvent étre une alternative trés intéressante pour remplacer les
interconnexions les plus longues. Dans le cadre de la thése d’ Yves Constant Mombo Boussougou nous
avons initié 1’étude des interconnexions RF guidées. Nous avons ainsi abordé différents modes d’accés
multiples pouvant étre utilisés et notamment les modes d’accés de type FDMA et CDMA. Cela nous a
permis d’estimer les caractéristiques en termes de bande passante que doivent vérifier les
interconnexions RF. A 1’aide d’outils et de mod¢les que nous avons développés nous avons analysé
plusieurs maniéres de coupler de I’énergie avec une ligne de transmission. Enfin a I’aide de
simulations numériques, nous avons pu estimer la faisabilit¢ de deux types d’interconnexions RF
guidées. Un manque de temps et de financement ne nous a pas permis de développer suffisamment nos
travaux pour conclure sur le réel intérét des solutions que nous avons proposées. Cependant, compte
tenu des travaux qui ont été développés par la suite dans le cadre de I’ANR WiNoCoD [75], [76] nous
pensons que les interconnexions RF guidées peuvent étre trés intéressantes notamment pour réaliser
les connexions au sein des NOCs (Network on Chips). Ces études nous ont également convaincu que
I’utilisation d’un codage CDMA est la voie de recherche a privilégier pour ces interconnexions RF. De
plus ces travaux sur les interconnexions RF guidées nous ont permis d’appréhender plus rapidement la
problématique des interconnexions sans fils.

Pour gagner en flexibilité et pouvoir mettre en place des techniques de broadcast efficaces, nous
avons initié I’étude des interconnexions RF de type radio c’est a dire sans support autre que I’espace
libre pour la propagation de I’information. A I’aide de réalisations assez basiques nous avons pu
¢valuer dans différentes conditions les transmissions entre deux antennes placées sur une carte
¢lectroniques. Ces premiers travaux nous ont encouragés a rechercher des financements pour
développer ces approches. C’est ainsi que j’ai pu participer trés activement au dépdt en 2015 et de
nouveau en 2016 de dossiers auprés du labex COMINLABS et auprés de I’ANR sur le développement
de ces interconnexions RF sans fils. Ces projets sont développés dans la partie de ce rapport traitant de

mes projets a 4 ans.
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IV. Projets de recherche a 4 ans.

Pour les prochaines années, je compte principalement développer mes activités de recherche
autour du développement de nouvelles solutions d’interconnexions sans fils pour des communications
intra et inter-puces. Je compte a plus long terme développer mes activités dans le domaine des
dispositifs hyperfréquences et notamment dans le développement de nouvelles solutions d’antennes
compactes et orienter mes activités vers des applications sub-terahertz voir terahertz. Je vais aborder

un peu plus en détail ces différents projets de recherche.

1.  Développement d’interconnexions sans fils intra-puces et inter-puces.

a. Introduction

Comme je I’ai présenté précédemment, pour continuer a augmenter la puissance de calcul des
puces et circuits électroniques il est nécessaire de trouver des alternatives au goulot d’étranglement
que constitue les interconnexions filaires classiques. Les solutions envisagées dans la littérature sont
de deux natures. La premiére consiste a trouver une alternative « physique » aux technologies
d’interconnexions filaires actuelles comme les interconnexions 3D, les interconnexions optiques, les
interconnexions a base de nanotubes de carbones et les interconnexions RF (voir paragraphes III-1).
La seconde approche concerne 1’architecture des puces et cartes €lectroniques et 1’on a assisté ces
derniéres années au développement des réseaux sur puces (NOC network on Chip) voire sur carte
(NoB Network on Board).

Au cours des prochaines années une partic de mes travaux de recherche va concerner
I’évaluation des possibilités d’utilisation des interconnexions radios pour le transport d’information au
sein de ces réseaux sur puces WiNoC (Wireless Interconnect Network on Chip) ou sur cartes
¢lectroniques WiNoB (Wireless Interconnect Network on Board).

A priori, les interconnexions Radios doivent permettre un gain d’espace, un gain en flexibilité,
un gain en débit, un gain en consommation, une simplification des routages et permettre de nouvelles
approches pour la gestion des mémoires et du parallélisme. Bien siir tout cela reste a clairement
démontrer notamment par vérification des performances (taux erreurs binaires, délais de propagation,
débits envisageables, consommation...). La comparaison de ces résultats avec ceux des autres
solutions envisagées comme par exemple les performances des interconnexions optiques doit
également étre effectuée afin de déterminer les meilleures solutions aux meilleurs endroits. Mes
travaux pour les prochaines années viseront a répondre a ces questions.

Etant donné les contraintes de communications et de fonctionnement différentes selon les
niveaux d‘intégration notamment entre les NoC et les NoB il semble raisonnable d’envisager des
solutions adaptées a chaque niveau d’intégration. C’est pourquoi dans le cadre de diverses réponses a
appel a projet nous avons abordé ces différents niveaux d’échelle.

L’utilisation d’interconnexion radios se préte bien a la notion de diffusion simultanée de
I’information a plusieurs utilisateurs (broadcast) et ce qui permet d’envisager de nouvelles méthodes
de gestion des mémoires ou du parallélisme. Les interconnexions RF sans fils ne doivent donc pas étre
considérées uniquement du point de vue physique ou hyperfréquences (caractéristiques de canal,
réalisation des antennes et des transceivers...) mais de facon plus globale et ’on doit aborder les

différentes couches réseaux nécessaire a la mise en place de véritables réseaux sur puces ou sur cartes
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¢lectroniques ainsi qu’envisager les nouveaux paradigmes que 1’on peut leur associer. C’est dans cet
esprit que nous avons développé les projets proposés aupres du Labex COMINLABS et de I’ANR.

Au sein des consortiums montés pour ces dépdts de projets, mes recherches porterons
principalement sur I’étude des couches physiques des réseaux mais elles se feront en étroite
collaboration avec les spécialistes des techniques de multiplexage numériques basse consommation et
ceux étudiant les nouvelles opportunités offertes par le broadcast pour la gestion des mémoires et des
calculs paralléles.

Les deux projets que 1’on a redéposés cette année sont détaillés dans les paragraphes suivants ou

je présente leur périmétre, leurs objectifs et mon implication dans leur déroulement.

Pour conclure ce chapitre sur mes projets de recherche je trace les grandes lignes de la fagon

que j’envisage mes travaux a plus long termes.

b. Projet labex COMMINLABS : BBC

Le projet intitulé « BBC: Wireless Interconnect Network on chip or in board for Broadcast-
Based parallel Computing » dont je suis le porteur, a été déposé auprés du Labex COMINLABS. Ce
projet regroupe les partenaires venant de 'INRIA/IRISA a Lannion et du Lab-STICC a Lorient et a
Brest avec 1’expertise du CEA-LETI en soutien. Ce projet a été retenu par la Labex COMINLABS
pour un financement permettant deux théses et une année de post-doctorat. Il débutera au mois
d’octobre 2016.

Les travaux que nous allons développer dans le cadre du projet BBC concernent I’utilisation
d’interconnexions radios pour les communications au sein d’un réseau sur puces et le développement
des possibilités de Broadcast pour la gestion des mémoires et du parallélisme. Sur la Figure 107
I’esprit de ce projet de recherche est résumé.

Virtual Channel Allocation

Network interface
Channel Acces:

T))) Code1/ Channel 1 T I 1

Code2/ Channel 2 T II 12
K e

Ubiguitous Adress space

Semiconductor chip

Distributed Memory Space
T) Code1/ Adresse A O

T)) Code2/ Adresse B B

Broadcast Message Passing

-

Processing Units

D1
T DA

Intra-chip Communications (200 GHz) D1
DN

Sub-terahertz (200 GHz) antenna

(TSV; CNT antenna, ...) cliister

Data instruction, thread synchronization
a) intra-chip wireless communication Negatiation protocol for load balancing

b) Broadcast-based Optimiztations

a) Structures d’interconnexions Radios pour WiNoC b) Possibilités d’utilisation du broadcast pour la
gestion des mémoires et du parallélisme

Figure 107 : Illustration du périmeétre du projet BBC.
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Ce projet vise a répondre aux deux questions suivantes :

» Est-ce que les interconnexions RF sans fils sont réellement intéressantes pour les
futures puces électroniques ?

» Quel type de front-end radio (RF et numérique) doit-étre développé pour des
communications sans fils intra-chip compétitives par rapport a d’autres supports de
transmission (transmissions optiques) ?

Pour ce faire nous avons défini trois groupements de travaux principaux et une tache de
coordination. Le premier groupement de taches concerne la couche physique et le canal de
transmission, le second groupement concerne la conception d’un contrdleur d’accés au média faible
consommation pour les communications intra-chip et le dernier paquet de taches porte sur le
développement de nouveaux protocoles basés sur les possibilités de broadcast pour la gestion des

mémoires et du parallélisme.

Dans ce projet je suis responsable du premier « work-package » concernant 1’étude de la couche
physique. En tant que porteur je suis également membre du comité de pilotage et de coordination du
projet BBC.

Les travaux concernant la caractérisation de la couche physique seront principalement effectués
par I’équipe DIM du Lab-STICC au travers d’une thése co-encadrée avec Cédric Quendo et Pierre-
Marie Martin. Les objectifs de ce doctorat et de maniére plus générale de ce « work-package » sont :

» L’estimation de la faisabilit¢ de communications intra-puces sans fils et
lidentification des solutions potentielles.

» L’évaluation des performances de ces liaisons radios au sein des puces et de leurs
cotits énergétiques pour le transport d’'un bit d’information.

» L’étude de nouvelles solutions pour la réalisation d’antennes intégrées fonctionnant
dans le domaine du sub-terahertz (autour de 200 GHz) comme [’utilisation de
nanotubes de carbone ou de TSV (Thru Silicon Via) comme élément rayonnant.

»  L’évaluation des problemes de compatibilité et d’interférences électromagnétiques.
»  La définition de transceivers performants autour de 200 GHz.

Compte tenu des surfaces ou espaces disponibles au sein des puces, il est nécessaire que la
partie RF (antennes et transceivers) soit la plus simple et la plus petite possible. C’est pourquoi nous
envisageons des transmissions dans le domaine sub-terahertz autour de 200 GHz. Si les technologies
CMOS ne sont pas encore mires pour travailler dans ce domaine de fréquences, nous espérons que les
progres technologiques vont le permettre prochainement. Il existe déja certains démonstrateurs
fonctionnant dans cette gamme de fréquences [102]. Notre étude sera donc essentiellement basée sur
des simulations circuits et électromagnétiques. Quelques réalisations de démonstrateurs fonctionnant a
plus faibles fréquences nous permettrons de calibrer les simulations et de démontrer certains concepts

concernant notamment les antennes.

Pour valider le concept d’interconnexions RF, il faut que celles-ci soient compétitives par
rapport aux autres approches comme notamment les interconnexions optiques. Dans le cadre du projet
BBC, nous réaliserons les comparaisons entre ces deux approches notamment grace aux résultats issus
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du projet « 3D optical manicore » [86] qui est également soutenu par le Labex COMINLABS et
auxquels nous devrions avoir acces.

Les résultats attendus de ces études de la couche physique et des canaux de transmission vont
principalement concerner la faisabilité des interconnexions Radios pour la réalisation de NoC. Cette
faisabilité sera principalement jugée sur 1’évaluation de la consommation nécessaire pour transporter
un bit et sur I’estimation de la complexité de mise en ceuvre de cette solution du point de vue
radiofréquence. Les résultats obtenus seront également des points d’entrées des autres parties du projet
et notamment pour le codage et multiplexage numérique et les possibilités de mise en ceuvre de la
diffusion pour I’accés au mémoire.

De plus, si I’on considére que la définition des contraintes imposées par les caractéristiques de
transmission comme par exemple le débit d’informations, les délais acceptables... sont des contraintes
fixées par les couches supérieures du réseau, il est clair que la tiche de synchronisation est essentielle
dans ce projet.

Si le projet BBC s’occupe des liaisons sans fils au sein des puces électroniques le projet ANR
Broadways qui a été retenu pour la seconde phase de soumission s’intéresse également aux
communications sans fils entre composants placés sur une méme carte électronique et aux
transmissions sans fils entre cartes PCB. Ce projet est détaillé ci-apres.

c. Projet ANR : Broadways

Le second projet auquel je participe, a été déposé aupres de I’ANR par Christian Rolland du
Lab-STICC UBS. 1l s’intitule « Broadcast-Based new paradigms of ubiquitous memory mapping,
bandwidth allocation and parallel programing made possible by Radio Network On Chip. »
(acronyme : Broadways). Le consortium qui le porte comprend des collégues I'INRIA/IRISA
Lannion, du Lab-STICC a Lorient et a Brest et du CEA-LETI a Grenoble. Il a été retenu pour la
seconde phase de soumission par I’ANR.

Afin d’éviter des redondances avec le projet BBC, Broadways se veut un peu plus global et
multi échelles. La Figure 108 présente la philosophie du projet Broadways qui s’étend des
communications intra-chips aux communications inter-boards et qui traite de la couche physique a la
couche réseau.

Le projet Broadways comporte quatre parties ou « work-package » qui sont : une tdche de
management (« work-package 1 »), une tdche d’étude et de caractérisation des différentes couches
physiques pour des communications radios inter ou intra puces (« work-package 2 »), une tache
d’étude et de conception des transceivers numériques pour les réseaux sur puces (« work-package 3 »)
et une tdche d’exploitation des possibilités de broadcast pour des communications rapides inter-
processeurs (« work-package 4 »).

Pour ce projet, si il est accepté, je serai responsable du « work-package 2 » concernant la
caractérisation des couches physiques qui comprend quatre actions identifi¢es : i) La caractérisation
des canaux de propagation, ii) I’étude des antennes et des passifs nécessaires aux communications
inter et intra puces, iii) la conception de nouveaux transceivers RF et iv) I’étude des possibilités de
distribution de I’horloge par voie hertzienne. Cette tache sera principalement effectuée par une partie
de I’équipe DIM du Lab-STICC (Cédric Quendo, Pierre-Marie Martin et moi-méme) en étroite
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collaboration avec une équipe du CEA-LETI (Dominique Morche) notamment en ce qui concerne la
conception de nouveaux transceivers RF.

WP 1
Management project (Leader UBS)
UBO(LAB-STICC/DIM), UBS(LAB-STICC(MOCS et IAS), INRIA/CAIR and CEA-LETI/LAIR

WP 2 (Leader UBO) WP 3 (Leader LETI) WP 4 (Leader INRIA)
a c8_board Physical Layer for Interand | uBs, UBO, INRIA and LETI Hardware broadcast
40 Yy " Intra-Chip Wireless exploitation for fast inter-
UBO and LETI processor communication
INRIA and UBS
Demonstrator
2 [P Antenna and passive % PhD
= Inter-boards design for inter-chip LETI, UBS, INRIA and UBO
_8 Inter/intra boards wireless communications
i and
B Inter-chip Design space exploration Broadcast-based fast
= o i wireless channel of NoC architectures: cooperation protocol for
o] K CONUN 0 characterization performance and power resource sharing and for
2 PCB’de 7 resource sharing
S 1PhD % PhD + 12 months inge 1PhD
[ Intra-boards
© Inter-Chips UBO LETI UBS and INRIA
.E | Inter/intra chips NoC/MPSoC simulator
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Intra-chip
(- Inter-tile

_ From nhvsmg‘ to Hg%work layer >

Figure 108 : Organisation du projet Broadway.

L’objectif de cette partie est d’optimiser la couche physique des réseaux WiNoC (Wireless
Interconnect Network-on-Chips) et WiNoB (Wireless Interconnect Network-on-Board) en terme
d’efficacité énergétique et de fournir des données réalistes aux autres « work-packages » du projet et
notamment au « work-package 3 » qui comprend la réalisation d’un démonstrateur et le
développement d’un simulateur permettant la comparaison avec les autres technologies concurrentes.

La caractérisation de canaux de transmission réalistes concernera les communications en
présence de plusieurs puces sur une cartes, les interactions entre les communications inter et intra
puces, les communications inter-puces et inter-board et les aspects CEM de ces communication.

La tache conception d’antennes et de passifs doit nous permettre de développer de nouvelles
antennes présentant des diagrammes de rayonnement permettant une limitation des dégradations des
signaux le long du canal, de réaliser la co-conception antennes-transceivers pour plus d’efficacité
énergétique, de développer de nouvelles techniques de modulations en exploitant des nouvelles
possibilités de filtrage sur silicium et enfin de concevoir de nouveaux transceivers pouvant fonctionner
a des fréquences autour de 100 GHz.

La conception des nouveaux transceivers RF sera plus particulicrement effectuée par le CEA-
LETI L’objectif ici est d’améliorer les performances (débits, consommation, flexibilité...) d’un
transceiver RF fonctionnant 8 60 GHz et déja développé par le CEA-LETI. Ce transceiver faible
consommation (50 pJ/bit) réalisé en technologie SOI 65 nm permet des débits allant jusqu’a 2.2 Gbit/s

[103]. De nouvelles architectures pourront étre définies et simulées en vue de comparaisons.
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Enfin, a cause d’un milieu de propagation qui peut sembler homogéne pour chaque utilisateur et
des faibles distances mises en jeu, il semble intéressant d’étudier les possibilités de transmission de
facon quasi-simultanée des signaux d’horloge et autres signaux de synchronisation [104]. Nous
comparerons différentes approches, la transmission asynchrone des données, la distribution d’horloge

jointe ou séparée aux données.

Dans le projet Broadways la coordination des différentes taches est primordiale et je serai
¢galement impliqué dans cet aspect en tant que responsable du WP2.

Si malheureusement ce projet n’était pas retenu pour un financement par I’ANR, il faudra
surement revoir le périmeétre trés ambitieux de la proposition actuelle afin d’améliorer les chances de
succes pour un prochain dépot. Par contre, je pense que 1’association de différentes compétences devra
de nouveau étre la base de cette nouvelle proposition et je compte m’impliquer dans ce sens.

Outre les études sur les nouvelles formes d’interconnexions, je compte développer des activités
de recherche dans les domaines de la compatibilité électromagnétique des circuits et dispositifs
¢lectroniques et dans le développement de nouveaux dispositifs. Je présente dans le paragraphe suivant

ces autres activités et ma vision a plus long termes de mes activités de recherche.
2. Autres activités de recherche et objectifs a long termes.

Nos travaux sur I’influence des grilles métalliques sur la propagation des signaux, nous ont
permis d’avoir des contacts avec une start-up SUNPARTNER sur des problématiques d’interférence
entre un de leur composant et des écrans tactiles de type capacitifs. Une étude est en cours de
réalisation et j’espére que cela pourra déboucher sur une collaboration plus étroite et plus pérenne.

J’ai également pu travailler en collaboration avec Jean Luc MATTEI de 1’équipe matériaux
fonctionnels du Lab-STICC sur I’étude d’antennes microruban réalisées sur des substrats magnéto-
diélectriques semi-denses et faibles pertes [105]. L’intérét de ces matériaux pour la réalisation
d’antennes vient du fait qu’ils permettent une réduction importante des dimensions des éléments
rayonnants sans une trop grande dégradation des pertes. Ces études mélant compétences en matériaux
et design d’antennes sont trés intéressantes et j’espere que le début de collaboration entre équipe
développé lors de cette étude pourra se concrétiser sur des projets d’une durée plus longue.

A plus long terme et contenu des orientations de mes recherches actuelles, mes futures activités
concerneront le développement de dispositifs hyperfréquences intégrés pour des applications dans les
bandes de fréquence autour du sub-terahertz voir du terahertz. Je compte ainsi travailler notamment
sur le développement de nouvelles solutions d’antennes et de transceivers compacts pour des
applications dans différents domaines comme la santé, les réseaux de micro-capteurs... Le
développement de ces nouveaux dispositifs sub-terahertz passera surement par le développement des
technologies liées au graphéne et je compte m’impliquer dans leur développement pour des

applications hyperfréquences.

Lors de ces futures études je privilégierai les sujets impliquant une forte collaboration avec des
partenaires d’autres disciples de 1’électronique telle que la microélectronique, 1’électronique
numérique ou bien encore la physique des matériaux. Ces aspects pluridisciplinaires m’apparaissent

trés enrichissants et présentent de mon point de vue une plus-value importante aux projets en question.
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II. Partie 2:
Activité d’enseignements et responsabilités
administratives
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I. Introduction

Depuis mon recrutement au sein de I’UFR sciences et techniques de Brest en tant que maitre de
conférences, j’ai assuré principalement mes enseignements dans le domaine EEA a des étudiants en
formation en génie mécanique, et j’ai pu prendre un certain nombre de responsabilités au sein de
I’UFR sciences et techniques ainsi qu’au sein de 1’Université de Brest. Dans ce chapitre je vais
résumer ces activités en commengant par celles concernant I’enseignement puis je présenterai les
responsabilités que j’ai pu exercer au sein de I’UBO.

II.  Activités d’enseignements

Mes activités d’enseignement sont principalement liées aux parcours associés a 1’ex formation
d’TUP GMP de Brest et qui se décline actuellement en un parcours de la licence SPI (parcours
technologie mécanique) et un master Physique-mécanique spécialité génie mécanique. Ainsi du point
de vue de I’enseignement, j’appartiens au nouveau (depuis juin 2015) département Génie Mécanique
de I’'UFR sciences et techniques de BREST.

Dans ce département je suis responsable des enseignements dans les disciplines relevant de
I’EEA (électrotechnique, électronique et 1’automatisme). Depuis 2012, je suis également responsable
de I’année de L3 SPI parcours technologie mécanique et a ce titre je préside le jury de parcours, j’ai eu
a mettre en place I’évaluation par contréles continus sur I’année et j’ai participé activement a
I’élaboration du dossier d’évaluation de la licence SPI. Dans le cadre du département de génie
mécanique et en collaboration avec les autres membres de 1’équipe pédagogique je participe également
a la définition des nouvelles maquettes tant pour la licence que pour le master.

D’une maniére générale, j’effectue entre 210 et 250 Heures équivalent TD d’enseignement par
an. Ce nombre d’heures varie avec les effectifs et les ouvertures des différentes UE. Je suis
responsable des EC (élément constitutif) d’électrotechnique et d’électronique de puissance en L3 SPI
parcours technologie mécanique et des EC d’informatique industrielle en M1 pro Génie Mécanique.
Jinterviens également en L2 SPI parcours technologie mécanique ou j’enseigne I’automatisme et plus
particuliérement 1’initiation au GRAFCET.

En rapport avec mes enseignements en électrotechnique, j’ai été contacté par les collégues
responsables de la licence pro management de la production en industrie agroalimentaire de Quimper
pour y effectuer un cours sur les moteurs électriques et les normes de sécurité associées.

Afin d’enseigner des matiéres plus proches de mes activités de recherche que celles que
j’effectue au sein du département génie mécanique, je me suis investi dans plusieurs formations de
Master a I’UFR sciences. Ainsi j’interviens en M2 PCI (physique des capteurs et instrumentation) ou
j’assure le cours et les TD sur les capteurs hyperfréquences (Antennes). De méme j’ai repris le cours
de M2 électronique sur la compatibilité électromagnétique (CEM). Je me suis également impliqué
dans le montage d’une UE recherche au sein du M1 d’électronique ainsi que dans les cours d’initiation
a 'utilisation du simulateur électromagnétique HFSS de chez Ansys™.

Je résume mes activités d’enseignement dans la Figure 109 ci-dessous et a titre d’exemple de
répartition de mes enseignements sur une année universitaire, je présente Tableau 1 le résumé de mes
interventions pour 1I’année universitaire 2014-2015 en précisant le contenu des matieres enseignées.
Cette répartition est tres représentative de mes cours depuis plusieurs années.
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Electrotechnique Electronique Automatisme
L3 SPI parcours TM M1 électronique L2 SPI parcours TM
Moteurs €électriques: UE Recherche. Automatisme:
MCC, Champs tournants, initiation a la démarche de Initiation au GRAFCET.
Synchrones, Asynchrones, recherche par I'exemple M1 génie Mécanique
Brushless, pas a Pas. M1 électronique Asservissement
Electronique de puissance Simulation Asservissements
Convertisseurs statiques, électromagnétique linéaires, PID,
redresseurs, hacheurs, Initiation HFSS Asservissements
onduleurs M2 électronique numeérigues
L3 pro MPIA CEM des composants Informatiques Industrielles
Moteurs électriques initiations & la CEM des Initiation aux
Moteur Asynchrone composants, crosstalk, microprocesseur et micro
Indice de protection des modélisation, effet haute controleur, Réseaux
équipements électriques fréquence, ... locaux industriels et
M2 Physique des Capteurs et systémes temps réels
Instrumentation
Capteurs hyperfréquences
caractéristiques de
rayonnement, antennes
élémentaires
Figure 109 : Répartition des enseignements.
. .y . . Cours | TD TP
Année matiére Résumé du contenu
(H) H) | H)
L2 SPI parcours
TM technologie Automatisme Initiation au GRAFCET 10 10
mécanique
Régime sinusoidal uissance
L3 SPI parcours éle%trique machineé ép courant
TM technologie | Electrotechnique . ’ . . 22 22 8
L continu, machines a champs
mecanique
tournants
L3 SPI parcours . . .
P . Electronique  de | Convertisseurs statiques,
TM technologie . 30 30 0
L puissance redresseurs, hacheurs et onduleurs
mecanique
M1 pro Génie Informatique Asservissements  linéaires et 40 40 12
mécanique industrielle numériques
. . . Initiation aux microcontrdleurs
M1 pro Génie Informatique . L
L . . Réseaux  locaux  Industriels, 30 30
mécanique industrielle \ ,
Systémes temps réel
Capteurs Caractéristiques d’antennes,
M2 PCI peur dipdles, ouvertures rayonnantes, 4 6
hyperfréquences . R
résecau d’antennes
Initiation a la recherche a partir
M1 électronique | UE recherche d’études bibliographiques et de 2,5 2,5
modélisations
. . Electrotechnique moteurs
Lpro MPIA UE énergie que, . 4 8
asynchrones, indices de protection
Tableau 1: récapitulatif des activités d’enseignement pour I’année 2014-2015.
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Outre ces enseignements, je participe bien slir au suivi des étudiants, notamment en tant que
tuteur lors des projets industriels et stages en entreprise, réalisés par les étudiants lors de leur
formation. J’ai ainsi participé a la visite des étudiants de L3 lors de leur stage en Angleterre en 2014.

En plus de ces activités d’enseignement, j’ai été et je suis trés actif dans la vie de I’Université de
Bretagne Occidentale, et je présente ces activités lors du prochain paragraphe.

III. Responsabilités administratives.

J’ai toujours été trés actif au sein de I’Université de Bretagne Occidentale, et j’ai pu
m’impliquer dans différentes instances allant du département a 1’Université.

En tant qu’enseignant au département de génie mécanique de I’UFR sciences et techniques de
Brest, je suis membre du conseil de perfectionnement de ce département. Je suis co-responsable de la
communication du département génie mécanique et j’ai a ce titre participé activement au
développement du site Web du département ainsi qu’a la mise en ceuvre d’une page « facebook » du
département permettant de renforcer les liens entre I’équipe pédagogique et les étudiants. Au sein de
I’équipe pédagogique du département GM je suis responsable de I’année de L3 SPI parcours
technologie mécanique. A ce titre, je suis réguliérement invité a la commission pédagogique de I’'UFR
sciences. En tant que membre de 1’équipe pédagogique j’ai été amené a participer a différentes
commissions ad hoc de recrutement comme les commissions de recrutement d’ATER en 60iéme
section ou bien encore de PAST.

Ces prises de responsabilités au sein du département génie mécanique m’ont naturellement
incité a vouloir m’impliquer plus avant dans I’UFR sciences et techniques de I’UBO notamment au
moment de I’intégration de I’ex IUP GMP dans ce dernier. Depuis 2013 je suis élu au conseil d’UFR
sciences et techniques en tant que représentant des maitres de conférences et enseignants du second
degré. Je suis également membre de la commission recherche de I’UFR depuis 2015.

Mon implication dans 1’établissement s’est aussi concrétisée dans le domaine de la gestion de la
recherche au niveau de 1’Université. J’ai ainsi été élu au conseil scientifique de I'université de 2002 a
2011 en tant que représentant MC du secteur technologique regroupant les personnels des IUT et IUP
de I’université.

Je me suis également impliqué dans la vie du laboratoire en tant qu’élu au conseil du LEST
(Laboratoire d’Electronique et Systémes de Télécommunication) (2000-2007) et en tant que suppléant
dans le nouveau conseil de laboratoire Lab-STICC depuis 2012. Mon implication dans le domaine de
I’électronique m’a aussi amené a siéger & la commission de spécialistes mixte 61-63™ sections de
I’UBO de 1998 a 2000. De facon plus anecdotique j’ai géré les comptes de I’équipe MSSM puis de
I’équipe commune avec Noél Tanguy.

Le Tableau 2 résume mes prises de responsabilité au sein de I’Université de Bretagne
Occidentale depuis mon recrutement.
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1995 1997 1999 [2000 [2001 [2002 [2003 [2004 [2005 [2006 [2007 [2008 [2009 [2010 2011 [2012 [2m13 [2m4 [2015 [2m6
Co responsable de la communication du département (nommé)

Conseil UFR 5T elu
Commission Recherche UFR
5T

Conseil Sdentifique UBO élu |
Conseil laboratoire LEST élu |
Conseil laboratoire Lab-STICC élu (suppleant)

elu

Commission Spédaliste 61-63 élu suppléant

Commission Spédaliste 60

Responsable |3 SP| parcors
TM

Tableau 2 : Répartition de mon implication dans la vie de I’Université de Bretagne Occidentale.

IV. Responsabilités liées aux activités de recherche.

En plus de ces activités en tant que représentant de mes collégues dans différentes instances
allant du conseil de laboratoire au conseil scientifique de ’université, j’ai également pu m’impliquer
dans diverses actions concernant la recherche et notamment dans I’organisation de congrés pour le
laboratoire. J’ai ainsi participé activement a 1’organisation des 12°°™ et 13“™ workshops IEEE
« Signal Propagation on Interconnects », SPI 2008 et SPI 2009 qui se sont déroulés respectivement a
Avignon et Strasbourg. Pour ces deux congrés organisés conjointement entre le LEST et LIRMM de
Montpellier, j’avais la responsabilité des contacts avec les sponsors industriels ainsi que la charge de
la communication des congrés. Toujours dans le cadre de I’organisation de congreés, j’ai pris une part
active lors de I’organisation des JNM (journées nationales Microondes) de BREST en 2011 organisé
par le Lab-STICC. Dans I’organisation j’étais notamment responsable des actes électroniques du
congres.

D’autre part, je participe également a la vie scientifique de la communauté des microondistes,
notamment en assurant la co-présidence de différentes sessions lors des JNM de Brest (2011), Paris
(2013) et Bordeaux (2015). Pour Brest il s’agissait d’une session industrielle portant sur la simulation
numérique, a Paris j’ai co-présidé la session « Technologie d’intégration packaging, interco » et a
Bordeaux en 2015 j’ai co-présidé la session « Modélisation et caractérisation ».

Lors du projet Euripides MIDIMU-HD j’étais responsable de la partie caractérisation des
interconnexions.

Pour la rentrée 2016, je suis le porteur du projet BBC (wireless interconnect network on chip
or in board for Broadcast-Based parallel Computing) financé par le labex COMINLABS. Je suis
également responsable du work-package n°2 du projet ANR Broadways (Broadcast-Based new
paradigms of ubiquitous memory mapping, bandwidth allocation and parallel programing made
possible by Radio Network On Chip) qui a passé la 1¢re phase de sélection.
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V. Récapitulatif des encadrements

1.

Résumé des encadrements :

Nombre de post-doc co-encadrés :2

Nombre de théses co-encadrées :3 taux d’encadrement cumulé :130 %

Nombre de master 2 et DEA co-encadrés :9taux d’encadrement cumulé : 450 %
Autres encadrements (maitrise, DESS) :1

Remarque : Je n’ai fait apparaitre ici que les encadrements ayant donné lieu a une soutenance. (2

encadrements n’ont pas donné lieu a une soutenance en 2005 et 2007)

2.

[PD1]

[PD2]

Encadrement de post-doctorants

Jean-Etienne LORIVAL

Titre : « Réalisation d'un démonstrateur pour la modélisation et la simulation des
interconnexions en microélectronique »

POST DOCTORAT du 15/10/2009 au 14/10/2010 : Financement conseil général du
Finistére.

NAJIB MAHDI

Titre : « Modélisation hautes fréquences d’interconnexions micro-vias pour PCB haute
densité »

POST DOCTORAT du 1/11/2012 au 31/04/2014 Financement Euripides MIDIMU-HD (6
mois) conseil général du Finistére (1 an)

Encadrement de doctorants

Lauréline DAVID

Titre : « Méthodologie d’extraction des éléments parasites (RLC) des interconnexions des
circuits digitaux avancés en vue de l’analyse des performances »

Financement : Bourse CIFRE St Microelectronics

Directeur de thése :F. HURET 30%

Encadrants : 7. LE GOUGUEC 30%, P. BREHONNET 20%, N. TANGUY 20 %

Soutenue le 10 mars 2006

1 publication dans une revue a comité de lecture parue IEEE Trans advanced packaging,
5 communications internationales sur le sujet, (1 EPEP 2005, 1 ISQED 2006, 3 SPI)

Yves QUERE

Titre : « Contribution a [’identification et a la modélisation, sur une large bande de
fréquences, des phénomenes électromagnétiques induits par le réseau d’interconnexions de
circuits numériques avances.»

Financement : Bourse Ministere de I’Education Nationale

Directeur de thése :F. HURET 30%

Encadrants : 7. LE GOUGUEC 50%, P.-M. MARTIN 20%

Soutenue le ler décembre 2006

1 publication dans une revue IEEE Trans advanced packaging, 12 communications
internationales (IMS 2005, EPEP 2006, ISQED 2004, EMC compo 04, 8 SPI de 2004-
2007)

Yves Constant MOMBO BOUSSOUGOU

Titre : « Etude et caractérisation d’interconnexions RF pour les systémes en boitier (SiP
System in Package) »

Financement : Bourse ADRED région Bretagne

Directeur de these : F. HURET 20%

Encadrants : . LE GOUGUEC 50%, Y. QUERE 30%

Soutenue le 7 juillet 2011.
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Interconnect Mode Conversion in High-Speed VLSI Circuits
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Occidentale UM.R CNRS 6165, 6 Avenue le Gorgeu, CS93879, 29238 Brest Cedex 3, France.
*Yves.quere@univ-brest.fr

Abstract

A modification of the Electromagnetic Field
configuration  (mode conversion) at interconnect
discontinuities in deep submicron digital ULSI circuits
was investigated by using a Full Wave Electromagnetic
Analysis. The mode conversion analysis is indispensable
to identify the signal return path, the return current
distribution and therefore for an accurate inductance
modeling which remains a challenging problem. On the
other hand, switching activity of high speed CMOS circuit
may produce large current derivatives. These transient
currents can generate large potential surges and coupled
noise due to the parasitic resistances and inductances of
the wires. In this aim, we determined a simple design rule
to reduce the mode conversion phenomenon and,
therefore, decrease noise in high-speed ULSI circuits.

1. Introduction

Microelectronics evolution is characterized by an
important rise in integration and circuit speed running.
Today, the race towards integration is slowed down by
the problem of interconnects which blocks improvement
in circuit performances. Indeed, routing the signal
between the hundreds of millions of transistors on a chip
without generating too much parasitic effects is more and
more difficult. Accurate prediction of propagation delay,
crosstalk and pulse distortion in high-speed interconnects
is strongly dependent on the per-unit parameters model
accuracy. For example, compared to an RLC model, an
RC one may generate an error of up to 30% of the total
repeater system one [1]. In the same way, because of the
continuing advancements in process technology, one may
expect an enhancement of substrate effect [2]. A decrease
in the feature size to deep submicrom dimensions results
in more significant coupling effects: indeed, the spacing
between conductor lines is lowered; moreover, the
conductors thickness is increased to reduce their
parasitic resistance. An analysis of the coupling noise can
be performed in the frequency and time domains; the
electrical phenomena to be investigated are governed by
the electromagnetic theory. Thus, designers will
obviously need to enter the world of electromagnetic
field.

Therefore, the study of the coupling characteristics of
the substrate as well as the crosstalk and noise reduction
techniques, are becoming more and more important [3].

Many investigations have demonstrated and explained
the great interest of SOI devices for substrate crosstalk
reduction [4-5]. Nevertheless, the optimization of the
substrate behavior from a crosstalk point of view is not
the only way to do it. Circuit design rules can also reduce
the risk of substrate crosstalk [6]. In this context, it is well
known that it is better to design analog differential
devices. For digital circuits, due to logical and physical
considerations, designers put ground lines near signal
ones and within the same metal layer to get a differential
configuration rather than a common one. This case is
illustrated in Fig.1b, where arrows depict the coupling
between the two wires. From an electromagnetic point of
view, it means that one should excite the differential (odd
mode) mode rather than the common one (even mode): in
the latter, the substrate acts as a ground plane, and thus
the return longitudinal currents in the substrate as well as
the shunt currents can both give rise to a significant
substrate crosstalk.

(1)

Fig.1 Electric field configuration of the two possible modes
Fig.1a: common (even) mode
Fig.1b: differential (odd) mode

However, according to several studies asymmetric
discontinuities in microwave circuits lead to a mode
conversion [7, 8, 9]. This means that, after a discontinuity
of interconnects like a transition between two metal
layers, excitation of the differential mode, for example,
may result in the transmission of all the power via the
common mode. Thus, mode conversion at interconnect
discontinuities in Digital ULSI circuits needs further
investigations to determine simple design rules for
substrate crosstalk and noise reduction. From another
point of view, the mode conversion analysis is
indispensable to identify the signal return path, the return
current distribution and therefore for an accurate
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inductance modeling which remains a challenging issue
in new generation of VLSI and ULSI circuits.

All these considerations led us to investigate simple,
though generic, structures with two or three copper
coupled lines, SILK dielectric, and SiN passivation.
Considering a complete circuit does not allow one to
grasp the physical mechanisms that rule the phenomena
of concern, and therefore to find ways to reduce the mode
conversion. The mode conversion shows a transformation
of Electric (and Magnetic) Field orientation of the
propagation in the guided structure. Figures 2 and 3
respectively  depict the different Electric Field
configurations of the two, or three, possible modes for
two, or three, coupled lines above an equivalent ground
plane, which can represent a very dense lower metal layer
or the doped silicon substrate.

il

(22) (2b)

T [HTEn
[ W=

(3a) (3b) (30)

Fig.2 E-field configuration of the two possible modes
Fig2a: differential mode
Fig2b: common mode
Fig.3 E-field configuration of the three possible modes
Fig3a: « microstrip » mode
Fig3b: antisymmetric mode
Fig3c: symmetric mode

Section 2 of this paper introduces the mode conversion
theory in the case of two coupled interconnects. The full
wave electromagnetic analysis required for the scattering
and RLCG parameters is developed in Section 3.
Section 4 analyzes the mode conversion for two kinds of
discontinuities representing two types of transition
between two different layers. One of the two wires, the
ground or signal line, is longer than the another one. The
transient analysis demonstrates the influence of the mode
conversion on signal integrity and validates the design
rule proposed to reduce this phenomenon. Section 5 is
devoted to three-coupled-wire transitions between two
metal layers. Conclusions are drawn in Section 6.

2. Mode conversion theory

By using a 3-D full wave electromagnetic analysis, this
multiple-port scattering problem is described by
s-parameters, but a modification of existing generalized
s-parameters is needed to evidence the mode conversion.
We illustrate this theory on a two-coupled-interconnect

structure above a ground plane. In this case, two TEM
modes, i.e. differential and common ones, can propagate.
These physical two-port structure can be drawn as a
traditional virtual four-port structure (Fig.4) where the
two modes are separated. It is worth noting that ports are
only conceptual tools, and not physically separated
entities.

Physical common-mode Physical
Port 1 ports Port 2
! |
‘ \ |
be—— 2 )
Virtwal ~ Dem — —) b, Viral
Portl a,, 4&—> | | <—— aq,, Pot2
| . 7
| Mixed-Mode ‘
! |
2-Port
Virtual ~ Dgms  T—— —— by, Virtual

Port 3

P u— Port 4
— aq,,

differential-mode
ports

Fig.4: Conceptual diagram of mixed-mode two-port

In the conceptual diagram represented in Fig. 4 the
letter b indicates the outgoing wave and a the incoming
wave. The subscripts ¢m and dm denote common mode
and differential mode, respectively. For example, let us
call b,,.; the outgoing common wave on the physical port
1 and a,,,; the incoming wave on the physical port 2. The
definition of generalized s-parameters is:

pl=lsha] @

where [b] and [a] denote an n-dimensional column vector
and [S] is a n-by-n matrix. Given a two-coupled
interconnect two-port structure, the generalized mixed-
mode s-parameters can be expressed as:

Byt = 8118y + 81500 + 813801 + 814800

by =851l + 800,00 + 803801 + 8248, (2)
gy = 85101 + 852800 + 83301 T 83480

brar =S4 + Sipler + S5y + S4ala

and the generalized s-matrix referenced to virtual port on
this device is :

Sll SlZ S13 Sl4

[S]: S21 SZ2 S23 S24 (3)
S31 S32 S}S S34
Su Sp Su Sy

Where the subscript 1, 2, 3 and 4 denote port 1, 2, 3
and 4 respectively. [S] can be describe by :

[s]= Seom-con S-’ff “)
Sdi "—com ; Sdijf—di/f

In the following we will call [S.om.com] the common

s-parameters, [Sgpay] the differential s-parameters and
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[Scom-aig] and [Sgipcom] the mode-conversion or cross-mode
s-parameters. In particular, [Semqy] describes the
conversion of differential mode waves into common-
mode waves, and [Sgpcom] describes the conversion of
common waves into differential waves. The mixed-mode

matrix 1s:
S 11com—com S 12com—com S 1lcom—diff S 12com—diff ( 5)
S 2lcom—com N 22com—-com S 2lcom—diff N 22com—diff’
[s1= S S S S
11diff —com 12diff —com 11diff ~diff 12diff —diff
N 21diff —com S 22diff —com S 21diff ~diff S 22diff —diff

This matrix (5) is referenced by physical ports. Thus,
Si2dircom Telates the outgoing wave b,,q; to the incoming
wave a,.,. This parameter corresponds to a transmission
coefficient between physical ports 2 and 1; S;upapm
which represents a reflection coefficient on port 1, relates
the outgoing wave b,,,; to the incoming wave a,,,;. This
study can be easily applied to a 2-port structure where n
modes can propagate.

3. Full Wave Electromagnetic Analysis

The electromagnetic analysis of VLSI circuit
interconnect consists in the determination of  the
scattering parameters and propagation characteristics of
the guided modes in the corresponding waveguide.
Interconnect cross-sectional surfaces are inhomogeneous,
and according to Maxwell’s equations all the propagating
modes are hybrid. Therefore, a Full-Wave analysis is
needed to take into account all the effects. The finite
element method is probably the waveguide analysis,
which is the most generally applicable and versatile
procedure. This method divides the studies structure into
sub-domains where the Helmoltz equation is solved. The
method used here is a Vector Finite Elements (HFSS™
from Ansoft) one in order to determine the scattering
parameters, the complex propagation factor, the
electromagnetic field distribution and the characteristic
impedance of the considered waveguide [10]. Each
medium of the structure is characterized by a complex
permittivity and permeability, so metallic losses and
substrate effects are naturally taken account by the finite
element method.

In Sections 4 and 5 the interconnects for the two layers
will be 1.5-mm-long for each of the studied structures.

4. Mode conversion at two interconnects
discontinuities

This section deals with the two structures shown in
Figs. 5 and 7.

0-7695-2093-6/04 $20.00 © 2004 IEEE

The mode conversion between the two modes will be
neglected if its parameters, e.g. Srigcoms are small
compared to the other scattering parameters such as
So1aigrai- This is illustrated in Fig.6 where there is no
mode conversion for the 90° bend discontinuity between
two different layers depicted in Fig. 5.

Silk (er = 2.7)

o :

Via
h=08

a5
163

Copper
Inferconnects

A=04 Grownd

Fig.5 90° bend on two coupled interconnects

0 me |S12(com-com)|=|S21(com-com)|
It S
104 |S12(diff-diiff)|=|S21 (dliff-difh[ ~ == e __

-20 4

% |S$12(diff-com)|=|S$21(com-diff)|
= 0w g
~ i S S Rt RV
0 —— [S12(com-com)| i e
~ -40 v [S21(com-com)|
» === |S12(diff-diff)| 1812(com-diff)|=|S21(diff-com)|
- m [S21(diff-diff)|
-50 - - = = |$12(com-diff)|
® |S21(diff-com)|
rrrrr |S12(diff-com)|
-60 - X S21(com-diff)|
T T T T T
0 10 20 30 40 50

Frequency (GHz)

Fig.6 Magnitude of Mixed Mode transmission
s-parameters for a 90° bend on two coupled interconnects
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Fig.7 Geometry of a metal layer transition on two coupled
interconnects
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the whole circuit. First, in order to accurately take into
|812(com-com)|={S21(corm-com)| account the difference between the two interconnect
 [Sraithcom)SiS21(com-dif] layers, we extracted RLCG parameters for each of them

o ‘ (Fig.9). These cells were simulated by circuit simulator
e . .
204 5 N ADS™ from Agilent Technology.
@ ¥ : S |S12(com-diff)|=|S21(diff-com)|
= -30 ; ; ~
o : : S R Ru L L
8 | —sizomeom) - 116 pANW—AMAN— AW W
)
o

-40 v [S21(com-com)| | - - . .
- |S12(diff-dif)] ; : |S12(diff-diff)|=|S21(diff-diff)| i _
B [S21(diff-diff)| ; : Vif) CT
50d --- |S12(com-dify| :

® [S21(diff-com) ! ; ¥ ¥ =
|S12(diff-com)] i : Iz) AN ANMN—" W —A—
X [S21(com-diff)| i : o
£, R R., L L
T T T T T Vaf=) C =
0 10 20 30 40 50 .
Frequency (GHz)

=+ds)
-60 -

=+dlz)

. ) ) e Fig.9 TEM transmission lines model of two coupled
Fig.8 Magnitude of Mixed Mode transmission interconnects

s-parameters for a geometry of a metal layer transition
This transient simulation permitted us to simulate the

The reciprocity theorem is respected. Indeed, for output common voltage for various lengths of one of the
example, Sizaicom=S21comdifr A4 S13com-com=S21com-com- FOT two interconnects when the differential mode was excited.
each discontinuity, we took into account two access lines Figure 10 presents the excitation of the two modes.
of 1.5-mm-long on both sides of the discontinuity, which
explains the attenuation of the transmission s-parameters. M HI’

In the second example (Fig.7), for the differential mode I
propagation, the mode conversion phenomenon, due to Vi

the discontinuity, becomes more important than the mode 1 v, @ T
transmission at frequencies higher than f;. As for the v, v,
common mode propagation, this is also verified when the ?
frequency is higher than f; (Fig.8). In this case-study the v,
path difference d is equal to 1.5 mm. 1 v. o 1

Mode conversion is critical in the frequency range
where the path difference between the outer and inner

.. . . Fig.10 Mi M ircuit simulation
wires is close to one-quarter of the associated wave guide ig.10 Mixed Mode circit simulatio

Fig.10a: differential voltage

wavelength of the wire: Fig.10b: common voltage
d — 025 Figure 11 gives the simulation data of a common
7 - (©) output signal Ve, for a differential input signal V.
s This simulation was carried out on taking into account an
The guided wavelength (4,) can be expressed with electrical model of the buffer to get the differential signal,
respect to frequency. By considering the useful frequency and then precise the shape of the transistors-delivered

bandwidth of a signal, the critical path difference, d, may signal.
be written as:

2,5+

ct
1.4,/e, .,

where ¢ is the light velocity, ¢. is the rise time of the
propagated signal, e,.; represents the relative effective
permittivity of the wire equivalent wave guide, easily
obtained by a classical 2-D electromagnetic analysis of
the device. Whenever equation (7) is verified, the mode
conversion can be neglected. We systematically checked

d<

—— Vdiff , d=2 um
= == Vdiff  d=409 um

~~~~~ Vdiff , d=1609 um
----- Vdiff, d=2409 um

Vdiff, Vcom (Volt)

Veom,, d=2409 um
~~~~~ Veom,, d=1609 um
=== Vcom,, d=409 um
----- Veom,, d=2 um

. Vecom =0V
it on other examples. ; ; : ; : —
. . . . 0 50 100 150 200 250 300
Focus now will be on the mode conversion in time ime (ps)
domain. This study illustrates how mode conversion may
affect the correct operation of the transistors, and thus of Fig.11 Common output analysis for a differential input
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The higher the path difference is, the bigger the
common signal magnitude is. It means that the path
difference should be rather small to reduce coupled noise
and clearly identify the return current path.

5. Mode conversion at three interconnects
discontinuities

In this section the mode conversion is studied in the
case of three coupled lines. For the considered structure,
figure 12, the set of three interconnects can propagate
support three dominant quasi-TEM modes. The mode
conversion can be described by matrix [S] (9) where
[Spic-mic] are the “microstrip” s-parameters, [S,,.q] are the
antisymmetric s-parameters, [S,,] are the symmetric
S'parametersa [Smic-s]a [Ss-mic]a [Smic-as]a [Sas-mic]a [Ss-as] and

[Sis] are the mode-conversion or cross-mode
s-parameters.
Sie-mic_| Smic-
[S]= Susfmic i S (9)
S

s—mic

Copper
Infercormects

=04
Silki=r=2.T)

Fig.12 Geometry of a metal layer transition on three
coupled interconnects

In this respect, the propagated symmetric mode and the
associate cross-mode constitute the interesting points
because of the fields configuration (Fig.3). But, the study
of the characteristics of others propagation modes allows
one to understand mode conversion phenomenon. Since,
in the case of a 90°-bend, the level of the cross-mode
magnitudes is very small with respect to the mode
propagations, there is no conversion mode with three
coupled interconnects like in the case of two coupled line.
The second example corresponds to an alike structure
with a 1.5-mm path difference (Fig.12). Figures 13, 14
and 15 present the frequency evolution of the magnitude

of mode transmission s-parameters and the associated
cross-mode.

----1S12(s-s)|
o4, m |S21(s-s)|
TS el S12(s-s)ElS21(ss) 0000 [S12(mic-s)|
S - ® [S21(s-mic)|
S a |1S12(as-s)|
S~ - v [S21(s-as)|

~

107 |s12(mic-s)[=S21(s-mic)| % ance---0-c0--ea...
L0 N

-20 4

[S12],S21] (dB)

.30 f A

Frequency (GHz)

Fig.13 Magnitude of Mixed Mode transmission
s-parameters of a metal layer transition on three
coupled interconnects,
symmetric—-mode transmission S;.s.s) and the cross-
modes transmission Sjys.as) aNd Sz1(s.mic)

|S12(as-as)|
0+ m  |S21(as-as)|
- == |S12(s-as)|
® |S21(as-s)|
~~~~~ |S12(mic-as)|
v [S21(as-mic)|

|S12(as-as)|=|S21(as-as)|

@ |1S12(s-as)|=|S21(as-s)|

; _ : s
& e N o

-y 7z

§ )/ .t

(23

20 7 ¥ |S12(mic-as)|=|S21(as-mic)} :
s .

v f1 L fz
-30 T T T T T
0 10 20 30 40 50
Frequency (GHz)

Fig.14 Magnitude of Mixed Mode transmission
s-parameters of a metal layer transition on three
coupled interconnects,
antisymmetric-mode transmission Sy¢(ss.as) and the
cross-modes transmission Syyas.s) and Szyas-mic)

Comparison of these figures highlights the importance
of mode conversion from 25 — 40 GHz in the case of
symmetric and asymmetric mode propagation. Moreover,
the conversion of microstrip mode is not as important as
the others (in the microstrip mode conversion is reduced
compared to the others). This results from the equivalent
resistance value of each mode as shown by the difference
in attenuation of the mode propagation s-parameters.
Indeed, the equivalent resistance of the microstrip mode
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is much weaker than the other one. Thus, the energy
conversion of symmetric and antisymmetric modes in
microstrip mode the energy conversion of microstrip
mode is easier than the ennergy conversion of microstrip
mode in the others. The microstrip mode fields
configuration makes this phenomenon critical: indeed, in
the case of a SOI technology, the return current would be
partly carried out in the substrate.

~~~~~ |S12(mic-mic)|
® |S21(mic-mic)|
. S12(mic-mic)|=|S21(mic-mic] - == [812(s-mic)|
0 - 1812( )I=1S21( )| o Ry
e 1S12(as-mic)|
. v [S21(mic-as)|
-
‘.
e
104 [812(s-mic)|=|S21(mic-s)| e
_—e--—-®--0-_-.o __

.

|S12(as-mic)|=|S21(mic-as)|
-20

|S12],/S21] (dB)

-30

T T T T T T T T T T
0 10 20 30 40 50

Frequency (GHz)

Fig.15 Magnitude of Mixed Mode transmission
s-parameters of a metal layer transition bend on three
coupled interconnects,
microstrip—mode transmission Sy;mic-mic) and the cross-
modes transmission Syy(mic-s) aNd Sz1mic-as)

6. Conclusion

We investigated the communication, mode conversion
at interconnects discontinuities in Digital ULSI circuits in
order to determine simple rules for cross-mode reduction.
The mode conversion analysis is indispensable to identify
the signal return path, the return current distribution and
therefore for an accurate inductance modeling The full
wave analysis of two and three coupled interconnects
showed that an important path difference implies an
important cross-mode for a range frequency within about
2540 GHz. Moreover, the time-domain circuit
simulation illustrates the electromagnetic study. The
mode conversion control has to reduce crosstalk and
noise, and then, improves the IC Design quality.

7. References

[1]1 Y. L. Ismael , E. G Friedman, “Effect of inductance on
propagation delay and repeater insertion in VLSI circuits” IEEE
trans Very Large Scale Integration (VLSI) Systems, vol. 8 pp
195-206, April 2000.

[2] J. K. Wee, Y. J. Park, H. S. Min, D. H. Cho, M. H. Seung,
“Modeling the Substrate Effect in Interconnect Line
Characteristics of High Speed VLSI Circuits”, IEEE Trans.
Microwave Theory and Tech., vol. MTT-46, no. 10, October
1998.

[3] I. Rahim, I. Lim, J. Foerstner, B. Y. Hwang, “Comparison of
SOI versus bulk silicon substrate properties for mixed-mode
IC’s”, in Proc. IEEE Int. SOI Conf, 1992, pp. 170-171.

[4] K. Joadar, “Comparison of SOI and junction isolation for
substrate crosstalk suppression in mixed mode integrated
circuits”, Electron. Lett., n° 15, pp. 1230-1231, July 1991.

[5] P. Pannier, L. Kadri, C. Seguinot, P. Kennis, F. Huret,
“Accurate and efficient numerical method for the analysis of
multimode waveguide discontinuities”, IEEE Trans. Microwave
Theory and Tech., vol. MTT-48, no. 2, pp. 295-305, February
2000.

[6] Y. Quéré, T. Le Gouguec, P.M. Martin, D. Deschacht, F.
Huret, “A simple design rule for substrate crosstalk reduction of
high-speed VLSI Circuits”, Proceeding of the IEEE, signal
propagation on interconnect, pp 151-154, Mai 2003.

[7] M. D. Wu, S. M. Deng, R. B. Wu, P. Hsu, “Full wave
characterization of the mode conversion in a coplanar
waveguide right-angled bend”, IEEE Trans. Microwave Theory
and Tech., vol. MTT-43, pp. 2532-2538, November 1995.

[8] P. Pannier, E. Paleczny, P. Kennis, F. Huret, “Mode
conversion at discontinuities in a microstrip coupled line
waveguide”, Microwave and optical technology letters, Vol. 17,
n°l, pp. 43-45, January 1998.

[9] E. Bockelman, W.R. Eisenstadt, “Combined Differential and
Common-Mode Scattering Parameters: Theory and Simulation®,
IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol.
43, no.7, July 1995.

[10] J.E. Lee, D.K. Sun, Z.J. Cendes, “Full Wave Analysis of
Dielectric Waveguies using Tangential Vector Finite Elements”,
IEEE Trans. Microwave Theory and Tech., vol. MTT-39, no. 8,
August 1991.

YF]',F.

COMPUTER

are linked to publications on ResearchGate, letting you access and read them immediately. SOCIETY

0-7695-289b 187t s6TEHRDORDA TEEH



0-7803-8846-1/05/$20.00 (C) 2005 IEEE

Design Rules for Mode Conversion Reduction in High-Speed On-Chip
Interconnects
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Abstract — Development of Systems On Chip with Analog and
Mixed Signals (SOC-AMS) implies the knowledge of the
generated noise between RF and Digital circuitries. In this paper
we investigate the mode conversion phenomenon with all full
wave techniques. We propose solutions to limit mode conversion
by mode filtering techniques.

Index Terms — SoC AMS, interconnect, mode conversion, full-
wave analysis, mode filtering.

1. INTRODUCTION

In the coming years, integration of complete system on chip
with mixed analog-digital system (SoC AMS) will increase to
reduce chips size and cost. To minimize the size of SOC-AMS,
some researchers propose notably to stack RF, analog and
digital layer [1, 2]. In such circuit, the noise generated by
digital circuitry and the sensibility of the analog part to digital
noise must be reduced. It has been shown that a reduction of
the mode conversion phenomena limits the crosstalk and the
substrate coupling and then the noise [3, 4].

The CMOS technology is characterized by several metal
levels which allow the connection between the transistors.
This kind of structure is illustrated on the Fig. 1.

Copper Metallizations
(8-9 Levels)
W=0.2-0.4 pm
T=0.4-0.8um

P
=
N

Low-K Dielectric
er~2.7

Copper Vias

~600 pm .
Transistors

Level 0

BULK:'Si

Fig. 1. Metal levels in 90 nm CMOS technology.

Generally, on a same level, all the copper conductors are
parallel and the lines are orthogonally built on the closer level.
For digital circuits, the designers use to put ground lines near
signals ones and within the same layer to get differential
configuration rather than common one. The electric-field
configuration is pointed out Fig. 2, where the arrows depict
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the electric fields between two or three wires when the bottom
level is sufficiently dense to be regarded as a full ground
plane. Note that the conducting substrate can also acts as a
bad ground plane.

three coupled lines

KN AN

i LT

symmetric mode configuration

T

antisymmetric mode configuration

(I

"microstrip" mode configuration

two coupled lines

differential mode configuration

(A1)

common mode configuration

Fig. 2. E-field configuration of the possible mode for two and
three coupled lines above a ground plane.

In case of three conductors, the natural configuration is the
symmetric mode where the external lines are the ground lines
and the midde line is the signal line (Fig. 2). On these
structures, according to several studies, asymmetric
discontinuities in microwave circuits lead to a mode
conversion which corresponds to a transformation of the
Electric and Magnetic Fields orientation in the guided
structure [5, 6]. This means that, after a discontinuity like a
transition between two metal layers, a differential mode
excitation may result in the transmission of all the power via
the common mode. Thus, mode conversion at interconnect
discontinuities needs further investigations to limit these
phenomena.

In this communication, we first analyse mode conversion in
frequency domain, then we propose some simple design rules
limiting these phenomena and we illustrate this technique by
several electromagnetic analysis in the frequency domain.

II. MODE CONVERSION DEFINITION

In order to describe the mode conversion, we used an
electromagnetic analysis of the interconnect consisting in the
determination of the scattering parameters of the guided
modes. As showed Fig. 1, interconnect cross-section are
inhomogeneous, and according to Maxwell’s equation all the



propagating modes are hybrid. So, a full-wave analysis is
needed to take account all the effects. Here we used a Vector
Finite Elements method (HFSS™ from Ansoft). Each medium
of the structure is characterized by a complex permittivity and
permeability, so metallic losses and substrate effects are
naturally taken account by the finite element method. The 3-D
full wave electromagnetic analysis, give us the s-parameters
describing the multiple-port structure, but these parameters
need to be modified to evidence the mode conversion. We can
illustrate this theory on a two-coupled-interconnect structure
above a ground plane. In this case, two quasi-TEM modes, i.e.
differential and common ones, can propagate. This physical
"two-port" structure can be drawn as a virtual four-port
structure (Fig. 3) where the two modes are separated. It is
worth noting that ports are only conceptual tools, and not
physically separated entities.

Physical common-mode Physical
PoFt 1 ports  ~~__ P01‘—t 2
| |
Virtual bch f—— — bcmz Virtual
Port 1 “:mél’ —— a,, Port 2
| Mixed-Mode |
. b, .1 2-Port | .
Virtual = 4m! Se—— — by Virtual
Port 3 “m.uf_<’ ﬁ a,,, Portd

I I
differential-mode
ports

Fig. 3.  Conceptual diagram of mixed-mode two-port.

In the conceptual diagram represented in Fig. 3 the letter »
indicates the outgoing wave and a, the incoming wave. The
subscripts c¢m and dm denote common mode and differential
mode, respectively. For example, let us call b,,.; the outgoing
common wave on the physical port 1 and a,,, the incoming
wave on the physical port 2.

Given a two-coupled interconnect two-port structure, the
generalized mixed-mode s-parameters can be describe by:

|
[s]= {Scmmm | Seonay } 3)

|
S diff —com 1 S diff —diff

Hereafter, let us call [Scom-com] the common s-parameters,
[Saipaig]l the differential s-parameters and [Scoma] and
[Saifzcom] the mode-conversion or cross-mode s-parameters.
The mixed-mode matrix is:

Sticom-con  Stzcom-com S Lcom—diff N 12com—diff (4)
[S]= Stcom-con S2com-com  Sorcom-digr S22com-ay

Sivaig-con  Stag-con  Svaig-agy  Svodig-ay

Sotag-con  Sndigr-con  Sorag-ay  Soraig-ay

Where S;4com relates the outgoing wave b, to the
incoming wave a,.. This study can be easily applied to a
2-port structure where n modes can propagate.

To illustrate this approach, we apply this theory to a
geometry of a metal layer transition on two coupled
interconnects (Fig. 4). If the path difference d is small there is
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no mode conversion (Fig. 5) but for a path difference more
important and for a high frequency, we can notice that the
parameter  Ss;comgyy becomes more important than the
parameters Sz ;comeom OF S2aiayy (Fig. 6).

Via
h=05

Silk (er = 2.7)

Fig. 4. Geometry of a metal layer transition on two coupled
interconnects.
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Fig. 5. Transmission mixed-mode s-parameters of structure Fig. 4
with d=10pm.
o
2
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Frequency (GHz)
Fig. 6.  Transmission mixed-mode s-parameters of structure Fig. 4

with ¢=1500pm.

Mode conversion is also illustrated on Fig. 7 where the
Electrical Field configurations upstream and downstream the
metal layer transition, are represented for a frequency equal to
35 GHz. An initial differential-mode configuration is clearly
transformed to a common-mode one and the return path
current is radically modified.



Fig. 7. Electrical Field configuration upstream and downstream
the metal layer transition when d is equal to 1500 pum, for a
frequency equal to 35GHz.

In fact, the conversion mode becomes critical in the
frequency range where the path difference d between the outer
and inner lines is closed to one-quarter of the associated wave
guide wavelength of the wire [3].

III. DESIGN RULES FOR MODE CONVERSION REDUCTION
A) Case of two interconnect lines

Now we attempt to filter the common mode using vias
between the ground-line and the bottom ground plane (Fig. 8).

Metal n

Metal n-1 Via

Fig. 8.  3-D view of access structure.

Here, we consider the structure with a path difference d
equal to 1500um, and then, with an important mode
conversion regarding to the previous results (Fig.6, 7). The
generalized scattering parameters of this structure are
presented on Fig. 9. The common mode is strongly attenuated
(S21com-com lower than minus 10 dB on the band 1-50 GHz) and
consequently there is no mode conversion between the
differential mode and the common one. Here, insertion of via
makes equal the potentials of ground-line and -plane, so only
the propagation of thedifferential mode is favor.

S21 (dB)

Frequency (GHz)

Fig. 9. Transmission mixed-mode s-parameters of structure Fig. 4
with d=1500um and with vias on the access.
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B) Case of three coupled-lines

In this part, we present two design rules to limit the
conversion mode on three coupled interconnects (Fig. 10).
First, we can apply a microwave technique to remove the even
mode on a coplanar line [7]. This method consists to realize
bridges between the two external lines and so to filter the even
mod. The technique is illustrated on Fig. 11.

d

Fig. 10. Geometry of a metal layer transition three coupled
interconnects.

Metal n+1

Metal n

Metal n-1 Bridge

Fig. 11. 3-D view of the access structure.

Figures 12 and 13 present the transmission mixed-mode
s-parameters of a three-coupled lines structure respectively
without and with bridges in a case of a path difference on the
signal line d equal to 1500 pm.

-20 4

S21(dB)

-30 4

-40 4

Frequency (GHz)

Fig. 12. Transmission mixed-mode s-parameters of a three coupled-
lines structure with d=1500pum.
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Fig. 13. Transmission mixed-mode s-parameters of a three coupled-
lines structure with @=1500pm and with bridge on the access.

In the case of the structure without bridges, mode
conversion appears around 30 GHz. With the insertion of
bridges, the appearance’s frequency of conversion mode
between the symmetrical mode and the microstrip one is about
35 GHz. Then, using bridges reduces mode conversion but is
not very efficient. In fact this technique implies a filtering of
the asymmetrical mode but not of the microstrip one.
Nevertheless this approach to reduce mode conversion may be
used for the first metal level just up the conducting substrate.

An other way to limit the conversion mode between
symmetrical and microstrip mode, is to make via connecting
grounded-lines to bottom grounded-plane. We have analyze a
three bended coupled interconnect with a patch difference d
equal to 1500pum and with filtering via holes. The structure is
presented Fig. 15 and the results Fig. 14. Like for the case of
two coupled lines, the insertion of vias implies identical
potentials for the two ground lines and ground plane, so the
microstrip mode is practically removed. As the two ground-
lines are on the same potential because of the bottom plane
connecting then, the asymmetrical mode is also filtered and
the transmission s-parameter level of the symmetric mode, i.e.
S,1s.s 18 elevated by insertion of vias.

0+

-10
204 e

-30 4

)
g —s21_
< 0] ---s21
N
“ 1 T 32154““:

-50 4

607"

-70 T T T T T

0 10 20 30 40 50

Frequency (GHz)

Fig. 14. Transmission mixed-mode s-parameters of a three coupled-
lines structure with d=1500pum and with vias on the access.
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Metal n

Metal n-1 Vias

Fig. 15. 3-D view of the access structure.

IV. CONCLUSION

In this communication, we investigated mode conversion at
interconnect discontinuities in SOC-AMS circuits. We also
introduced some simple rules for cross-mode reduction. The
full wave analysis of two and three bended lines showed
without modes filtering system, that a patch difference may
generate an important cross-mode at frequencies ranging
between about 25 and 40 GHz. Then we showed that vias
insertion strongly reduced mode conversion. The case of
bridges, frequently employed in coplanar technologies, was
also studied but this technique not appears to be very efficient
to suppress the microstrip mode and thus to limit the
conversion mode between symmetrical and microstrip modes.
In further studies, the lower layer of investigated structure will
not be considered as a perfect ground plane but as a grid to
simulate CMOS technologies more accurately.
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Frequency Domain Analysis of Transmission Zeroes
on High-Speed Interconnects in the Presence of an
Orthogonal Metal Grid Underlayer

Yves Quéré, Thierry Le Gouguec, Pierre-Marie Martin, Denis Le Berre, and Fabrice Huret

Abstract—This paper addresses the topic of high-speed inter-
connects in high density systems [systems on chip (SoCs), systems
in package (SiPs), systems on package (SoPs), and multichip
modules (MCMs)]. These microstrip or coplanar lines have, often,
an underlayer of orthogonal metal grids liable to affect trans-
mission characteristics. The characterization proposed in this
paper relies on S-parameter measurements and electromagnetic
simulations. The grids under study are of two Kkinds: grounded
(CC) and floating (CO). In both cases, the signal is distorted in
the time domain further to the occurrence of transmission zeroes
whose position depend mainly on the grid length and, of course,
on the grid charge, i.e., CC or CO. In order to easily estimate
this position, we developed a simple equivalent circuit model and
validated it by measurements and electromagnetic simulations.
Then it was used to develop a set of expressions enabling one to
analytically pinpoint the location of transmission zeroes in the
frequency domain, while remaining valid for any underlayer of
orthogonal metal lines or grids.

Index Terms—High-speed interconnects, modeling, resonance,
systems.

I. INTRODUCTION

YSTEMS on chip (SoC), systems in package (SiP),
S and systems on package (SoP) are currently undergoing
a period of sustained development. These systems (analog
functions, radio-frequency (RF) applications, and numerical
circuits) are embedded on the same chip or package in order
to enhance compactness and functionality [1], [2]. The various
blocks are interconnected by wires implemented in a complex
3-D medium. Because of the increase in the number of operating
frequencies in silicon-based integrated circuits, the behavior
of on-chip interconnects is of key importance in overall circuit
performance. Transmission line effects need to be taken into
account because of the long interconnect line lengths and high
frequencies at play [3], [4]. Other sources of concern are the
dispersion and loss of interconnect lines [S]. Metal lines with
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simple geometrical configurations such as single conductor
lines, microstrip lines and coplanar waveguide (CPW) [6]-[8],
have been mainly used to characterize and model the effects
generated by high-speed interconnect transmission lines.

According to the conventional Manhattan routing practice [9]
on-chip grids are created by setting two adjacent metal layers at
right angle. As the characteristics of the embedded transmis-
sion line are known to be significantly affected by the meshes
[10]-[12], the characterization and modeling of the impact of
orthogonal grids on the transmission characteristics of intercon-
nect lines is paramount.

This paper deals with investigations about the propagation
across microstrip or coplanar-like wires placed on the higher
level of the interconnect network also referred to as “global
level” and above an orthogonal metal grid. Section II presents
the structures under study (microstrip and coplanar lines situ-
ated above a metal grid), the results of their measurements, and
a full-wave electromagnetic analysis. The occurrence of trans-
mission zeroes, which means that the So; parameter is null and
that no signal can propagate from port 1 to port 2 drove us to
propose, in Section III, a simple circuit model in order to predict
the value of the “resonant frequency.” This model is validated
by comparison with measurement results and full-wave elec-
tromagnetic analysis. We also propose analytical expressions
allowing one to predict at which frequencies the transmission
zeroes will occur. Finally, in the last section, we discuss the in-
fluence of orthogonal metal grids on signal propagation in SoC
or SoP technology.

II. MEASUREMENTS AND ELECTROMAGNETIC ANALYSIS

Fig. 1 shows the microstrip and coplanar structures under
study with, respectively, grounded or floating grids. The lines
were implemented by using the multilayer technology available
within our laboratory. The line dimensions and characteristics
are close to those in SoP and Multi-chip Module (MCM) tech-
nologies. Let us consider, hereafter, a 1.5-mm-long line.

About the microstrip structure, the lines of width W = 30 pm
are placed over a FR4-epoxy substrate (thickness: H = 60 pum,
permittivity: eg = 4.3, and loss tangent: tg(§) = 0.02). The
grids are located in the middle of the substrate whose lower part
is a grounded plane. We considered several grid density values
denoted as follows: low density (Wg = 30 pm, Sg = 110 pm)
medium density (Wg = 30 um, S = 50 pm) and high density
Wa =90 um, S = 40 pm).

The coplanar structures had no grounded plane, but the
FR4-epoxy substrate was supported by a holder in alumina

1521-3323/$25.00 © 2008 IEEE
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Fig. 1. Schematics of the implemented microstrip and coplanar structures
under test.

Fig. 2. Pictures of the implemented microstrip and coplanar test structures.
Left: Grounded grid. Right: Floating grid.

(Hs = 254 pm, egp = 9.6 and tg(6) = 0.001). The CPW
line dimensions are ground width Wy, = 270 um, spacing
between the ground and central conductor S = 70 pm, and
central conductor width W = 30 pum. The grid characteristics
are alike in both types of structures.

The thickness of metallization is ¢ = 4 pm, and usually, Lg
refers to the grid length (Fig. 2).

Several microstrip or CPW lines with no grid were also im-
plemented on the same plates as the structures under test to con-
stitute references. To permit probe measurements, coplanar ac-
cess points are available on every line. The measurements were
made with a TEKTRONIC network analyzer over the 1-50 GHz
band after “TRL” [thru reflect line (1.5 mm)] calibration.

Figs. 3 and 4 compare the results of the electromagnetic anal-
ysis performed with a fullwave finite element (FE) code (Ansoft
HFSS) and measurements for the S-parameters of the microstrip
structure equipped with either a grounded grid or a floating one,
respectively. Figs. 5 and 6 deal with the coplanar line under the
same conditions of simulation and measurement.

One should note the good match between measurement and
HFSS results; the slight differences likely come from uncer-
tainties in the realization process. This finding highlights the

N
S21 (measure)—x— S21 (simulation)

S$11 (measure)

-10
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S11 (simulation)

-30

-404
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-60 T T T T 1
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Fig. 3. Microstrip line with grounded grid (Wgs = 30 pm, S¢ = 50 pm,
L = 3285 pm): comparison of S-parameter measurements against FE simu-
lation data.
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Fig. 4. Microstrip line with floating grid (W¢ = 30 pm, S¢ = 50 pum, L =
3285 prm): comparison of S-parameter measurements against FE simulation
data.
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Fig.5. Coplanar line with grounded grid (W¢g = 30 um, S¢ = 50 pum, L =
3285 pm): comparison of S-parameter measurements against FE simulation
data.

relevance of using this full-wave electromagnetic simulator in
investigations about other structures and/or developments of
simple and efficient models of lines with an orthogonal metal
grid underlayer.
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Fig. 6. Coplanar line with floating grid. (Ws = 30 pm, S¢ = 50 pm, L =
3285 pum): comparison of S-parameter measurements against FE simulation
data.

TABLE I
MEASURED FREQUENCIES WHICH TRANSMISSION ZEROES APPEARS

MCG MFG CCG CFG
Low 2036 44.61 8.04 17.66
Density
i 19.44 4437 7.43 17.11
Density
Large 19.44 44.30 7.25 16.86
Density

Frequencies are given in GHz. M C'G denotes Microstrip
Connected Grid, M F'G = Microstrip Floating Grid, CCG =
Coplanar Connected Grid and CFG = Coplanar Floating Grid.

In every structure under test, it is worth noting the occurrence
of a zero at a certain frequency for the Sy;-parameter (transmis-
sion parameter). Table I shows that these transmission zeroes
are not very sensitive to change in grid density; the nature of
the line type (microstrip or coplanar), the grid line length, and
grid line end are more influential parameters. The loading of
the lines by their characteristic impedances explains the lack of
longitudinal resonance in both measurements and electromag-
netic simulations: reflection on the access cannot take place. The
transmission zeroes are then only due to the presence of the grid.
As they are detrimental to the signal propagation, it is worth de-
veloping models enabling the prediction of such transmission
ZEroes.

In order to highlight the impact of such transmission zeroes
on numerical signals, we carried out a time domain simulation
on using the S-parameter values obtained by measurement on
the coplanar line with a connected grid underlayer. Fig. 7 il-
lustrates the simulation principle, whereas Fig. 8 compares the
measured Sy; -parameter and the input signal spectrum.

Fig. 9 presents the results of the time-domain simulation of
the coplanar structure with and without the grid underlayer.
There is no doubt that such a very marked deformation of the
output signal will be very penalizing in a digital circuit.

According to Table I data, the location of the transmission
zeroes would be dependent upon the grid length (L¢). This
drove us to plot in Fig. 10 the values of the resonant frequen-
cies issued from electromagnetic full-wave simulations (An-

CPW Line
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S-parameters

\Y
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Fig. 7. Principle of time-domain simulation.
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Fig. 8. |S21| of CPW with connected grid and input signal spectrum.
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Fig. 9. Time domain results for the coplanar line with and without the grid
underlayer.

soft HFSS) versus Lg for the microstrip line with either the
grounded grid or the floating one: with the grounded grid, the
transmission zeroes are set at lower frequencies than with the
floating grid.

III. MODELING AND ANALYSIS

At this stage it sounded to us worth develop a simple circuit
model describing the behavior of lines over a metal grid and able
to predict resonant frequencies. As grids are homogenous, it can
be done on focusing, at first, on the case-study of a single one
elementary cell [12].
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Fig. 10. Resonant frequencies versus grid length for the microstrip line with
either a CC or a CO.
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Fig. 11. Definition of a unit cell for microstrip with underlayer orthogonal
metal grid.

A. Microstrip Modeling

Fig. 11 illustrates the concept of the basic cell for microstrip
and coplanar structures. A microstrip unit cell can be modeled
by a general equivalent circuit with ideal transmission lines and
lumped passive capacitance. Let be a line of length L. = Sg
with mid coupling to the grid line through a capacitance C¢.

On condition that two impedances, Z¢c g1 and Zcoga, form
the grid line ends, Z¢g; = 0 (connected grid) and Zcp; = 00
(floating grid). As the lengths of grid line on either side of the
upper microstrip line can be different, let us denote them by
L1 and Lgo. Fig. 12 presents this general unit microstrip cell
model.

In Fig. 12, Z¢ denotes the characteristic impedance of the
microstrip line with no grid, and 3 is the propagation factor; Z¢
and (¢ are, respectively, the characteristic impedance and the
propagation factor of the grid line. All of these parameters can

Grid line : Zg;, g

Zen / \ Zem
4 W—g T
LG/ c LGZ
— & 15 .

Microstrip line : Z, £, L=S;/2

Fig. 12. Microstrip unit cell model.
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Fig. 13. Comparison between electromagnetic and circuit simulations in the
case of a grid grounded on one side and floating on the other side (Wg =
80 um, S¢ = 70 pm, L = 3500 um).

be easily determined. The capacitance value C¢ can be easily
computed from the plane capacitance formula

W.Wg

Cc = EOERH—/2

ey

where W and W, respectively, denote the width of the upper
microstrip line and that of the grid line; H is the substrate thick-
ness, e is the relative permittivity, and ¢ is the void permit-
tivity. In this application, the simplified model proposed in (1) is
sufficiently precise to find the frequency involving transmission
zeroes. Other models of capacitance can be used to find more
accurate results [13].

Fig. 13 compares the HFSS results with those obtained by
circuit simulation carried out on using the previous unit cell
model of a microstrip line over a metal grid grounded on one
side and floating on the other one. The grid dimensions are
We = 80 um, S = 70 pm, and the length Lg = 3500 pm.
One should note 1) the good match between the resonant fre-
quencies found by both approaches, and 2) the levels of the Sy,
parameters are also comparable. As the focus of our investiga-
tions was only the resonant frequencies, we did not try to other-
wise improve this cell model.

B. Computation of the Microstrip Resonant Frequency

The use of the simplified model enables us to determine the
resonant frequencies which involve a transmission zero.
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The impedance Zp seen by the microstrip line in the plane PP
(see Fig. 12) can usually be expressed as

_ 1 Zagc1-ZaGc?
JCcw  Zg1+ Za2

Zp 2)

where Zac1 and Zgeo are, respectively, the left and right im-
pedances transferred by the grid line to the same point as the
capacitance coupling C. These impedances are given by

Zengy + jZatan (Ba-Lay)
Za + jZcn tan (Ba-Lay)

3)

Zaoi = Za

where Z and (3¢ are, respectively, the characteristic impedance
and the propagation constant of the grid line, Zcgr(;) denotes
the impedances on the grid line ends [14] (Zcg; =~ O for a
connected grid and Z¢p; & oo for a floating one), and Lg ;) is
the length of the left or right part of the grid line.

If the microstrip line is short-circuited in the plane P, a trans-
mission zero will occur. Consequently, the frequencies at which
transmission zeros appear are the solutions to

Zp = 0. (4)

When both sides of the grid are connected to the ground, the
two Zc (i) impedances are negligible (Z¢ (i) = 0), and thus
the expression of the 7, impedance becomes

1 ., tan(faLc1) tan(BariaLla2)

p = - + .
P jch J Gtan(ﬂng)—l—tan(ﬁgLGQ)

®)

In the case of the floating grid, the two load impedances tend
to infinity (Zcp(;) ~ oo) and then the Z, impedance can be
written as

1 1
—jZ

7z .
P Gtan(,[igllgﬂ + tan(ﬂngg)

= jCcw ©

In the classical case of a grid grounded on one side and
floating on the other, the impedance in the plane P is

1 ) tan(SaLai)
Zp = - +37 .
P 1Cocw Jea 1-— tan(ﬂgLG1). tan(ﬂgLGQ)

)

With the microstrip line, solving (4) allows one to easily pre-
dict the frequency relative to the first transmission zero whatever
the type of grid ends (CC-CC, CO-CO, and CO-CC) and for
different grid lengths. This case study is illustrated by Fig. 14.

The worst case scenario corresponding to a transmission zero
at lower frequency takes place when the grid is unsymmetrically
loaded. The highest resonant frequencies are characteristic of
the floating grid.

C. CPW With Underlayer Grid Modeling

Fig. 15 defines the concept of unit cell in the case of a coplanar
line with an underlayer metal grid. The proposed model for this
unit cell (Fig. 16) is slightly different from the microstrip one.
Two inductances L;,q have been introduced to simulate the part
of the grid without ground plane above; its lengths are denoted
Lo and Lgos, in general case.

160
140 !

| “ CO-CO
120+ \

4 \
100 \

Resonance Frequencies (GHz)

Grid length (mm)

Fig. 14. Resonant frequencies versus grid length (microstrip line).
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Fig. 15. Definition of a unit cell for the coplanar line with an orthogonal metal
grid as underlayer.

Grid line : Zg, B
L J—CC Ly
s 1 -
plane P

coplanar line : Z, 8, L=S;/2

Fig. 16. Model of a coplanar unit cell.

In Fig. 16, Lgar; represents the length of the grid under the
ground of the upper CPW line, Z¢ 71 and Z¢ g2 are the terminal
impedance of the grid (Z¢g; & oo for floating grid, Z¢og; = 0
for grounded grid). The coupling capacitance C'c can be deter-
mined, in a first approach, by (1) considering the width of the
CPW central conductor and the grid line width.
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Fig. 17. Coplanar line with grounded grid (Wy, = 270 pm, S = 70 pm,
Ws =30 pm, Wg = 90 pm, S = 40 pm, and L = 2000 pm): compar-
ison of S-parameters from HFSS simulation and circuit model simulation.

The inductances Ly g4, introduced in the circuit model are pro-
portional to the length Lgo; of the grid without ground plane,
can be deduced from the following empirical relation:

Liva(nH) = k1Lgoi + k2 (8)

where Lgo; is the length of grid without ground above (in mi-
crometer), k1 is a grid line width-dependent coefficient, and k-
is the inductance corresponding to the end effects. The induc-
tance value is then expressed in nanohenry (nH).

Fig. 17 compares the values of the .S-parameters of a coplanar
line over a grid obtained by HFSS simulation with those issued
from the circuit model. The conditions used for running simu-
lations were coplanar line with a ground plane width Wy, =
270 pm, spacing between the ground plane and the central con-
ductor S = 70 pm, central conductor width Wg = 30 pym and
an overall length of 1500 pm. The grid consisted of 14 grid
lines of width W = 30 pum and spacing was Sg = 50 pm.
Under these conditions, the inductance and a coupling capaci-
tance were found to be L;q = 26.3 nH Cc = 1.2 {F, respec-
tively.

The good agreement found between both approaches, pro-
vides evidence of the model ability to predict at which frequen-
cies transmission zeroes will appear.

As the frequency at which a zero will appear is strongly de-
pendent upon the width of the ground plane of the coplanar line,
we studied by HFSS full-wave electromagnetic simulations a
coplanar line with a large grounded plane and a connected or-
thogonal metal grid. Fig. 18 shows the frequency shift of the
transmission zeroes towards the highest frequencies when the
CPW ground planes are infinite. This comes from the higher
value of the inductance of the grid part with no ground above
compared to the line inductive effect.

IV. DiscussioN

In order to assess the risk of occurrence of transmission ze-
roes we studied a microstrip interconnect with an orthogonal

501
404
— CPW with an infinite ground plane
N 301
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&
N 204
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104 /
1 CPW with ground plane width of WM= 270 um
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Lg (um)

Fig. 18. Comparison of the frequencies involving zeroes, in the case of con-
nected grid (Ws = 90 pm, S¢ = 40 um), when the coplanar line (S =
70 um, Ws = 30 pm) ground plane width of W), = 270 pm or an infinite
one.

TABLE II
CHARACTERISTICS OF THE TWO LINES UNDER STUDY

SoC circuit SoP circuit

Line width (um) 3.8 40

Grid width (um) 3.8 40

Interlevel metal insulator 1 10
Thickness (um)

Interlevel metal insulator

e s 4 4
Permittivity e

MICI"OStl"lp line characteristic 50 50
impedance (Q)

Grid line characteristic
impedance (€2) 315 32
Estimated coupling capacitance 051 566

Ce (fF) (Eq 1)

metal grid underlayer in a SoC environment and in a SoP one.
The two lines were such that the characteristic impedances were
equal to 50 2. Table II gives the dimensions of the two lines
under study. In both cases the grid length was Lg = 4000 pm,
and the coupling capacitance C,. was determined from relation
(1). Because of the smaller dimensions of the SoC circuit its
coupling capacitance is about ten times lower than that of the
SoP circuit [15]-[17]. All of the other parameters are similar
(characteristic impedance of the microstrip line, characteristic
impedance of the grid line, etc.).

With the model presented in Fig. 12, we simulated a single
unit cell of this two interconnect in the worth configuration of
grid charge CC—-CO. We present Fig. 19 the transmission pa-
rameters of these structures.

In both cases, the transmission zeroes appear at the same fre-
quencies because of the similarity between the grid lengths. But
their magnitudes are very different (two different scales) be-
cause of the smaller coupling capacitance in the SoC circuit
compared to the SoP one. There is no doubt that the level of ze-
roes would be higher on condition to consider more unit cells.

Further to this simple study, transmission zeroes are expected
to be a source of concern when SoP, SiP, and MCM technologies
are used. In the case of VLSI, or more generally in the case of
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Fig. 19. Transmission parameters for one unit cell of microstrip line over a grid
line in SoC and SoP environments.

SoC technology, the coupling between two adjacent levels of
metal will be too small to hamper the propagation.

One should note that line losses were neglected in the models
under study because they are known to affect the magnitude of
S-parameters, but not the frequency of transmission zeroes.

V. CONCLUSION

In this study, we highlighted the occurrence of transmission
zeroes for lines situated above an orthogonal metal grid. As
these transmission zeroes can strongly hamper signal propaga-
tion, we developed a simple circuit model to predict the frequen-
cies in relation with these zeroes. This simple model based on
a circuit approach proved to be of high interest for MCM, SoP,
or SiP circuit designers. Then, this model was translated into
equations in order to allow one to quickly analytically compute
the critical lengths of orthogonal metal grid while avoiding sim-
ulations. At last, we showed that the impact by the grid on the
occurrence of transmission zeros is more critical in MCM, SoP,
and SiP technologies than in VLST and SoC ones because of the
larger line widths.
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Abstract—This paper presents an implementation study of a
wireless communication network in Printed Circuit Board (PCB)
context. First, we point out the needs and the constraints in term
of communication for a Wireless Interconnect Network-on-Board
(WiNoB). Then, we present the electrical characteristics of the
chosen dipole and “Vivaldi” antennas for the achievement of a 10
GHz demonstrator. Finally, using measurements and EM
simulations, we evaluate the transmission between two antennas
on a PCB substrate and we mainly present the results with
Vivaldi antennas. We also study the effect on the transmission of
various obstacles, as integrated components, lines, grids....

Keywords— Wireless Network on Board, interconnects, dipole
antenna, Vivaldi antenna, PCB technology, transmission.

1. INTRODUCTION

The development of applications and functions to be
performed by an electronic circuit (smart phones and digital
tablets are excellent examples of this current evolution) has
leaded to a significant increase in the number of connections
and interconnects between components and their impact in
terms of area, signal integrity, bit rate, consumption,
reconfigurability...

To overcome the negative effects of conventional metal
interconnects, several circuit architectures have been
developed over the past two decades such as SoC (System on
Chip), SiP (System in Package), SoP (System on Package),
PiP (Package in Package)...

On the other hand, several studies on RF interconnects have
also been undertaken [1][2] in recent years. More recently, the
concept of Network on Chip (NoC) has emerged. This
network approach allows more reliable connections between
circuits. The "Wireless Interconnect NoC" concept is now
considered [3], and we propose to adapt it to the case of
printed circuit board using radio links between integrated
circuits. In Fig. 1, we present a schematic view illustrating the
comparison between wired and "Wireless" approaches of a
network allowing communication between various integrated
circuits on the same PCB. For example, circuits IC1 to IC4
would be able to communicate with each other without using
wired connections. The use of multiple access technics as
FDMA (frequency division multiple access) or CDMA (code
division multiple access) associated with UWB (ultra wide
band) communications are needed and implies large
bandwidths antennas and transceivers [4].
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In this paper, we focus specifically on the expected levels of
transmission between two antennas mounted on a PCB card.
We define the radiation characteristics of the antennas which
would have to be verified for use in a network communication
on PCB. We propose the analysis of dipole and Vivaldi
candidate antennas to achieve these wireless networks on
electronic printed cards. In order to design a first
demonstrator, we have developed printed dipole and Vivaldi
antennas in a low-cost technology at a 10 GHz frequency.

Finally, we present the first results of EM simulations and
measurements of the transmission between two antennas with
or without the presence of obstacles as integrated circuits or
metal strips lines.

Wireless interconnects

Classical wired interconnects

Classical wired « Network on Board » Wireless « Network on Board »

Fig. 1. Architectures comparing a Classic Network on Board and a Wireless
Network on Board (WiNoB).

II. DIPOLE AND VIVALDI ANTENNAS CHARACTERISTICS

In order to meet the requirements of a WiNoB system, the
antennas must conform to the following constraints: (i) have a
large bandwidth to support multiple access techniques; (ii) be
omni-directional to overcome the problems of component
placement, (iii) ensure maximum radiation in the plane of the
PCB card to limit energy losses; (iv) be small enough to be
integrated ...

To make a low cost demonstrator at 10 GHz, we selected
dipole [5] and Vivaldi [6] integrated antennas, because they
verify the previous constraints and in particular they have a
relative bandwidth up to 30 or 40 %.

We present the realized dipole antenna in Fig. 2 and the
realized Vivaldi antenna in Fig. 3. Both antennas were printed
on a RF35 substrate with thickness H=760 um, permittivity
£=3.5 and losses tangent at 10 GHz #g(9)=0.002. The metal

8—10 Oct 2014, Rome, Italy



thickness is 7=17.5 um. To realize measurements and to use
classic SMA connectors we designed a very simple excitation
composed of a microstrip line and a through-via hole to
connect one strip of CPS (CoPlanar Strip) access line to the
ground. The antennas and the microstrip excitation are both
optimized to operate at 10 GHz.

20 mm

' 4=3.5:
tg{&)=0.0025

15 mm

Lower grounded face

Fig. 2. Dipole antenna geometrical diagram and photograph of a realized
antenna
25mm

£;=3.5: :
\tg(6}=0.uuzs /

15 mm

ViaHele -+

/

50 €2 Microstrip line hg/d slot stub

Fig. 3. Vivaldi antenna geometrical diagram and photograph of a realized
antenna

Antenna simulations were performed using an EM simulator
(HFSS©ANSYS™) and the measurements were performed in
the 0-20 GHz bandwidth using an HP 8720 network analyzer.
The measurements which take into account the SMA
connectors are realized in real environment, without any
protection against multiple reflections. Comparisons between
measurements and EM simulations for the reflection
coefficient of both antennas are presented Fig. 4 and Fig. 5.
We can observe a good agreement despite the measurement
conditions for dipole case (Fig 4). For Vivaldi case (Fig. 5),
differences between EM simulations (blue dash curve) and
measurements (red cross curve) are mainly due to a bad
connection between SMA connectors and the microstrip line.
A retro-simulation with the addition of a capacity (80 fF)
placed on the access of EM results, allowed us to obtain good
accordance (black circle curve) with measurements. A
bandwidth at —10 dB about 30% around 10 GHz is obtained
for dipole and about 40 % for Vivaldi which is suitable for
WiNoB applications.

Using EM simulators, we determined the radiation patterns
of the tested dipole and Vivaldi antennas. It is presented on
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Fig. 6 and the spatial repartition of the antenna gain is also
exposed. The radiation is principally oriented in the E plane,
which is the plane parallel to the PCB card. We notice a
maximum gain of 2.8 dBi for the dipole with a small
depointing of 7° due to the asymmetry of the microstrip
excitation and we notice a maximum gain of 5.8 dBi for the
Vivaldi antenna. Half power (-3 dBi) angles are respectively
85° for the dipole and 65° for the Vivaldi antenna.

This study confirms that the characteristics of these
antennas verify the bandwidth constraints (>20%) and the
radiation patterns conditions for use in wireless networks on
board applications. In the next paragraph, we present the
wireless transmission characteristics.

T 1T 7T T T
8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz

\
6

Fig. 4. Simulated (black circle) and measured (red cross) S;; parameter for
dipole antenna and its excitation.

freq, GHz

Fig. 5. Simulated (blue dash), modified Simulated (black circle) and
measured (red cross) S, parameter for Vivaldi antenna and its excitation.

III.

To evaluate wireless transmission in a PCB environment,
we simulated and we measured the propagation between two
identical dipole or Vivaldi antennas deposited on the upper
side of a FR4 substrate with thickness H=780 um, permittivity
£;=4.3 and losses tangent at 10 GHz #g(9)=0.02. The distance
between antennas was 70 mm (distance between the two

EXAMPLE OF TRANSMISSION WITHIN A PCB CARD.



connectors, see Fig. 8-a). In Fig. 7 we compare the
measurement transmission coefficient between an antenna pair
(dipole or Vivaldi) and a conventional microstrip line of 70
mm, from 0 to 20 GHz. We notice that the insertion losses are
significant and greater than 7 dB for the microstrip line above
10 GHz and can even reach 12 dB at 20 GHz.

g
-
A50

-
P I
=180

——— Dipole Antenna

Fig. 6. Radiating patterns of studied dipole and Vivaldi antennas a 10 GHz.

-++e-- @) microstrip line = - =b) dipole antennas ——«¢) Vivaldi Antennas

0

|S21] (dB)

(=]

10
Freq (GHz)

15 20

Fig. 7. Measured transmission S-parameter : a) for one 70 mm microstrip
line, b) between two dipole antennas, c¢) between two Vivaldi antennas

The wireless links tested here present lower transmission
levels: less than -9 dB for dipole antenna pair and -6 dB for
Vivaldi antenna pair at 10 GHz. But, for the measurement we
implemented transitions between a microstrip line and
antennas. These transitions penalize the transmission by
limiting the bandwidth and introducing an impedance
mismatch. Taking into account this remark, we believe that the
transmission levels for wireless communications on PCB are
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sufficient and thus these wireless approaches can be
competing with a wired solution in particular through
dimension reduction they allow. In addition, an increase in
frequency will further reduce these differences.

In the next paragraph, we chose to present the results for the
most large bandwidth antennas which are here Vivaldi
antennas.

To simulate a realistic environment, we placed various
obstacles as an integrated circuit, lines, and grids. In Fig. 8 we
present four obstacle configurations that were simulated and
measured. We consider: (i) the case without any obstacle
between both antennas; (ii) the case where an integrated
circuit is placed between them; the case where a metal line
width W =1.5 mm is located between both antennas, oriented
either (iii) perpendicular or (iv) parallel to the propagation
axe.

_+ Antenna Vivaldi

FR4 Substrat H=780 pm
£q=4.3tg(0)=0.02

/ W
i N

Metallic F\'nfe'
W=1.5 mm

.C_)

Fig. 8. Obstacle structures inserted between two Vivaldi antennas on PCB : a)
without any obstacle, b) with an integrated circuit obstacle, ¢) with a metal
line perpendicular to the propagation axis and d) with a metal line parallel to
the propagation axis.

In Fig. 9, we present the comparison between measured and
simulated (HFSS) transmission coefficients for the four
previous transmission structures. First, we can see a good
agreement between simulations and measurements, which
valid the simulation approach. For the case without any
obstacle structures, we measured a transmission coefficient
larger than -20 dB in an 11 GHz band, about a band of 125%
around 8.9 GHz. The transmission coefficient is reduced by an
average of 4 dB over the 4-15 GHz band, in the presence of an
IC as a barrier. It should be noted that the presence of a barrier
line between both antennas seems much less penalizing.
Indeed, we noted only an attenuation of 1 dB in the case of a
line placed perpendicular to the transmission axis. We even
found an average increase of 1 dB of transmission, in the case
of a line placed parallel to the axis of propagation of the
antennas. This phenomenon can be explained by the fact that
the metallic line contributes to channeling the electromagnetic



waves in the desired direction, so it maximizes the
transmission between antennas.

We also studied the effect on the transmission of a parallel
or perpendicular grid placed between the antennas. In Fig. 10,
we present the comparison between measured transmission
coefficients in the presence of a grid placed perpendicularly
and parallel with the radiation axis of the antennas. At
10 GHz, the transmission coefficient in the presence of a
perpendicular grid is decreased by 11 dB compared with the
free case and, on the contrary, it is increased by 5 dB by using
a parallel grid orientation. This is most likely because the
electric field is strongly restricted by the grid in the first case,
which prevents signal propagation, and it is strongly guided by
the grid in the second case, which improves the signal
propagation between the antennas. Despite a relatively low
transmission, the overall results are very encouraging and
demonstrate the potential of wireless communications for
network on board applications.

a) Without any obstacle

b) With an IC obstacle
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Fig. 9. Simulated (blue dash) and measured (red) transmission S21 of the
Vivaldi antenna pair link placed on a FR4 substrate with or without obstacles
between antennas.

IV. CONCLUSION

In this paper, we have proposed a new concept of wireless
network PCB which can be a very attractive solution to the
problem of classical interconnects. After detailing the
constraints on the radiating elements for these networks, we
have presented the electrical characteristics of dipole and
Vivaldi antennas attractive for WiNoB applications. We
initiated the study of the transmission between two Vivaldi
antennas mounted on the same PCB and in the presence of
various obstacles, such as an integrated circuit or transmission
lines. The first results are full of promise. Without obstacles,
for a distance of 70 mm between antennas, we have achieved
levels of transmission close to -20 dB over frequency bands of
more than 100% around 10 GHz.

The use of a parallel grid placed between the two Vivaldi
antennas permitted to increase the transmission about 5 dB
over a large bandwidth (4-12 GHz) and we noticed a similar
level to this obtained with a 50 Ohms microstrip line on FR4
substrate.
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Despite  lower transmission levels for  wireless
communications than for one microstrip line, our approach is
competing by considering surface reduction, flexibility of use,
routing simplification, higher bit rates if higher frequencies are
used...

0

dB(S21)

IR
6 8 10 12 14 16 18 20
freq, GHz

Fig. 10. Measurements of S21 transmission parameter between two Vivaldi
antennas placed on a FR4 substrate with parallel grid (black cross), with
orthogonal grid (green x) or without grid (red dash). Comparison with line
transmission (blue dot)
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Modeling up to 45 GHz of coupling between
microvias and PCB cavities considering
several boundary conditions
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The recent developments in electronic cards such as the network equipment are characterized by the miniaturization of the
board size and the increasing complexity of the layout. Because of these requirements, multi-layered printed circuit boards are
commonly used and vias connecting signal lines on different layers, or integrated circuit devices to power and ground planes,
are frequently used and often essential. However, a via is not an ideal transmission line. Besides, it creates discontinuities at
high frequencies leading to high insertion loss degradation of signal which limits the performances of integrated circuit and
systems. In this paper, the impacts of coupling between via and parallel-plates cavity on the response of microwave integrated
devices are highlighted in the first part. Then, to describe the intrinsic interaction between the via transition and parallel-plate
modes, the notion of parallel-plates matrix impedances is presented and new boundary conditions like open or plated through
holes shielded boundaries of the cavities are introduced. Then, using this physics-based model, an intuitive equivalent circuit
has been developed. Finally, the proposed approach and the equivalent circuits were validated by using comparisons with
electromagnetic simulations and measurements in different scenarios.
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. INTRODUCTION

Three-dimensional (3D) multi-layer technologies such as low
temperature co-fired ceramics (LTCC) [1] or high-density
multi-layers printed circuit board (HD-PCB) [2] are currently
being strongly developed because they offer considerable size
reduction as well as the embedded function possibilities. For
microwave applications such as filters, couplers, diplexers, etc.
[3, 4], these 3D structures offer new design possibilities for fre-
quencies up to 100 GHz.

HD-PCB structures consist of several metal layers sepa-
rated by dielectric substrates. The vias and microvias used in
multilayer PCBs allow connecting lines of different metallic
levels together or connecting devices to the power and
ground plane [5]. The different metal planes can also be con-
nected together with metallic plated through holes (PTHs).
With the rise of working frequencies, the stacked multilayer
PCB structures are subjected to electromagnetic phenomena
like standing waves in cavities or like coupling and interaction
between neighboring components.
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As example of HD-PCB technology, the AT&S" (PCB
manufacturer) technology used during MIDIMU-HD
project funded by the Euripides council is presented in
Fig. 1. This HD multilayer consists of eight metallic layers
(30 pm thickness) separated by Megtroné (Panasomc ) sub-
strate of ~95 wm thickness (depending on the metal densities
of each level) and with a relative permittivity &, = 3.3 and loss
tangent tan(8) = 0.0065 at 40 GHz. A single microvia hole
consists of a central cylinder with a diameter of 140 pm, a
conductor pad with a diameter of 240 wm, and when this
via passes through a metallic plane it will also have a clearance
hole called anti-pad of diameter of 350 pm. AT&S is able to
stack more than three microvias and to realize buried via
with diameter of 200 pm. The PTHs connecting the metal
level M1 to the metal level M8 are 200 pm of diameter.

Obviously, these multilayer structures which involve parallel
planes, dielectric layers, pads, and anti-pads are not ideal trans-
mission components at high frequencies. The electrical behavior
of a microvia can be modeled by serial inductance and resistance
like is done for a metallic wire [6, 7]. The vias and microvias may
cause mismatch [7], crosstalk, reflections, some additional
signal delays, and consequently the degradation of signal per-
formance. On the other hand, the coupling between vias,
microvias, and parallel plates also plays an important role in
the electrical performances of the via transition [8, 9]. The
excitation of the parallel plate modes results in conversion of
energy between propagation on line and propagation on
guided plated structures which imply some transmission zeros.
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AT&S 8 layers PCB stack
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— 8 (38.5 um)

Fig. 1. AT&S: Eight metal layers stack and microvia realization for MIDIMU-HD project.

In this paper, the effects of vias crossing a multilayer
HD-PCB structure for microwave applications up to 45 GHz
are analyzed and modeled using simple and intuitive equivalent
circuits. For more accuracy, the concept of effective dimensions
of the parallel-plates cavity is introduced to take into account
the cavity boundary conditions. So, the proposed model is
able to translate boundary behaviors like the classical ideal
boundaries (perfect electric conductor (PEC) or perfect mag-
netic conductor (PMC)) [9-11] as well as more realistic ones
like open boundaries or PTHs shielded boundaries not really
considered before. The proposed equivalent circuits are based
on transmission line models, lumped elements (R, L, and C)
for via modeling, and matrix impedances for the via — cavity
couplings. They do not need any current-controlled sources
or any voltage-controlled sources [9, 10] and they are quite
similar to the physical structures. So, the use of these equivalent
circuits can facilitate the understanding of physical phenomena
and help to overcome dysfunction due to via parallel-plates
couplings. They were obtained thanks to using isolation resis-
tances to describe behavior of floating grounds in circuit simu-
lator software like advance design system (ADS) (Key51ght "
and the use of impedance matrix to represent the coupling
between vias and the cavities.

This paper is organized as follows. In Section II, the effects and
the behaviors of microvias crossing a plated structure, are illu-
strated using electromagnetic (EM) simulations. Then, a physics-
based circuit model associated with effective dimensions to
characterize the interaction between the microvias and the
parallel-plate modes is proposed i in Section IIL This modeling is
implemented in Keysight- ADS'"" software and validated by
comparison with high frequency structural simulator (HFSS)
(ANSYS ) finite element method (FEM) simulations and mea-
surements in the fourth part of this paper. In Section V, we give
some conclusions and we present some prospects of these studies.

Il. COUPLING BETWEEN
MICROVIAS AND PARALLEL
PLATES

The interaction between microvias and parallel-plate cavities
is illustrated by the study of the S parameters on a

back-to-back transition using two stacked microvias to
connect two microstrip access placed at metal level M1 to
an embedded stripline placed at metal level M3 (presented
in Fig. 1). The microvias go through metallic ground M2 of
the microstrip lines. Two boundary condition cases have
been considered for the rectangular cavity composed of the
metal planes M2 and M4: (i) the open case (Fig. 2) and (if)
the case where boundaries are realized with PTHs (Fig. 3)
The S parameters up to 50 GHz obtained using EM HFSS'

simulator for these two structures are presented in Figs 2(b)

v H=200 um
Hl Hyup Larouna=8 mm

+ Worouna=4 mm
H,up=300 um
Lyp=12 mm
W, =6 mm
&=3.3
tg(5)=0.0065
Wi =235 um
Lym=2 mm
Woprinne=100 um
Lytrighoe=4mm
Vig

@, =140 um
L=200um

/ Ground
£ /' plane (M2)

Ground
plane (M4)

(a)

20 0
Freq (GHz)
(b)

Fig. 2. (a) Back-to-back microstrip to stripline transition with open boundary
conditions, (b) S parameter measurement results.
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and 3(b). The S parameters show transmission zeros and per-
turbations which appear at different frequencies considering
the boundary conditions. For example, the first perturbation
appears around 10 GHz for the open boundary condition
case, while it occurs within higher frequencies (up to
25 GHz) for PTH shielded cases. These perturbations are
due to the coupling between the microvias and the cavity
formed by the metallic plates as confirmed by the mapping
of the electric field in the structure at the resonance frequen-
cies where the electric field is distributed overall the cavity.

These examples demonstrate the interest to predict the per-
turbation risks and so to dispose of good models of interaction
between vias and parallel-plate cavities, considering several
boundary conditions. To save time during design and to
limit the use of time consuming EM-simulators, a circuit
model based on an analytical formulation of interaction
between vias and parallel-plate cavities has been developed
and it will be presented in the next section.

I, INTERACTION MODELING
BETWEEN VIA-HOLES AND
PARALLEL METAL PLATES

The modeling of the excitation of the parallel plates mode by a
via crossing it, has been previously studied by a few authors
[9-11]. To illustrate how the coupling is done, let us analyze
the current path in a transition by using via hole, between
two microstrip lines situated on either side of two metal
planes, as shown in Fig. 4(a).

The direct current I, flows through the upper microstrip
line, then goes through the metallic via-hole and finally

H=200 pum
,L Lgroung=8 m
—d Hup W4 mm
y 4 Hy\=300 um
Lyp=12 mm
W, =6 mm
Leav=7.2 mm
4 Weav=3.8 mm
‘Ground &=3.3
// plane (M2} tg(5)=0.0065
Wyin=235 um
Lyn=2 mm
Wsriting=100 utm
Litrioine™ 4mm
Via
& =140 um
L,,=200 um

Ground
plane (M4}

Freq (GHz)
(b)

Fig. 3. (a) Back-to-back microstrip to stripline transition with PTHs shielded
boundary conditions, (b) S parameter measurement results.

(a)

Upper microstrip line Microvia model Lower Microstrip line

MTLy (Zyr. B) L R : MTLg (Zym, B

i

Parallel-plates impedance

(b)

Fig. 4. Via through two grounded metallic planes and the corresponding
equivalent circuit: (a) structure and (b) equivalent circuit.

through the lower line. This current generates a return
current I, in the two metallic planes which are the ground
of the microstrip lines as shown in Fig. 4. To complete the
current path, a current I, must exist between the upper and
lower metallic planes. This current is flowing through the
impedance called parallel-plate impedance “Zpp” which is
the image of the modes which may exist between the two con-
ductor plates. So, this structure can be modeled by the equiva-
lent circuit proposed in Fig 4(b).

In this equivalent electrical schematic (Fig. 4(b)), “Cypyq4”
represents the capacitance between the via-hole and the
upper or lower metallic plate, respectively [6], “Ly;,” and
“Ry;,” are, respectively, the inductance and the resistance of
the via-hole [8]. There are several papers addressing the esti-
mation of these parameters [6, 11, 12] with the help of analyt-
ical formulas. Another way to determine these values is to use
static elg&tromagnetic simulation tool like Q3D extractor
(ANSYS ). The impedance “Zpp” represents all the modes
in the parallel-plate cavities between the two metallic planes
and it can be obtained by solving the 2D Helmholtz equation
with appropriate boundary conditions on the periphery of the
cavity. “Zyrp” and “B” are the characteristic impedance and
the wave number of the microstrip lines [11].

According to a more general case with further ports, the
concept of parallel-plates impedance can be extended with
use of parallel plate impedances matrix relating all the ports
together. Figure 5 presents a general two ports structure
which is composed of two rectangular metallic planes of
lateral dimensions Wx x Wy separated by a substrate of
height “H” and permittivity “ex”. The ports are etched aper-
tures on the upper face presenting a width “p,; x p,;” and
placed at coordinates (x,; y,i), where the subscript “i” is the
port number. The matrix impedance [Zpp] which represents
the interaction between all ports across parallel-plates when
all the propagated modes are taken into account, can be
expressed in Cartesian coordinates by [10, 13]:

=400 p=-400 (2 2 2 2 . .
m & Cmcn BCx'FBCy'FP’FP]

K, + k2, — k2

jouH
Jou W

ZPPi' = T
’ erff W}’eﬁ m=o0 n=o0
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Fig. 5. Geometry of two parallel plates.

where C2, C> =1 for m;n=o0 and C;, C> =2 or m,n # o.
The cut-off wave number according to the x and y axes are
given by: k,,, = m@/W,, k,, = nm/W,, and wave number in
the homogeneous lossy media:

tan(d) — (&/H))) @)

(2

where tan(5) is the dielectric losses tangent and electric con-
ductor loss are given by & = ,/2/wu, 0.

For ideal boundaries condition like PEC or PMC, the
boundaries functions Fpc¢ (the subscript & denote the axis x
or y) take into account the boundary lateral border of the par-
allel planes and they can be expressed by [9]:

Fpce = sin(k;€) for (PEC),
Fpce = cos(k;é) for (PMC) ()

with i = m for x axis direction, or i = # for the y-axis direction
and where = x,; or y,are the port coordinates. Notice that
equation (1) allows the [Zpp] determination in all cases,
whether the boundaries along the axis “x” or “y” are the
same or not.

The function describing the port area influence is given by:

. ky.
F,; = sinc (km P x) .sinc (i) . (4)
2 2

In many applications, the boundaries are not clearly defined as
PEC or PMC. For example, if we consider two metallic planes
on a larger substrate (like in Fig. 2(a)), the boundary condi-
tions cannot be considered as a PMC because of the fringing
effect of electric fields. On the other hand, if we consider par-
allel plates shielded by using PTHs (e.g. in Fig. 3(a)), the cavity
boundaries are not a perfect electrical conductor due to elec-
tric field configuration on PTHs boundaries. So, to complete
previous studies [9-11], the use of effective dimensions
Wegs and W, instead of the real physical dimensions W,
and W, has been introduced. In a general case, the effective
cavity dimensions can be expressed as:

Wep = W 4+ dW (5)

For the open boundaries case (e.g. Fig. 2(a)) to take into

account the overflowing of the electric field on boundaries,
using the well-known microstrip approach [14], the corrective
term dW can be expressed by:

(er +0.3)(W/H + 0.264)
(er — 0.258)(W/H +0.8)

dW =o0.41 x H (6)

where H is the substrate thickness, W represents W, or W,
according to the considered axis, and ey, is the relative permit-
tivity of the substrate. The PMC boundary function can be
used with this corrected dimension W, This corrective
term resulted from a quasi-static approach and must be
adapted to express dispersive behavior for large thickness
substrates.

In the case of PTH shielded boundaries (e.g. Fig. 3(a)), the
corrective term dW to take into account the containing of
electric field, can also be estimated using the well-known
theory of substrate intergrated waveguide (SIW) [13] and
given by:

2 2

dW = —1.08 — 11—,
1.0 s+OlW 7)

where “d” is the diameter of the PTH and “s” is the space
between two consecutive via-holes center and “W” is for W,
or W, depending on the considered direction. This approach
is very accurate until s/d is smaller than three [15]. The PEC
boundary function must then be used with the effective
dimension W

This approach of effective dimensions can be used consid-
ering different boundary conditions along the x and y axes. As
an example, a PTH shielded boundary can be considered
along the x-axis, while an open boundary can be considered
along the y-axis.

A “Matlab 7 program has been developed to determine
the frequency-dependent impedance matrix [Zpp] whatever
the boundary conditions. This impedance matrix is saved in
“touchstone” format easily readable by circuit simulators
like ADS.

To demonstrate the interest of using effective dimensions
in case of non-ideal boundaries, Fig. 6 shows the transmission
parameters S,, determined with EM simulation, of a transition
between two microstrip lines through a rectangular parallel
plates cavity (W, = 60 mm, W, =40 mm, H =254 pm,
and &er = 3.6). The results obtained by considering open
boundaries or PTHs shielded boundaries (d = 200 pm and
s =400 wm) are compared with those obtained using
perfect PMC and PEC boundaries, respectively. The results
of the simulations of the equivalent circuit of Fig. 4(b)
where effective size of the cavity are considered are also
plotted in Fig. 6. One should note that there is a difference
of about 2-5% between frequencies of the apparition of the
zeros by considering the real boundary conditions (open or
PTH shielded) rather the perfect ones (PMC or PEC). A
very good agreement can be observed between EM simula-
tions with open or PTHs shielded boundaries and circuit
model results for the both cases. Finally, the results in Fig. 6
confirm that the use of effective dimensions leads to more
accurate results whatever the boundary conditions. In the
next paragraph, other validations of the proposed modeling
are illustrated.
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Fig. 6. Transmission coefficient of one via crossing a parallel-plates cavity: (a)
open boundaries and (b) PTH shielded boundaries.

IvVv. MODEL VALIDATION BY
COMPARISON WITH FULL-WAVE
SIMULATIONS AND
MEASUREMENTS

First, the accuracy of the proposed model is illustrated on a
back-to-back microstrip to stripline transition with two
kinds of boundaries: (a) with open boundaries (see Figs 2(a)
and 2 (b)) with PTH boundaries (see Fig. 3(a)). The equivalent
model valid for both boundary cases is presented in Fig. 7.

This equivalent circuit was implanted in ADS® software. In
this equivalent model, isolation impedances with great value
of 50 G() have been introduced to overcome the problem of
ground reference used in circuit simulator software and to
be able to express the floating grounds behavior. The matrix
[Zpp] link currents and voltages at these ports, which are iso-
lated to the ground reference, so the isolation impedances do
not have any influence on it. This matrix expresses all the
standing waves existing between the two grounds M2 and
M4 around the stripline. For both boundary cases, the
values of microvia model (L=46 pH, R=0.7Q, C, =
16 fF, and C, = 20fF) have been obtained using Q3D
Extractor© software for a 40 GHz frequency. The inductance
model is a lossy inductance model from ADS.

The comparisons of S parameters obtained with EM simu-
lation (HFSS) and those obtained using the circuit model are
shown in Fig. 8. For both cases of boundaries, a good agree-
ment between our modeling results and those obtained
using EM simulations can be observed. For the open boundary
case the small shift for higher frequencies is due to the pro-
posed correction dW (equation (6)) which does not take
into account the dispersive behavior.

A multilayer structure with different boundary conditions
for the parallel-plate cavities has also been studied using EM
simulations. It consists in a back-to-back microstrip to stri-
pline transition where the microvias are crossing two parallel-
plate cavities. The dimensions of the structure are presented in
Fig. 9. For the upper cavity, open boundary conditions were
taken into account and for the lower cavity, PTHs (d =
200 pm and s = 400 pwm) shielded boundary were considered.
The equivalent circuit used to model this structure is shown in
Fig. 10. Two parallel-plates matrix impedances ([Zppy] and
[Zppr]) were used to model the interaction between vias and
the parallel-plate cavities. For structures with more than one
or two layers, an impedance matrix has to be determined
for each cavity achieved between two metallic layers. These
impedance matrices are then connected to the different
ground planes of the different lines as it is done for the case
of two cavities in Fig. 10. The values of via characteristics
were obtained using Q3D extractor. For this example, the
value of the resistive part of via inductance was Ry =
0.5 {2 and this value had only small influence on the simulated
response.

Microstrip Stripline Microstrip
- . . =500 . . =500
Z=50Q Microvia (=4 i Microvia =2 mimi
=2 mm model £.=33 model _
E=2.31 ef=3. Es=2.31
BV e ] — PR T Y |
L=46 pH — =46 pH —
o R=0.7 Q w R=0.7 Q o o O
— - &= = < [
=T L o = 2| En
523 & T8 q < |_ £ 8
B ] e & o - |
IL (=]
S iz =l
M Zep]] o
¢ B
j:‘ Risp=50 GQ2 Ry;,=50 GQ (—'B‘WESD{/‘. %
=4

Impedance matrix

Isolation impedance

for cavity mode excitation

Fig. 7. Circuit model for a back-to-back microstrip to stripline transition.
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Fig. 8. Modeled S parameters for a back-to-back microstrip to stripline transition: (a) open boundaries case and (b) PTHs shielded boundaries case.

The comparison of EM results and circuit simulation are
presented in Fig. 11. A good agreement can be observed
despite a small frequency shift for higher frequencies. This fre-
quency shift can be due to non-dispersive model of equivalent
dimensions especially for the open cavity case (the upper one).
Nevertheless, the proposed model and equivalent circuit are

able to well describe the behavior of a multilayer structure
with complex boundary conditions.

A last example consists of an embedded stripline stub filter
realized using the AT&S technology. The filter was placed at
metal level M3 of a eight layers structure and it is excited by
microstrip lines at level M1 and two stacked microvias

Upper view
w!u
TH Lateral view
Upper
parallel-plates Miciovia
cavity MTL\.{M 1)
= M1 -
= M2 \.\
M3 — A
M4 —
M5 I
S PTH Lower
' Stripline
| parallel-plates
< (M4) cavity
W Dimension values
Microstrip line W, 7,=235um Lyn=2 mm H=100 um
Stripline W,,=115 um L.irip=4 mm H=200 pm
Upper cavity W,,=8 mm W,,=5mm H=200 pm
(open) yu
Lower cavity 7 _ >
(PTHs Shielded) W, =7.2 mm W,,=4.2 mm H=200 pum

Fig. 9. Back-to-back microstrip to stripline transition with via crossing a parallel-plate cavity with different boundary conditions (Open for the upper cavity and

PTHs shielded for the lower).
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Fig. 10. Equivalent circuit of a back-to-back microstrip to stripline transition where via crossing two different cavities.

'
(9]
o

IS WS FEWS e

ES
(<]
1

&
o

ARSUES SEALF VAN PR B LR MALE N R BLEE
0 5 10 15 20 25 30 35 40
Freq (GHz)

dB(S,1)

0 5 10 15 20 25 30
Freq (GHz)

Fig. 11. S parameters of a back-to-back microstrip to stripline transition where the vias crossing to different cavities.

(diameter ¢ = 140 pm) going through the ground M2 as illu-
strated in Fig. 12(a). The metallic level M4 was a full ground
plane and a parallel-plates cavity existed between levels M2
and Mj4. The cavity was shielded with PTHs boundaries
(d= 200 and s= 400 pum). The filter was designed to
present a 30 GHz central frequency and a 50% relative band-
width. The equivalent circuit model is shown in Fig. 12(b).
The use of isolation impedance of 50 G() allows to directly
employ the [Zpp] matrix describing the behavior of cavity
formed by M2 and M4 floating ground planes. The value of
the parasitic elements depict the microvias influence were
obtained using the Q3D extractor. Microvias and transmission
line values as well as filter stub-characteristics are resumed in
Table 1.

The S parameters of this filter were measured using a probe
station and thru reflect line (TRL) calibration. The reference
planes are shown in Fig. 12(a). The comparison between
measurement results and circuit modeled responses are pre-
sented in Fig. 13. A good agreement between measurement
results and circuit simulation ones can be observed over the
all frequency bandwidth. The frequency discrepancy observed
for the high frequency can be attributed to the manufacturing

tolerances, to the simplicity of the available models of lines
which do not take into account the dispersive behavior and
to the fact to neglect the vias connecting the stubs to the
both grounds M2 and M4 which can perturb the fields in
the cavity. Nevertheless the simply circuit model provides
good approximations and it is able to predict suitably the
transmission zeros in the filter bandwidth.

These three examples prove the usefulness and the accur-
acy of the proposed model of coupling between vias or micro-
vias and parallel-plate cavities in multilayer structures.

V. CONCLUSION

In the first part of this paper, the effects of the coupling
between vias and microvias and cavities created by multi-level
metal planes in multilayer structures like LTCC or HD-PCB
have been outlined. Then, in order to take into account
these parasitic effects, a tool based on the determination of
impedance matrix of parallel planes [Zpp] has been proposed.
To express the non-ideal character of some boundaries like
open or PTHs shielded boundary conditions the notion of

7
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Fig. 12. Embedded stripline filter structure and equivalent circuit: (a) filter structure and (b) equivalent circuit.

Table 1. Characteristics of access lines, filter lines and stubs, and microvia

model.

Microstrip lines access

Zay =79.5Q
Zar=39.5 Q)
Stripline filter
Zy = 25570}
Z,, = 18.83 Q)
Z; = 18.24 ()
Z,, =53.60{)
Z,; = 63.20 ()
Via characteristics
Lyia = 46 pH
C,=16fF

L,, = 1058 pm
Lg> = 442 pm

L, = 1400 pm
L;, = 1400 pm
Ls; = 1400 pm
L,, = 1400 pm
L,; = 1400 pm

Rviazlﬂ
C,=20fF

Een = 2.45
Eeffz =2.58
Er=133
Ep=33
Ep=133
Eer=13.3
Ep=33

Obtained using Q3D extractor

effective dimensions considering the E-field mapping in the
cavity have been introduced. The development of simple,
intuitive and physical equivalent circuits has been also pro-
posed. These models can be very useful to quickly predict
and understand the behavior of multilayer structures which
include many vias, microvias, PTHs, and parallel-plates.
Finally, the parallel-plates impedance matrix associated with
the intuitive equivalent circuit has been validated by using
several comparisons with results obtained by EM simulations
and measurements. Using this approach, good results have
been obtained until 40 GHz for the open boundaries cases
and until 50 GHz for PTH shielded boundary cases. As a
future prospect, we intend to develop model for more
complex shapes of cavities, to be able to simulate a lot of real-
istic multilayer structures. We will also work to propose a
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Fig. 13. S parameter responses of the PTH shielded stripline filter.

dispersion approach for open boundary to be able to better
describe the behavior beyond 40 GHz.
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