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Paramétres correspondant aux géométries de la ligne ; respectivement sa
largeur (W), sa longueur (L), son épaisseur (T) ou encore I’épaisseur de
diélectrique (H) séparant la ligne des niveaux de métallisation supérieurs et
inférieurs. Attention : le paramétre S, suivant la formule, correspond soit a la
section du conducteur soit a 1’espacement existant entre deux lignes
d’interconnexion.

Résistance linéique de la ligne d’interconnexion i du réseau ; donnée dans le
manuscrit en Q ou par unité de longueur en kQ/m. Pour les systémes
symétriques de deux et trois lignes couplées, la résistance linéique est aussi
référencée comme étant R.

Capacité linéique de la ligne d’interconnexion i du réseau située dans un
niveau de métallisation n ; donnée dans le manuscrit en fF ou par unité¢ de
longueur en pF/m. La capacité liné¢ique de la ligne correspond physiquement
a la capacité de couplage « a la masse » entre la ligne i et les niveaux de
métallisation n-1 et n+1 percus par la ligne comme des plans de masse. Elle
est aussi définie dans le cadre des systémes symétriques (2 et 3 lignes
couplées) suivant Cg.

Capacité interligne traduisant le couplage capacitif de 1’interconnexion i avec
une ligne j du méme réseau qui lui est proche voisine ; donnée dans le
manuscrit en fF ou par unité de longueur en pF/m. Elle est aussi définie dans
le cadre des systémes symétriques (2 et 3 lignes couplées) suivant C,.

Coefficient de couplage capacitif utilisé dans les équations ou les logiciels de
simulation afin de quantifier I’intensité¢ du couplage entre deux lignes i et j.
Ce coefficient se calcule selon K¢ = Cyi/Cij;.

Inductance linéique de la ligne d’interconnexion i du réseau ; donnée dans le
manuscrit en nH ou par unité de longueur en pH/m. Définie aussi suivant L,
pour I’ensemble des systémes considérés (2 et 3 lignes couplées).

Inductance mutuelle traduisant le couplage inductif de I’interconnexion i avec
une ligne j du méme réseau qui lui est proche voisine ; donnée dans le
manuscrit en fF ou par unité de longueur en pF/m.

L’inductance mutuelle est exprimée suivant L,, pour deux lignes directement
adjacentes.

Elle est enfin exprimée dans le systéme trois lignes suivant L,, pour décrire
I’inductance mutuelle entre les deux lignes externes du systéme.
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Coefficient de couplage inductif utilisé dans les équations ou les logiciels de
simulation afin de quantifier I’intensité du couplage entre deux lignes i et j.
Ce coefficient se calcule selon Ky = Ly/L;;.

Résistance d’entrée attaquant les lignes des réseaux d’interconnexions
symétriques décrits dans le manuscrit. Cette résistance correspond a la
résistance de sortie équivalente d’un buffer attaquant la ligne et est donnée en
Ohms.

Résistance d’entrée attaquant une ligne active des réseaux d’interconnexions
dissymétriques. Ces résistances correspondent a des résistances de sortie
équivalentes de buffer et sont données en Ohms.

Résistance d’entrée  attaquant une ligne victime des réseaux
d’interconnexions dissymétriques. Ces résistances correspondent a des
résistances de sortie équivalentes de buffer et sont données en Ohms.

Facteur de dissymétrie défini suivant le rapport résistif entre R4 et Ry. Se
calcul suivant Fq4 = Ra/ Ry. Les valeurs de Fy sont comprises entre [0,5 ; 5]
suivant la différence entre les modes de fonctionnement des transistors
PMOS et NMOS ainsi que de leur largeur respective.

Capacité de charge en terminaison des lignes d’interconnexions des mod¢les
électriques. Elles correspondent aux capacités d’entrée de buffers ou blocs
logiques.

Facteur d’amortissement d’un systéme du second ordre (RLC) qui, calculé,
permet de déterminer le régime harmonique dans lequel le systéme
fonctionne : amorti, critique ou pseudo-oscillatoire. Se calcule suivant :

m=(R/2)J(L/C)

Impédance caractéristique d’une ligne de transmission.

Facteur de propagation d’une ligne de transmission.

Facteur d’atténuation du signal dans la ligne en Neper/m.
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Facteur de phase du signal dans la ligne en rad/m.

Facteur d’amortissement d’un systéme du second ordre (RLC) qui, calculé,
permet de déterminer le régime harmonique dans lequel le systéme
fonctionne : amorti, critique ou pseudo-oscillatoire. Se calcule suivant :

m=(R/2)(L/C)

Facteur de qualit¢ d’un systéme du second ordre (RLC) qui, calculé, permet
de déterminer le régime harmonique dans lequel le systéme fonctionne :
amorti, critique ou pseudo-oscillatoire. Se calcule suivant Q=1/2m).

Correspond aussi suivant les équations aux charges des conducteurs.

Gain statique du systéme.

Pulsation propre d’un systéme du 2™ ordre RLC s’exprimant en rad/s.

Pulsation de résonance d’un systéme du 2™ ordre RLC s’exprimant en rad/s.

Constante de temps du systéme.

Tension d’alimentation.

Tension de sortie en bout de ligne.

Tension de crosstalk observable en sortie de ligne victime ; sans distinction

sur les effets causant son apparition.

Tension de bruit observée en terminaison d’une ligne victime d’un réseau
d’interconnexion dés que la ligne active commute pour une transition donnée.
Elle est liée uniquement aux effets de couplages électriques existants entre les
lignes du réseau lorsque la fréquence d’horloge du systéme est dans le
domaine des basses fréquences.
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Tension de bruit observée en terminaison d’une ligne victime d’un réseau
d’interconnexion dés que la ligne active commute pour une transition donnée.
Cette tension de bruit résulte uniquement des effets de couplages
magnétiques existants entre les lignes du réseau lorsque la fréquence
d’horloge du systéme est dans le domaine du GHz et des hautes fréquences.

Tension de bruit observée en terminaison d’une ligne victime d’un réseau
d’interconnexion dés que la ligne active commute pour une transition donnée.
Elle est liée aux effets ¢lectromagnétiques (effets capacitifs et inductifs) se
produisant au sein du réseau d’interconnexions dés lors que la fréquence
d’horloge tend vers le domaine du GHz et des hautes fréquences.

Paramétres électriques du réseau d’interconnexions ou tension de bruit
observée quand le mode propagé correspond au mode commun/even (e) ou au
mode différentiel/odd (o) quand le systéme considéré est de deux lignes
couplées et symétrique.

Parameétres électriques ou tension de bruit observée pour le systéme distribué
découplé modal (valeurs effectives ou eff) ou le modéle localisé analytique
(valeurs équivalentes ou eq).

Paramétres électriques du réseau d’interconnexions ou tension de bruit
observée quand le mode propagé correspond au mode a (a), au mode b (b) ou
au mode (c) dans le cas d’un systéme symétrique de trois lignes couplées.

Paramétres électriques ou tension de bruit observée du systéme
d’interconnexions de trois lignes couplées selon qu’un mode se propage dans
le cas ou est considéré la ligne centrale/inner (i) ou les lignes
extérieures/outer (0).

Maximum d’amplitude observé pour une tension de bruit. Dans le cas d’une
tension de bruit Vg, ¢, a cause des réflexions des signaux sur les lignes et de la
nature oscillante des formes d’’onde, 1’amplitude maximale Vgicmax est
définie non plus comme le maximum donné de la forme d’onde mais comme
une valeur moyenne.

Instant ou est atteinte 1’amplitude maximale de la tension de bruit V.

Largeur de pulsation de la tension de bruit correspondant a 1’intervalle de
temps critique pour lequel ’amplitude de la tension de bruit est a prendre en
compte sur la ligne victime. La largeur de pulsation est définie suivant deux
instants t; et t,.
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Borne inférieure de la largeur de pulsation. Dans le cas d’une tension Vc,
I’instant t; est pris @ mi-hauteur de la forme d’onde. Pour une tension de
crosstalk Vg c, il correspond au temps de vol de V..

Borne supérieure de la largeur de pulsation. Cet instant correspond a :
*Tension V¢ ou Vyic pour laquelle la tension n’est pas en pseudo-oscillation
avec plusieurs dépassements successifs : mi-hauteur de la forme d’onde.
*Tension Vg c pour laquelle la tension est en pseudo-oscillation avec
observation de plusieurs dépassements successifs : instant tp de V.

Correspond, pour une tension de sortie dun systéeme décrit en RLC
fonctionnant en régime pseudo-oscillatoire, au ieme dépassement autour de la
valeur finale (correspondant a la valeur finale de la tension d’entrée) ; ce
dépassement se produisant entre les instants tf; et tfi;;.

Instant pour lequel, pour la ieme fois, on observe en sortie la valeur finale
(valeur finale de la tension appliquée en entrée du systéme).

Instant pour lequel on voit apparaitre en terminaison de ligne le signal
appliqué en entrée de ligne et transmis a travers cette derniére.

Pour un systtme RLC fonctionnant en régime pseudo-oscillatoire et pour
lequel la capacité linéique du systéme est entrée en résonance, intervalle de
temps séparant deux dépassements successifs de la tension de sortie autour de
la valeur finale.

Temps de transition du signal appliqué en entrée pris entre 20% et 80% de la
valeur finale.

Temps de montée de la réponse observée en sortie de ligne pris entre 10% et
90% de la valeur finale.

Décalage temporel a appliquer sur la tension de sortie du modele analytique
afin de la faire corréler dans le temps avec la tension distribuée du modele
découplé distribué. Correspond a la seconde correction appliquée durant la
méthode de corrélation.

Résistivité du matériau. Egal & 3,03.10® Q.m dans le cas de I’aluminium et
1,72.10°®* Q.m dans le cas du cuivre
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Permittivité du vide égal & 47. 107 H/m.

Permittivité du conducteur égal a 1 pour le cuivre.
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Introduction

INTRODUCTION.

Depuis 1’avenement du premier circuit en 1958, les circuits intégrés n’ont eu de cesse de
connaitre une évolution fulgurante. L’évolution des circuits intégrés se caractérise par des
changements fréquents de technologie (diminution de la taille des transistors et des autres
composants du circuit) et une compacité toujours plus importante. Les circuits sont désormais
plus rapides pour des fréquences d’horloge plus élevées et consomment moins d’énergie pour
des tensions d’alimentation plus petites. Si les premiers circuits ne permettaient que
d’exécuter une application spécifique, I’évolution technologique permet d’intégrer dans un
méme circuit de plus en plus de fonctions de bases comme 1’acquisition, le stockage ou la
transmission de données ; augmentant ainsi la fonctionnalité des circuits et leur permettant de
réaliser de plus en plus d’application. Le paradigme d’une telle évolution sont les circuits sur
puce et les circuits en boitier (SoCs et SiPs) qui réalisent 1’intégration de fonctions
analogiques et numériques sur une méme puce ou dans un méme boitier.

Cette évolution correspond a 1’évolution du marché de la micro-¢électronique et de la
demande. Les systémes mis sur le marché sont toujours plus innovants, plus compacts,
consomment moins d’énergie ; que ce soit pour des systémes visant le grand-public ou des
secteurs d’activité précis.

Au vu de ces évolutions technologiques, les critéres de conception deviennent de plus en
plus drastiques pour offrir des systémes proposants des performances toujours meilleures,

mais aussi, immunisés aux bruits.

Aujourd’hui, la principale source de problémes en termes de performances et de bruits
pour les circuits numériques sont les réseaux d’interconnexions reliants les différents blocs
fonctionnels du circuit au travers desquelles des blocs distincts « communiquent» pour
réaliser I’application désirée. La mise a 1’échelle des réseaux d’interconnexions en regard de
la technologie utilisée a pour conséquence de rendre les délais de propagation au travers des
lignes prépondérants sur le délai des portes ; déformant les signaux transmis. De plus, avec la
compacité, les lignes qui pouvaient étre considérées comme isolées électriquement par le
passé peuvent interagir les unes sur les autres des lors qu’un signal se propage a travers 1’une
d’elles. On parle alors de phénomenes de diaphonie et I’on dit alors que les lignes sont
couplées résultant dans la génération de tensions de bruit ou « tensions de crosstalk ». Les

délais de propagation et les tensions de bruits peuvent donc s’avérer problématique dans le

- 14 -
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sens ou les marges de bruit des transistors diminuant, les lignes peuvent générer des erreurs
logiques faisant commuter les portes a leur sortie et se propageant dans les blocs situés en
aval. En conséquence, il y a de forts risques pour que le circuit ne réalise plus I’application
souhaitée et ne soit plus viable.

Par le passé, les couplages étaient uniquement de nature électrique et de nombreuses
solutions design furent proposées afin de limiter leur impact. Néanmoins, les fréquences
d’horloges tendant a étre a I’heure actuelle dans le domaine du GigaHertz pour tendre vers
10GHz a I’horizon 2012, il faut désormais tenir compte des effets de couplage de type
magnétique (ou effets inductifs) afin de pouvoir prédire de fagon plus précise 1I’impact des

effets de couplage sur le bruit généré.

Avec I’évolution technologique, les colits de productions des circuits augmentent surtout
lorsque sont utilisées les technologies les plus récentes. Il est alors nécessaire de pouvoir
tester le circuit durant toutes les étapes de sa fabrication ; de sa description a I’aide de
langages de hauts niveaux (Verilog, VHDL) ou de CAD (Computer Aided Design) jusqu’a sa
mise en boitier (tests sous pointes a I’aide de testeurs industriels ATE pour lesquels on teste
les broches du boitier en appliquant des vecteurs en entrée et en regardant si les vecteurs en
sortie correspondent aux réponses attendues). Plus les erreurs arrivent dans les étapes
avanceées du flot de conception du circuit, plus les pertes financieéres sont importantes.

Pour pouvoir tester des circuits de degré de complexité croissante, les outils de conception
et de test doivent étre de plus en plus précis. Cette demande de précision a un inconvénient :
des temps de simulation (temps CPU) beaucoup plus long qui peuvent avoir des répercutions
financieres (notion de « time-to-market »). Le modéle « idéal » appliqué pour la conception
d’un circuit serait un modele d’un trés haut degré de précision pour des temps de simulations
et de test réduits mais qui soit viable pour de nombreux domaines d’utilisation. On peut
distinguer deux classes de logiciels de CAD: ceux se focalisant sur 1’étude des
caractéristiques et des propriétés d’un systeme donné et ceux cherchant a maximiser les
performances du systeme pour un design optimum via des critéres de conception.

Si les effets inductifs sont pris en compte lors de la conception des designs des circuits,
leur extraction se révele a I’heure actuelle trés difficile de part la complexité des réseaux de
lignes. En effet, une extraction rigoureuse des effets inductifs nécessite de connaitre la
distribution des retours de courants des lignes. Une telle approche est trés couteuse en temps
CPU mais est surtout difficilement implantable dans un logiciel de CAD. Par ailleurs, les

modeles électriques utilisés dans les outils sont soit destinés a I’évaluation des délais de
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propagation soit a 1’évaluation des tensions de crosstalk. Il existe cependant une approche
mathématique a éléments partiels, proposée dans [RUE71] par Albert Ruehli, permettant
d’identifier les effets inductifs sans connaitre les chemins de retour bien qu’elle puisse

montrer certaines limitations suivant les réseaux considérés.

Généralement, il est préférable d’avoir recours a une méthode analytique basée sur la
description d’un modele « théorique » décrit par des expressions analytiques plutot que
d’avoir recours a une méthode purement numérique (comme les analyses corners et ou
Monte-Carlo); du moins si I’on souhaite comprendre et optimiser physiquement le design du

systeme. En contrepartie, ces expressions doivent étre d’un trés bon degré de précision.

L’objectif de cette thése consiste a évaluer analytiquement les caractéristiques d’une
tension de bruit, comme 1I’amplitude maximale ou la largeur de pulsation, via des expressions
analytiques qui soient les plus concises et précises possible. Ces expressions analytiques sont
issues d’un modéle de ligne d’interconnexion analytique basé¢ sur les modes pouvant se
propager a travers un systeme de n lignes couplées et sur une méthode de corrélation
assimilant les réponses modales a des formes d’onde du 1 ou du 2™ ordre dans le domaine
temporel ou fréquentiel. Les expressions analytiques reposent fondamentalement a la fois sur
I’approche PEEC pour la modélisation des lignes du réseau mais aussi sur les équations aux
dérivées partielles qui furent données par Sakurai et permettant le calcul de la tension en

terminaison des lignes.

Le manuscrit est organisé de la maniére suivante :

Le premier chapitre présente 1’évolution technologique des circuits intégrés ainsi que les
problémes en termes de performances et d’intégrit¢ de signal que souléve I’évolution du
design des réseaux d’interconnexions dans les circuits numériques. Sera aussi exposée
I’approche ligne de transmission permettant de modéliser ¢électriquement les lignes
d’interconnexion ainsi que les méthodes d’extraction de lignes permettant d’obtenir un jeu de
parametres ¢lectriques servant a la description du mod¢le (effets propres et couplés). Enfin, le
chapitre se conclut sur un ensemble de solutions proposées pour limiter I’impact des
interconnexions sur le fonctionnement global du systéme ; que ces dernic¢res soient purement
design ou liées a de futures technologies.

Le deuxiéme chapitre traitera de la description du modéle analytique que nous proposons

afin d’évaluer les caractéristiques de tensions de crosstalk V¢ et Vric pour un systéme
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symétrique de deux lignes couplées. On démontrera qu’une tension de crosstalk résulte d’une
combinaison linéaire des modes se propageant a travers le réseau mais aussi qu’une tension de
bruit résulte de l’additivité¢ des effets capacitifs et inductifs. Quant a la méthode de
corrélation, on montrera qu’il s’agit d’assimiler la réponse modale d’un systéme distribué
découplé a celle d’un modele localisé en fonction de corrections apportées sur la réponse
localisée.

Le troisieme chapitre présentera les expressions analytiques issues du modele analytique
permettant de calculer les caractéristiques des tensions de crosstalk V¢ et Vgric (amplitude
maximale et largeur de pulsation) pour le systéme symétrique de deux lignes couplées. Nous
verrons que les caractéristiques sont calculées en fonction de combinaisons d’expressions
analytiques du 1% et du 2™ ordre et que ces caractéristiques peuvent étre déduites suivant le
comportement des tensions modales dans le domaine temporel.

Le dernier chapitre est une extension de notre étude a d’autres types de systémes. Ainsi,
I’approche présentée dans les chapitres 2 et 3 est appliquée aux cas de la détermination des
caractéristiques d’une tension de bruit pour un systéme symétrique de trois lignes couplées.
Par la suite, ce chapitre présente aussi une méthode pour calculer ’amplitude maximale
d’une tension de bruit lorsque le systéme est dissymétrique ; les réseaux d’interconnexions
des circuits VLSI étant par nature dissymétriques soit a cause de la géométrie des lignes soit a
cause de I’attaque qu’elles subissent. Pour cette thése, 1’étude s’est portée sur une dissymétrie
générée par une attaque différente sur les lignes pour des systemes de deux et de trois lignes
couplées.

Enfin, la conclusion résume les points essentiels de cette thése et présente quelques

perspectives liées a I’étude.
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I Les interconnexions dans les circuits digitaux :
problématique, extraction et modélisation.

1.1 Introduction.

L’évolution technologique des circuits intégrés se caractérise par une diminution de la
taille des transistors (technologie submicronique) et par une densité d’intégration toujours
plus importante (nombre de composants sur une méme puce). Ainsi, les circuits mis sur le
marché sont plus rapides pour des fréquences d’horloge de microprocesseurs plus ¢€levées
(soit des temps de commutation toujours plus rapides), plus performants pour des
consommations en puissances plus faibles (alimentations réduites) et plus compacts. De part
ces caractéristiques, une application d’un degré de complexité donné devient intégrable sur
des puces de dimensions de plus en plus réduites et dont le colit de production diminue. Les
circuits intégrés submicroniques en technologie CMOS comme les SoCs utilisent des
centaines de millions de transistors pour des fréquences de fonctionnement de I’ordre du GHz.

Par définition, la vitesse d’un signal électrique dans un circuit dépend du temps de
commutation ¢lémentaire (délai de porte) et du temps de propagation entre deux transistors
pour lequel le signal est propagé via une ligne d’interconnexion. Si le délai des portes était
supérieur au temps de propagation jusque dans les années 1980, I’évolution de la compacité
de la puce et de la réduction des dimensions des transistors a eu pour conséquence de rendre
prépondérants les délais de propagation. Ces derniers sont devenus la principale source des
limitations des performances des circuits actuels. En plus des délais induits par les
interconnexions dans la propagation du signal, les circuits sont de plus en plus sensibles aux
perturbations électriques et surtout magnétiques. Si ces derni€res pouvaient étres négligées
pour les générations antérieures de circuits, elles doivent maintenant étre prises en compte du
fait que les fréquences d’horloge fonctionnent maintenant au GHz. Elles sont générées lors de
la propagation du signal sur une ligne et peuvent induire une tension de bruit qui, lorsqu’elle
est combinée au signal propagé, peut faire commuter ce dernier remettant en cause 1’intégrité
du signal transmis en propageant une erreur non désirée. Les deux premicres sous-parties de
ce chapitre traiteront des évolutions technologiques respectives des circuits digitaux et des
réseaux d’interconnexions.

Si les effets électriques sur la propagation des signaux sont bien connus et qu’il existe des
solutions afin de minimiser leur impacts, les effets inductifs sont encore mal définis a cause

du degré de complexité dans I’extraction et la modélisation de 1’inductance. Plus un circuit est
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d’un haut degré de complexité, plus sa mod¢lisation via des outils de CAD doit étre précise
afin de pouvoir vérifier ses performances (et ce durant chaque étape de sa conception). Pour
rappel, la modélisation d’un systéme consiste a déterminer un schéma électrique équivalent
du systéme permettant d’observer le comportement souhaité. En contrepartie, une
modélisation de plus en plus précise implique que les temps CPU requis pour tester le circuit
sont beaucoup plus importants (surcolt et « time to market »). De plus, il se peut que la
modélisation utilisée ne soit viable que dans un domaine d’application précis. L’objectif est
de pouvoir proposer un modele qui soit applicable quel que soit le domaine considéré et qui
soit d’un trés bon degré de précision sans pour autant que sa description soit d’un trop grand
degré de complexité. Les lignes d’interconnexion, afin d’étre modé¢lisées, peuvent éEtre
assimilées a des lignes de transmission RLC. Un rappel sur la propagation du signal dans les
lignes de transmissions fera I’objet d’une troisiéme sous partie. Dans la quatriéme sous-partie
seront présentées les principales méthodes d’extraction permettant la modélisation des
composants résistifs, capacitifs et inductifs des lignes.

Afin de minimiser I’impact des perturbations ¢électriques et magnétiques et/ou parce que
I’évolution technologique actuelle implique que les technologies utilisées a I’heure actuelle
tendront a devenir obsolétes en regard de la miniaturisation et qu’il faudra en conséquence
avoir recours a de nouvelles technologies d’interconnexions, des solutions de design et/ou
technologiques ont été proposées. Certaines de ces solutions feront 1’objet de la derniére sous-

partie de ce chapitre.

1.2 Evolution technologique des circuits digitaux.

[.2.1 Historique.

Le premier transistor de I’histoire de la microélectronique fut crée en 1947 dans les
laboratoires Bell par William Shockley, John Bardeen et Walter Brattain bien que 1’on doive
les principes du transistor a effets de champ aux physiciens allemands Julius Lilienfield
(1928) et Oskar Heil (1934). Le premier circuit intégré est créé en 1958 par un employé de
Texas Instrument, Jack S. Kilby qui recut pour I’ensemble de ces travaux le Prix Nobel en
2000. Le premier circuit intégré était uniquement composé d’un transistor, de trois résistances
et d’une capacité pour une taille équivalent au petit doigt d’un adulte. L’ensemble des
composants furent fabriqués sur une plaque de germanium. Une année plus tard, Robert

Noyce, co-fondateur de Fairchild Semiconductor, dépose un brevet sur le premier circuit
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intégré réalisé sur du silicium. Les premiers circuits intégrés disponibles sont commercialisés
en 1961 par Fairchild Semiconductor mais sont dans un premier temps utilisés a des fins
militaires pour les ordinateurs de I’ Air Force ou les missiles MinuteMan (missiles nucléaires).
Ce ne sera que bien des années plus tard que les circuits intégrés seront utilisés a un usage
grand public comme pour la fabrication des calculatrices de poche. Le premier
microprocesseur est quand a lui commercialisé par Intel en 1971. Ce dernier, le Intel 4004,
contenait 2300 transistors, fonctionnait a une fréquence d’horloge de 740KHz et pouvait

exécuter 60000 instructions par seconde.

Figure I-1 : Photos du premier transistor (figure de gauche), du premier circuit intégré
réalisé par Jack Kilby (figure centrale) et du premier microprocesseur Intel 4004 (figure
de droite).

L’évolution des circuits intégrés se caractérise par une diminution de la taille des
transistors (changement de technologie) et par une densité d’intégration plus importante
(nombre de composants par puces). Ces deux caractéristiques permettent ainsi une
amélioration des performances des circuits. Ces derniers sont plus rapides (fréquence
d’horloge plus élevée donc plus grand nombre d’instructions par seconde pouvant étre
réalisées) et consomment moins de puissance grace a 1’utilisation d’alimentations de plus en
plus faibles. Du fait d’une densité d’intégration toujours plus importante, les circuits sont de
plus en plus compacts. Une application donnée est donc réalisée par un circuit dont les
dimensions vont en diminuant.

Cette évolution technologique, notamment le rapport entre le nombre de transistors
constituant un circuit et la performance de ce dernier, fut observée par Gordon Moore, un des
cofondateurs d’Intel. Au début des années 1960, il constata que le nombre de transistors par
puce doublait tous les ans. Il estima que pour les années futures, le nombre de transistors
doublerait tous les 18 mois. En 1965, Moore publie un article dans Electronics Magazine dans
lequel il présente une projection issue de ces observations [MOQOG65]. C’est cette projection

qui est communément appelée loi de Moore. Une des principales interrogations de Moore a
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I’époque était de savoir comment remédier a des problémes de dissipation de puissance
générée par une dizaine de milliers de transistors contenus dans une seule puce. La Figure -2
présente de 1960 a 2010 une comparaison des évolutions du nombre de transistors établis par
projection par Moore a partir des données en sa possession en 1965 et le nombre de transistors

contenus dans les mémoires et les microprocesseurs fabriqués par Intel Corporation.
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Figure I-2 : Comparaison entre la loi de Moore et I’évolution du nombre de transistors
dans les mémoires et les microprocesseurs fabriqués par Intel (source : Intel
Corporation).

La technologie CMOS (Complementary Metal Oxyde Semi-conductor) est la plus utilisée
dans la fabrication des circuits intégrés numériques (mémoires, microprocesseurs, circuits
logiques). Elle est caractérisée par un ensemble de deux transistors a effets de champ
complémentaires N et P (MOSFET) relié¢s par des interconnexions. Ces derniers n’ont pas les
mémes points de conduction : alors que le NMOS conduit pour une tension positive, le PMOS
est passant pour une tension négative. De plus, le courant est conduit par les €lectrons dans le
NMOS alors qu’il est conduit par les trous dans le PMOS ; sachant que la vélocité¢ des
porteurs de charge électrons et trous ne sont pas les mémes. La technologie CMOS est aussi
appelée Complementary-Symmetry Metal Oxyde Semi-conductor car les deux types de
transistors complémentaires sont placés de manieres symétriques afin de réaliser une fonction
logique donnée. Comme les caractéristiques des NMOS et des PMOS sont inversées, cela
implique que lorsque I’un des deux types de transistors est a 1’état passant, 1’autre est a 1’état
bloqué. Suivant la tension appliquée en entrée du dispositif CMOS, les transistors N et P
commutent de 1’état passant a 1’¢tat bloqué et inversement. Cependant, ces derniers
consomment en puissance durant les transitions entre états quand il y a commutation du signal
appliqué en entrée et pour lesquelles durant les transistors NMOS et PMOS conduisent. Par

contre, les dispositifs CMOS dissipent trés peu de chaleur comparés a d’autres technologies
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comme la technologie TTL utilisant des transistors a jonctions bipolaires. En plus d’une faible
consommation en puissance statique, la technologie CMOS a une bonne immunité aux bruits.

Les évolutions des caractéristiques des technologies, ainsi que des prédictions sur leurs
tendances futures, sont référencées dans I’'ITRS (International Technology Roadmap for
Semiconductors) pour laquelle des mises a jour annuelles sont régulierement effectuées.
Historiquement, ces évolutions sont observées a partir des mémoires dynamiques DRAM a
partir du plus petit demi-pas mesuré entre deux métallisations (désignés dans les documents
de I'ITRS sous le terme de '2 pitch). Certaines évolutions des caractéristiques des circuits

intégrés sont présentées dans le tableau I-1 [ITRSO01] [ITRS02] [ITRS05] [FIS02].

Année 2001 | 2004 | 2007 | 2010 | 2013 | 2016
Technologie/ DRAM V; pitch (nm) 130 90 65 45 32 22
Longueur de grille (nm) 90 53 35 18 13 9
Densité de transistors (M/cm’) 39 77 154 309 617 1235
Surface de la puce (mm®) 140 140 140 140 140 140
Puissance maximale (W) 130 160 190 215 250 290
Tension d’alimentation (V) 1.1 1 0.7 0.6 0.5 0.4
Fréquence d’horloge locale (GHz) 1.6 4.2 9.3 15 23 40
Coiit du transistor (pucents) 176 62 22 7.8 2.8 0.97

Tableau I-1 : Evolutions technologiques des principaux parameétres des circuits intégrés.

A titre d’exemple, alors que le premier microprocesseur d’Intel contenait 2300 transistors
et fonctionnait a une fréquence d’horloge de 740KHz, leur microprocesseur Core 2™ Duo
commercialisé¢ en 2006 comprend 291 millions de transistors pour une fréquence d’horloge de

2.4GHz capable d’exécuter 22000 MIPS.

[.2.2 L’approche systémes convergents.

Du fait de ’augmentation de la densité d’intégration et de la réduction des dimensions de
la taille des transistors, on parle de plus en plus de technologie submicronique (c’est a dire en
dessous du micron) dont le paradigme d’un point de vue design de circuits est le SoC (System
on Chip) ; ce dernier contenant des centaines de millions de transistors pour des fréquences
dépassant le GHz.

Les SoCs désignent des systémes complets embarqués sur une méme puce pouvant
comprendre de la mémoire, un ou plusieurs microprocesseurs, des périphéries d’interface
horizontalement placées permettant en conséquence l’intégration de nombreuses fonctions

¢lémentaires comme le stockage ou la transmission de données (Figure I-3). Cet aspect
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permet aux designers de créer des blocs fonctionnels (blocs IP pour Intellectual Property)
pouvant étre réutilisés dans différentes conceptions; ces blocs IP pouvant étre de type
hardware (implémentation physique) ou software (description dans un langage de haut niveau
comme le VHDL ou le Verilog). On parle alors par cette approche de « systémes
convergents ».

L’un des deux principaux challenges concernant les SoCs est leur colit de production
relativement élevé (conception, fabrication, test) & cause de la nécessité d’intégrer d’autres
applications plus spécifiques comme une fonction d’alimentation en puissance lorsque 1’on
combine la technologie CMOS avec une autre technologie ne suivant pas la loi de Moore, une
fonction de communication sans fil faisant intervenir des circuits RF (intégration de
composants RF comme les antennes ou d’optoélectronique) ou bien encore intégrer des
composants bipolaires ou passifs comme les résistances ou les capacités. En conclusion, si
I’approche SoCs répond aux besoins d’intégration et de performance, elle est peu adapté a
I’évolution des systemes et reste réservée a de grands volumes de production; les SoCs
permettant de répondre aux exigences du marché dans des laps de temps réduits malgré leur
colt de production.

Deux approches plus évoluées pour le design de ces systémes convergents sont les Systems
in Package (SiP) et Multiple-Chip Module (MCM) pour lesquelles un certain nombre de
circuits intégrés (processeur, DRAM, mémoire flash...) sont implantés sur le méme substrat
et inclus dans un méme boitier. Ces circuits peuvent étre aussi éventuellement combinés avec
des composants passifs. Dans le cas des MCMs, les circuits sont disposés horizontalement les
uns a cotés des autres et reliés par des interconnexions dans un boitier réalisé en céramique.
Pour les SiPs (Figure I-3), les circuits sont disposés suivant une verticale pour remédier aux
problémes d’encombrement. Les SiPs sont particulicrement utilisés dans les téléphones
portables ou les lecteurs MP3, d’une part pour une question de compacité mais aussi parce
que leur degré de complexité est moindre que celui des circuits imprimés. L’approche SiP
permet aussi de diminuer les temps de latences dans les transmissions de données.
L’inconvénient de ces deux solutions est que les circuits intégrés dans de tels systémes
doivent consommer peu de puissance. Par ailleurs, un seul circuit défectueux revient a
considérer I’ensemble du SiP ou du MCM comme étant défectueux.

Afin de remédier aux défauts de ces systemes, la solution la plus récente et en cours
d'étude pour les systémes convergents est une approche SoP (Systéme on Package) [TUMO04].

L’approche SoP (Figure 1-4) reprend les principaux avantages de chacune des trois

approches précédentes. Ces systémes contiennent sur une seule et méme puce les fonctions
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¢lémentaires, de communication (permettant ainsi d’inclure des circuits ou des composants
RF comme les antennes [LASO03]), d’alimentation et de consommation de puissance car aucun
compromis en terme de performance n’est nécessaire pour intégrer chacune des technologies.
Elles sont intégrées indépendamment les unes des autres. La plupart des interconnexions de
ces systemes sont globales et 1’intégration de composants RF, optiques ou digitaux se fait au
niveau du boitier au lieu de la puce. Cette approche permettant de diminuer tres sensiblement
les délais de propagation des signaux mais aussi de diminuer la puissance dissipée totale
(Figure I-4). Par ailleurs, cette approche permettrait de s’adapter rapidement a 1’évolution des

diverses technologies et répondre ainsi sur des délais trés courts aux exigences du marché.

o
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Figure I-3 : Schéma d’un systéme sur puce SoC (figure de gauche) et d’un systeme en
boitier (figure de droite).
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Figure I-4 : Schéma d’un systéme sur boitier (SoP).
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[.2.3 Les challenges de I'évolution technologique.

Financiérement, une nouvelle technologie est plus cotliteuse que la précédente. Les circuits
produits avec une technologie récente sont donc bien plus onéreux. Par ailleurs, si I’évolution
technologique permet de produire des circuits digitaux de plus en plus petits et de plus en plus

performants, chaque caractéristique de cette évolution présente un inconvénient.
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L’augmentation de la densité d’intégration et la diminution de la taille des transistors
permet de conceptualiser et de fabriquer des circuits digitaux dont la fréquence d’horloge est
de I’ordre du GigaHertz impliquant que I’on en vient a considérer pour ces fréquences
d’horloge le domaine des hyperfréquences. En contrepartie, la puissance augmente d’autant
plus que cette fréquence d’horloge est ¢levée. Ainsi, pour une fréquence donnée, la puissance
consommeée augmente suivant le nombre de transistors implantés dans le circuit. La puissance
dissipée est donc un challenge important suivant I’application pour laquelle le circuit a été
congu.

Un autre probléme résulte de la diminution des tensions d’alimentation des circuits. Si ces
tensions diminuent, cela implique que les marges de bruit des portes contenues dans les
circuits diminuent. Ces derniers deviennent donc de plus en plus sensibles aux bruits. Ce
dernier point constitue le second principal challenge et le plus critique dans le design des
SoCs et des technologies submicroniques en général ; a savoir préserver 1’intégrité des
signaux notamment lorsque ces derniers sont transmis via des réseaux d’interconnexions. Or
I’augmentation de la densité d’intégration et la diminution de la taille des transistors a
impliqué une mise a 1’échelle des réseaux d’interconnexions ayant pour conséquence de
rendre les délais de propagation des lignes prépondérant sur les délais intrinséques des portes.
Par ailleurs, lorsqu’un signal est transmis au travers d’une ligne d’interconnexion, il apparait
des effets de couplage (¢électriques et électromagnétiques) entre cette ligne et des lignes qui
lui sont proches voisines générant du bruit sur ces dernicres. Les marges de bruit des portes
diminuant, les tensions de bruit (ou tensions de crosstalk) générées par les effets de couplages,
lorsqu’elles s’ajoutent au signal transmis, peuvent alors induire des commutations parasites

au niveau des transistors donc des erreurs logiques pouvant se propager dans le systéme.

1.3 Problématique des réseaux d’interconnexions.

[.3.1  Evolution technologique des réseaux d’interconnexions.

Les réseaux d’interconnexions servent a véhiculer les signaux de données, d’horloge ou
d’alimentation d’un bloc fonctionnel a un autre soit entre les différents transistors intégrés
dans le circuit. Du fait du nombre important de transistors contenus dans un circuit et du
nombre de connectiques devant étre réalisées, les lignes d’interconnexion sont réparties sur
différents niveaux de métallisation reliées d’un niveau de métal a I’autre a 1’aide de vias. Les

niveaux de métal sont routés perpendiculairement les uns par rapport aux autres ; dans le sens
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de la longueur du circuit pour les niveaux impairs et de la largeur pour les niveaux pairs. On
parle alors d’une architecture dite « Manhattan » pour laquelle le routage de 1’ensemble des
lignes d’interconnexion est vu comme un maillage uniforme. Le maillage est si dense que des
lignes d’interconnexion réparties sur un niveau de métal n voient les niveaux de métal n-1 et

n+1 comme de véritables plans de masse (Figure I-5).

y 4
&

&

Niveau de métal n-1

' A 4 4 4 4

Figure I-5 : Routage perpendiculaire entre des lignes d’interconnexion réparties sur des
niveaux de métal n, n+1 et n-1.

Les niveaux de métallisation se différencient les uns des autres par I’imposition de
géométries spécifiques (notamment la section) et par les performances communes a
I’ensemble des lignes d’un niveau de métal donné. Le niveau de métal est aussi imposé€ par la
longueur de la ligne. D’une maniere générale, on distingue pour 1’ensemble des niveaux de
métal trois catégories: local, intermédiaire et global (Figure I-6). Le niveau local correspond
au niveau de métal M1 et regroupe les interconnexions les plus courtes du circuit (<500pm).
Ces dernicres servent a transmettre les signaux (de données principalement et d’alimentation
dans une moindre mesure) entre les différents transistors d’'un méme bloc logique ; un bloc
fonctionnel étant constitué de plusieurs blocs logiques. Les lignes du niveau intermédiaire
(niveaux de métal M2 a M5) rassemblent des lignes servant a véhiculer les signaux d’horloge
et de données entre les différents blocs logiques d’un bloc fonctionnel. Les lignes des niveaux
intermédiaires sont plus larges et plus épaisses que les lignes du niveau local. Quant a leur
longueur, elle est de I’ordre du mm. Enfin, les lignes des niveaux globaux (niveaux de métal
M6 et au dela) réunissent les bus de données connectant les blocs fonctionnels entre eux ainsi
que les arbres d’horloge et les lignes d’alimentation qui sont distribués dans I’ensemble des
blocs fonctionnels du circuit. Les lignes les plus longues peuvent atteindre une dizaine de
mm. Afin de diminuer les effets résistifs de telles lignes, leur géométrie est assez conséquente

pouvant étre alors une limitation a la densité d’intégration.
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Figure I-6 : Hiérarchisation des niveaux de métal (source ITRS2005).

L’évolution technologique des systémes implique une mise a I’échelle constante des
réseaux d’interconnexions en regard de la densité d’intégration et de la réduction de Ia taille
des transistors. Cette évolution se traduit au niveau du concept du circuit par une
augmentation du nombre de niveaux de métal. Les évolutions de certaines caractéristiques des
lignes d’interconnexion sont présentées dans le Tableau I-2 [ITRSO1], [ITRS04], [ITRS06].
Pour une catégorie de niveau de métal donné, le pas correspond a la somme de la largeur

d’une ligne et de I’espacement entre cette ligne et ses lignes voisines (Figure 1-6).

Année 2001 2004 2007 2010 2013 2016
Technologie/ DRAM % pitch (nm) 130 90 65 45 32 22
Nombre de niveau de métal 8 10 11 12 12 13
Longueur totale des lignes actives (m/cmz) 409 688 1439 2222 3125 4545
Pas d’une ligne niveau local M1 (nm) 350 210 136 90 64 44
Pas d’une ligne niveau intermédiaire (nm) 450 265 140 90 64 44
Pas d’une ligne niveau global (nm) 670 460 210 135 96 66
Constante diélectrique effective 3.0-3.6 2.6-3.1 | 2327 | 21-24 | 1821 | 1.6-19

Tableau I-2 : Evolutions technologiques des principaux paramétres des lignes
d’interconnexion dans les circuits submicroniques.

[.3.2 Les problémes liés aux interconnexions dans le design des circuits digitaux.

Aujourd’hui, les lignes d’interconnexions sont devenues un probléme majeur dans le
design des circuits en technologie submicronique (VLSI) et la principale source des

limitations dans leurs performances.
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1.3.2.1 Les délais de propagation.

Une ligne d’interconnexion est caractérisée par une résistance, une capacité et une
inductance propre suivant sa géométrie et le conducteur utilisé pour son design. Jusque dans
les années 1980, les délais des portes étaient supérieurs aux délais de propagation des lignes
impliquant que 1’on pouvait négliger I’impact des lignes sur les performances du circuit.
L’évolution technologique impliquant une mise a I’échelle des réseaux d’interconnexion, la
capacité propre des lignes est devenue comparable a la capacité des portes logiques selon leur
longueur. Par ailleurs, avec la diminution des géométries et notamment de la section, les
lignes tendent a devenir résistives. De ce fait, les temps de vol (temps ou I’on commence a
observer en fin de ligne le signal transmis) et les délais de propagation du signal
(correspondant a I’intervalle de temps ou 1’on observe 50% du signal a transmettre en entrée
de ligne et 50% du signal transmis en sortie) n’ont cess¢ d’augmenter avec 1’évolution
technologique. Depuis I’introduction de la technologie 0.25um, les délais de propagation sont

devenus prépondérants sur les délais intrinséques des portes (Figure 1-7).

50 1 —&— délai des portes
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Figure I-7 : Estimation comparative entre les délais de propagation des lignes et les
délais intrinseques des portes en fonction de la technologie pour une longueur de ligne
de 43pm (source [SIA 97]).

Les délais de propagation peuvent générer des décalages d’horloge ou des retards dans la
commutation des fronts des signaux pouvant provoquer des problémes de synchronisation

entre les blocs logiques d’un bloc fonctionnel ou entre blocs fonctionnels.
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Les fréquences pouvant étre supérieures au GHz (Tableau I-1) et entrant dans le domaine
des hyperfréquences, les temps de transition des signaux sont de plus en plus faibles et les
spectres des signaux transmis sont davantage ¢élargis engendrant de nombreuses composantes
hautes-fréquences et entrainant 1’augmentation des effets inductifs.

On verra dans la partie suivante que les lignes d’interconnexion peuvent étre assimilées a
des lignes de transmission RLC dont I’impédance est composée d’une partie réelle RC et
d’une partie imaginaire LC. Dans le cas des anciennes technologies et du fait d’une fréquence
d’horloge inférieure au GHz, cette partie imaginaire était négligeable en regard de la partie
réelle. Les lignes pouvaient alors étre assimilées a des lignes de transmission RC.

Par définition, lorsqu’un signal se propage a travers une ligne (Figure 1-8), une onde est
réfléchie de la sortie vers I’entrée de la ligne. Une autre onde est alors réfléchie de 1’entrée de
la ligne vers sa sortie. Le nombre de réflexions de I’onde du signal a travers la ligne est infini

mais ces dernicres s’atténuent au fur et a mesure de la propagation de 1’onde.

HI""fin ﬁl"'fl:lut

zignal d'entrée v signal de sortie
In

A

~|>O+ Ligne d'interconnexian —.—|>O—

Figure I-8 : Schéma d’une ligne d’interconnexion reliant deux inverseurs logiques.

Idéalement, les signaux de données et/ou d’horloge des circuits digitaux sont comparables
a des créneaux d’une largeur d’impulsion et de temps de transition (montée et descente)
donnés. Dans le cas d’une ligne fortement résistive ou de signaux définis par des temps de
commutation trés élevés, les réflexions sont trés largement atténuées amenuisant les
composantes hautes fréquences du signal et dégradant les temps de transitions de ce dernier
en sortie de ligne. Le signal obtenu en fin de ligne est alors déformé (difficulté a atteindre en
sortie de ligne la valeur finale du signal transmis) et les délais de propagation augmentent
ainsi que les temps de vol.

Dans le cas de signaux ayant des temps de transition trés rapides ou de lignes pour
lesquelles les effets inductifs sont prépondérants, les réflexions du signal sur la ligne sont
atténuées moins rapidement du fait de la préservation des composantes hautes fréquences du
signal transmis. Ces réflexions se manifestent sur le signal en sortie par des dépassements
successifs (oscillations) autour de la valeur finale du signal de sortie. Les réflexions

deviennent négligeables apres un temps de compensation a partir duquel le signal se stabilise
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a sa valeur finale. En conséquence, les délais de propagation sont beaucoup plus faibles ; de
méme que pour les temps de transition. Cependant, les amplitudes des dépassements, si elles
sont trop importantes, peuvent induire des erreurs de commutation et de synchronisation
(obtention de la valeur finale du signal en sortie pour un instant t inférieur au temps prévu).
La Figure I-9 illustre les réponses que 1’on obtient en sortie de ligne dans le cas d’une ligne

résistive et d’une ligne pour laquelle I’'inductance devient prépondérante sur la résistance.
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Figure I-9 : Exemples de tensions de sortie observables en sortie d’une ligne
d’interconnexion soumises aux effets capacitifs (figure de gauche) et soumises aux effets
capacitifs et inductifs (figure de droite).

1.3.2.2 Les effets de couplage.

Soit un systéme de deux lignes d’interconnexion : une ligne d’interconnexion dite active a
travers laquelle le signal se propage et une ligne victime a un potentiel donné c'est-a-dire a un
niveau logique donné. L’impédance d’un conducteur (donc d’une ligne) étant non nulle, la
propagation d’un courant a travers ce conducteur a pour effet de provoquer une chute de
potentiel entre ses extrémités, générant alors un champ électrique et un champ magnétique.
Dans le cas ou I’espacement entre les deux conducteurs est assez grand donc si la ligne
victime n’est pas soumise a I’influence des champs, elle se charge et se décharge a sa vitesse
maximum. Ainsi, le potentiel en entrée de ligne est toujours stable en sortie. En revanche, des
lors que les deux lignes sont proches voisines, la ligne victime alors soumise aux champs

entourant la ligne active collecte un courant perturbateur. Ce courant se propage alors a
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travers la ligne victime résultant dans 1’apparition a sa sortie d’une tension de bruit parasite
(Figure I-10). On parle alors de phénomene de diaphonie sur la ligne.

Tant que les fréquences d’horloge n’atteignent pas le domaine des hyperfréquences, les
principaux effets de couplage sont de nature électriques/capacitifs. Pour une ligne d’un niveau
de métal donné n, ces couplages ¢€lectriques se manifestent a la fois entre la ligne et les
niveaux de métallisation supérieur n+1 et inférieur n-1 (les niveaux étant « vus » par la ligne
comme des plans de masse, on parle alors de couplage électrique a la masse) et avec des
lignes qui lui sont proche voisines dans ce méme niveau de métal (couplage inter-ligne).
Enfin, pour le niveau local uniquement, un troisiéme type de couplage électrique existe entre
la ligne et le substrat. Dans le cadre de cette these, seules les lignes des niveaux intermédiaires
et globaux sont étudiées. De ce fait, ce manuscrit ne traitera pas par la suite de ce dernier type

de couplage.
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Figure I-10 : Systeme de deux lignes d’interconnexion pour lequel une ligne est active et
I’autre a un potentiel fixe et pour laquelle une tension parasite est observable en sortie.

Avec I’augmentation de la densité d’intégration, du nombre de niveaux de métal et de la
mise a I’échelle des lignes d’interconnexion (diminution des géométries, diminution des
espacements entre lignes, augmentation de la longueur), les couplages é€lectriques ne cessent
d’augmenter se traduisant par des délais de propagation et des tensions de bruit d’amplitude
plus importants. Il en va de méme pour la résistivité des lignes toujours plus forte. A ’heure
actuelle, les couplages électriques sont bien connus des designers que ce soit pour leur
modélisation et leur quantification. De nombreuses solutions technologiques ont été
proposées dans la littérature afin de réduire ou supprimer I’impact des effets capacitifs sur les
lignes. Une des solutions a notamment consisté a remplacer I’aluminium, dont été faites
jusqu’a présent les lignes par du cuivre ; ce dernier étant de bien meilleure conductivité pour
des pertes résistives plus faible. En revanche, sous I’effet du champ électrique, le cuivre a

tendance a se diffuser dans le diélectrique impliquant d’entourer ce dernier d’une barriere
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métallique (Figure 1-6). De méme, des plots de tungsténe sont utilisés pour les contacts entre
le substrat et les lignes de cuivre du premier niveau de métal ; le cuivre se diffusant aussi
rapidement dans le silicium. Enfin, afin de réduire la résistivité des lignes, les interconnexions
sont placées au sein de substrats « low k» et de diélectriques (séparant les niveaux de
métallisation) de permittivité relative toujours plus faible [BUCO02].

Avec des fréquences d’horloge qui sont désormais de 1’ordre du GHz, les couplages
¢lectromagnétiques/inductifs doivent maintenant étre pris en compte. Tout comme les
couplages ¢électriques, les couplages magnétiques augmentent avec I’évolution technologique.
Les solutions qui avaient été proposées afin de minimiser ou éliminer les couplages
¢électriques ne sont désormais moins efficaces quand on en vient a considérer les effets
inductifs (c.f sous-partie 1.6.1). Par ailleurs, I’impact résistif est bien plus important avec
I’utilisation du cuivre ou de tous autres matériaux diminuant la résistivité des lignes. En
revanche, les effets inductifs sont négligeables dans le cas des interconnexions du niveau local
(métal M1) du fait de leur géométrie et de leur faible longueur (en dessous du micro). A noter
que certaines solutions de design et technologiques proposées afin de diminuer les effets de
couplage capacitifs et inductifs sur les lignes feront I’objet de la cinquiéme sous-partie de ce
chapitre.

En conclusion, avec la réduction des marges de bruit des portes et donc une sensibilité des
circuits accrue et une immunité aux bruits plus faible, I’augmentation des effets de couplage
capacitifs et inductifs a pour conséquence de générer sur les lignes victimes des tensions de
bruit dont le risque d’induire une commutation erronée est plus élevée. La Figure I-11 illustre
un exemple de tension de bruit observable sur la ligne victime pour la configuration de ligne
présentée Figure 1-10.

On peut aussi noter que les effets capacitifs et inductifs propres a la ligne active ont pour
conséquence de déformer en sortie de cette derniere le signal transmis (délai de propagation,
oscillations et dépassements). Par ailleurs, si deux lignes actives sont couplées, que leur
commutation soit synchrone ou non (décalage entre la commutation des fronts), alors chacune
d’entre elles sera soumise aux champs électriques et magnétique de 1’autre induisant un
courant perturbateur pour les deux lignes et donc une tension parasite. A titre d’exemple, les
tensions de sortie de deux lignes actives commutant simultanément pour un front montant

sont présentées Figure [-12.
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Figure I-11 : Tension de bruit V. sstaik Observable sur une ligne victime lors de la
commutation d’une ligne proche voisine.
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Figure I-12 : Tensions de sortie observables pour deux lignes actives couplées
commutant pour un front LH simultanément.

Dans le cadre de cette thése, on s’intéresse a quantifier les tensions de crosstalk résultant

des effets de couplages capacitifs et inductifs entre des lignes comprises entre les niveaux

intermédiaires et globaux. On parle ainsi de tensions de crosstalk capacitives et inductives.

Les designers de circuits VLSI se heurtent aussi a d’autres types de tension de bruits

[ZHEO0S5] comme notamment les tensions de bruit liées aux plans de masse (ground bounce) et
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d’alimentation pour lesquelles deux transistors partagent les mémes plans d’alimentation et de
masse ; la commutation d’un des transistors générant une tension de bruit visible sur la sortie

de second [HEYO03].

1.3.3 Impact des interconnexions dans la conception des circuits.

Avec 1’évolution technologique, les circuits mis sur le marché sont de plus en plus
complexes et peuvent intégrer plusieurs applications. Il est alors nécessaire de pouvoir tester
le circuit durant toutes les étapes de sa fabrication ; de sa description a I’aide de langages de
hauts niveaux (Verilog, VHDL) ou de CAD (Computer Aided Design) jusqu’a sa mise en
boitier (tests sous pointes a I’aide de testeurs industriels ATE pour lesquels on teste les
broches du boitier an appliquant des vecteurs en entrée et en regardant si les vecteurs en sortie
correspondent aux réponses attendues). Plus les erreurs arrivent dans les étapes avancées du

flot de conception du circuit, plus les pertes financieres sont importantes.
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Figure I-13 : Illustration des différentes étapes de la vie d’un circuit : de sa conception a
sa mise sur le marché.

Pour pouvoir tester des circuits de degré de complexité croissant, les outils de conception
et de test doivent étre de plus en plus précis. Cette demande de précision a un inconvénient :
des temps de simulation (temps CPU) beaucoup plus long. Le marché étant toujours en
constante évolution, il faut pouvoir répondre a ses exigences en des temps réduits (time-to-
market). Ainsi, des temps de test trop lourd peuvent aussi avoir des répercutions financieres.

Le mode¢le « idéal » dans la conception d’un circuit serait un modele d’un trés haut degré de
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précision pour des temps de simulation et de test réduits mais aussi qui soit valide quel que
soit le domaine d’utilisation.

On vient de voir que le principal challenge li¢ a 1’évolution technologique est I’intégrité
des signaux numériques du fait d’'une diminution de I’immunité des circuits aux bruits dont la
principale cause dans la limitation des performances est a I’heure actuelle due aux réseaux
d’interconnexions.

Le design des interconnexions intervient lors du placement routage entre les différents
blocs du circuit. Ce dernier permet, via I’utilisation de modeles de lignes quantifiant les
délais de propagation et les tensions de crosstalk dues aux couplages, de déterminer quelles
sont les interconnexions critiques pouvant €tre a 1’origine d’éventuelles défaillances du circuit
et au final de proposer des solutions d’optimisation pour minimiser les effets de ces lignes.
Avec les avancées technologiques, les modéles des réseaux d’interconnexion (mod¢lisés au
début des années 1980 par une simple capacité) nécessitent une description de plus en plus
précise notamment depuis I’introduction des effets inductifs dans les lignes. A noter
cependant que les interconnexions ne nécessitent pas toutes la méme précision de
modé¢lisation (notamment si I’on compare les lignes du niveau local, pour lesquelles les effets
inductifs sont négligeables, avec celles des niveaux intermédiaires et globaux) Un grand
nombre de modeles de lignes d’interconnexion plus ou moins précis est proposé dans la
littérature (notamment concernant 1’aspect inductif des lignes) permettant d’estimer/calculer
les tensions de bruit et/ou les délais de propagation dans 1’optique de toujours proposer le

meilleur rapport « degré de précision/temps de simulation ».

1.4 L’approche ligne de transmission.

[.4.1 Modele électrique d’'une ligne de transmission.

Afin de pouvoir évaluer I'impact des effets de ligne sur I’intégrité du signal, il est
nécessaire que les designers aient a leur disposition des modeles de lignes d’interconnexion
précis et peu colteux en temps CPU. Le terme modele est utilisé pour désigner un schéma
¢lectrique équivalent d’un dispositif donné ayant le méme comportement que ce dernier
suivant le stimulus appliqué en entrée.

L’approche la plus répandue pour la description d’une ligne d’interconnexion est la ligne
de transmission reposant sur la propagation d’'une onde TEM. Lorsqu’un courant traverse un

conducteur, la chute de potentiel entre ses extrémités génére un champ électrique et
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magnétique. Les équations de Maxwell (faisant intervenir dans leur description les champs
¢lectriques et magnétiques) permettent la résolution de probleémes électromagnétiques dans le
cas de géométries particuliéres ou si les conditions aux limites des équations de Maxwell sont
supposées idéales. Lorsqu’une onde se propage dans un milieu diélectrique, quatre modes de
propagation sont possibles : TE (Transverse Electrique), TM (Transverse Magnétique),
hybride et TEM (Transverse électromagnétique). Pour ce dernier mode, les composantes
longitudinales du champ électromagnétique sont nulles. Le champ électrique est alors
perpendiculaire au champ magnétique (Figure I-14). Ainsi, la résolution des équations de
Maxwell s’en trouve simplifiée et les composantes électriques et magnétiques sont alors
découplées (c'est-a-dire que chaque composante peut étre considérée indépendamment 1’une
de I’autre) permettant 1’obtention des parametres RLCG servant a 1’élaboration du modele

¢lectrique [QUEO6].
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Figure I-14 : Mode de propagation TEM pour un guide d’onde dans le cas de deux
conducteurs paralléles.

Par définition, une ligne de transmission est composée de deux conducteurs séparés par
une couche d’isolant. Pour que le mode TEM puisse exister, la structure doit étre homogene.
Les deux conducteurs de la ligne doivent donc étre compris dans un substrat diélectrique
homogene (parfait). Cela revient alors a considérer une ligne « idéale » de transmission sans
pertes parfaite définie uniquement par une capacité linéique C (condensateur formé par les
deux surfaces conductrices isolées par le diélectrique) et une inductance linéique L
(phénomeéne d’auto induction provoqué par la formation d’un circuit fermé en sortie de la
ligne par les deux conducteurs paralléles bouclant aux extrémités de cette derniere).

Cependant, ce modele électrique de ligne n’est pas applicable dans le cas d’une ligne
d’interconnexion. En effet, les lignes d’interconnexion présentent de fortes pertes métalliques.
D’une maniére générale, les ondes électromagnétiques sont atténuées lorsqu’elles traversent
un conducteur. Dans le domaine des basses fréquences, le courant est répartie en profondeur

dans les conducteurs ; cette répartition variant suivant la fréquence. Lorsque 1’on atteint des
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fréquences élevées, le courant tend a ne circuler plus qu’en surface du conducteur (les champs
¢lectriques et magnétiques deviennent négligeables a une profondeur suffisante). En
conséquence, le courant se concentre sur la périphérie du conducteur et la densité de courant
diminue a mesure que 1’on s’éloigne de la périphérie. Donc, le courant ne circule plus
uniformément dans I’ensemble du conducteur. La section « utile » du conducteur diminuant,
le conducteur tend a devenir plus résistif avec 1’augmentation de la fréquence. Ce phénomene
est appelé D’effet de peau [BEAO1]. Il s’ajoute a la résistance propre de la ligne modélisée par
une résistance linéique R autrefois négligeable et augmentant avec 1’évolution des géométries
des lignes. De méme, 1’isolant entre les deux conducteurs de la ligne n’est pas parfait. Le
courant circule d’un conducteur a I’autre et il peut y avoir des pertes dans le diélectrique. Ces
pertes sont modélisées par une conductance liné¢ique G. Au final, le mode TEM ne peut se
propager dans les lignes d’interconnexion.

Dans le cas d’une structure composée de di¢lectriques de permittivités différentes, I’onde
subie des réfractions et le mode TEM ne peut plus se propager. Ceci dit, les di¢lectriques sont
généralement homogenes pour des niveaux de métal donnés et les champs sont supposés étre
confinés dans ce diélectrique. Cette supposition revient alors a considérer que le formalisme
TEM reste applicable. On parle alors de mode de propagation « quasi-TEM ». Ce formalisme
reste viable malgré les pertes dues au diélectrique et aux effets de peau. Dans le cas de pertes
générées par le diélectrique, le courant traversant la conductance génére une composante
longitudinale du champ magnétique induisant une propagation TE. Dans le cas des effets de
peau, une composante longitudinale du champ électrique est générée en induisant une
propagation TM. Contrairement a la propagation « quasi-TEM » qui se propage a toutes les
fréquences, les modes TE et TM sont caractérisés par des fréquences de coupure. Dans le cas
des hautes fréquences, les impacts des modes TM et TE sont négligeables devant le mode
TEM. L’approche quasi-TEM/TEM reste toujours viable pour décrire une ligne
d’interconnexion comme une ligne de transmission [QUEOQ6].

Finalement, On parvient a décrire une ligne de transmission via un modele électrique
(Figure I-15). Les composants linéiques étant exprimés par unité de longueur, utiliser le
modele électrique revient a considérer une ligne de longueur dz.

Les tensions et courants traversant la ligne sont dépendants du temps t mais aussi du
positionnement considéré sur la ligne. On cherche alors a déterminer I’évolution du courant et

de la tension entre le début de la ligne (z) et la fin de la ligne (z+dz).
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I{z) Rdz Ldz liz+dz)
—{ Yy —

Y(z) Cdz —— Gdz W(z+dz)

Figure I-15 : Modéle électrique d’une ligne de transmission de longueur dz.

Le modéle d’une ligne de transmission pouvant étre vu comme un quadripdle, on peut
déterminer les expressions du courant et de la tension respectivement en fonction de la loi des

nceuds (Eg-I-1) et de la loi des mailles (Eq-I-II) suivant t et z.

(z,t)=1(z + dz,t)+ G.dzV (z + dz,1) + C.dz.w Eq-I-1
V(z,t)=V(z +dz,t)+ RdzI(z + dz,t) + L.dz.% Eq-1-2

Les variations de longueurs infiniment petites dz sont négligeables lorsqu’elles sont

ajoutées mais leur différence est elle aussi infiniment petite soit :

—dl(z,t)=G.dzV (z,t)+ C.de. ov(z.1) Eq-1-3
61(2, t)
~dV(z,t)=RdzI(z,t)+ Ldz. o Eq-1-4

On aboutit alors a un jeu d’équations connues sous le nom d’équations des télégraphistes.

d1zt)_ Gy (o.0)-c V0 Eq-I-5
oz ot
dv(z.1)_ Ri(z1)— 1,200 Eq-1-6
0z ot
Elles s’écrivent aussi en régime harmonique suivant :
‘”(;’ ) __(G+ jCol(zn) Eq-1-7
VA
@:_(R ¢ Lol (e.0) Eq-1-8
z
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L’expression de la tension en sortie d’une ligne de transmission peut alors s’écrire dans le

domaine temporel suivant I’équation :

2 2
oTzt) V(zz’ ) GRV (z,6)+ (RC + GL) AP V(zz’t )
dz dt dr

Eq-1-9

Les valeurs des paramétres R, L, C, G sont obtenues par extraction via une analyse
¢lectromagnétique « full-wave » ou pleine onde (traitée dans la partie suivante) a partir des
valeurs de I’impédance caractéristique de la ligne Z. (Eq-I-10) et de son facteur de
propagation v (Eq-I-11) dépendant de la constante d’atténuation des ondes a lors de la

propagation du signal au travers de la ligne et de la constate de phase B qui détermine la

vitesse de propagation du signal au travers de celle-ci.

Z, = R+jlo Eq-1-10
G+ jCw

]/=\/(R+jLa))(G+jCa))=a+jﬂ Eq-I-11

Généralement, les pertes dans le diélectrique sont assez faibles et I’on peut considérer la
conductance G comme étant négligeable. Cela revient a comparer le modele d’une ligne
d’interconnexion a une ligne de transmission RLC soit un systéme du second ordre dont le

régime de fonctionnement dépend de la valeur du facteur d’amortissement m.

m=£\/§ Eq-1-12
2\VL

Dans le cas oum>1, les pdles du circuit sont réels et les effets inductifs deviennent
négligeables. La réponse de la ligne peut alors étre assimilée a celle d’une ligne de
transmission du 1° ordre RC. A contrario, quandm <1, les pdles deviennent complexes et il
apparait alors un phénomeéne de résonance se traduisant dans le domaine temporel par des
dépassements successifs avec pseudo-oscillations dues aux réflexions du signal sur la ligne.
Plus le facteur d’amortissement sera petit, plus le nombre de dépassements et leurs amplitudes
associées sera important. En conséquence, le temps de relaxation (ou compensation) pour
lequel il y a stabilisation de la valeur finale en sortie sera élevé.

Un critére, basé sur la théorie des lignes de transmission, fut propos¢ Y. Ismail et E.
Friedman en 1998 [ISM98]. Ce criteére, appelé plage inductive, permet de déterminer quand

les effets inductifs sont en prendre en compte en fonction de la longueur de la ligne et du
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temps de transition du signal en entrée de ligne; chacun des deux parametres faisant
intervenir les éléments RLC de la ligne (Figure 1-16).

Si cette approche pouvait €tre valide a 1’époque, elle peut étre remise en cause a 1’heure
actuelle avec I’évolution des géométries ; que ce soit pour 1’évaluation des effets couplés ou
des estimations des dé¢lais de propagation. Par ailleurs, les lignes comprises dans cette plage
ont un comportement se rapprochant davantage de celui des lignes sans perte. Elle est
notamment remise en cause dans [LOP04] via une étude temporelle basée sur la comparaison
de structures RC et RLC qui proposa un affinement de la plage inductive (appelée dans le

mémoire plage de longueur inductive).

Longueur de ligne

17 effets inductifs néaligeables:
fortes atténuation

i
Jw—r 17 827
EN 7]
=2k
RNC
Effets inductifs e 2 1L
RYC

2% effets inductifs négligeables:
trz 2*ternps de surval de la ligne

Temps de transition

Figure I-16 : Illustration de la plage inductive proposée par Ismail et Friedman [ISM98].

Par contre, la prise en compte ou non des effets inductifs dans une ligne de transmission a
partir de la valeur du facteur de propagation reste viable puisque ce dernier traduit un

comportement et ne résulte pas de la définition d’un critére particulier.

1.4.2 Modélisation d’un systeme de deux lignes d’interconnexion couplées.

On considére maintenant la description d’un modele électrique de deux lignes
d’interconnexion couplées des niveaux de métal intermédiaires et globaux. Précédemment,
nous avons vu pour une ligne que les effets capacitifs se traduisent a la fois par des couplages
¢lectriques entre cette ligne et les niveaux de métal supérieurs et inférieurs au niveau
considéré (couplage a la masse) mais aussi par des couplages électriques avec d’autres lignes

de ce méme niveau qui lui sont proches voisines (couplage inter-ligne). Les couplages a la
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masse sont des couplages de type vertical et sont considérés comme étant des effets propres a
la ligne d’interconnexion alors que les couplages inter-ligne sont des couplages horizontaux et
considérés comme des effets couplés en regard de la ligne considérée. De méme, on dissocie
dans les effets inductifs les effets propres de la ligne modélisables par une inductance propre
ou inductance de boucle et les effets couplés modélisés par une inductance mutuelle. On
reviendra plus en détail sur la définition et le calcul de ces ¢léments dans la sous-partie

consacrée a I’extraction des parametres.

Figure I-17 : Illustration des effets propres et des effets couplés capacitifs et inductifs
entre deux lignes d’interconnexion couplées.

A partir de la modélisation des effets de couplage, on déduit donc le modéle électrique de

deux lignes couplées (Figure 1-18).

I1(z) L”dz l,(z+dz)
V(@) / 4 Gydz | Vilz+dz)
= Cidz
L12dz
|2(z) Lﬂdz I, (z-+dz)
W3(z) Cppdz —— Gydz | Volzt+dz)
1

Figure I-18 : Modé¢le électrique d’un systéme de deux lignes d’interconnexion couplées.

On peut alors déterminer dans le domaine temporel la tension en sortie de ligne selon :

RN 10 00 I 10 (G () L 73 (G LA Ry S RE

dz? dt dt
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Cette €équation s’applique de maniere générale pour des systemes composés d’un nombre
de lignes couplées supérieur ou égal a deux. La tension en sortie de ligne s’exprime suivant la
matrice [V(zt)] qui est une matrice N lignes avec N correspondant aux nombre de lignes du
systéme. Les paramétres €lectriques sont exprimés selon des matrices N*N pour lesquelles les
¢léments i1 correspondent aux effets propres des lignes (ligne 1) et les éléments ij les effets
couplés entre la ligne i et une ligne proche voisine j parmi les N-1 autres lignes. Remarque :
pour deux lignes couplées 1 et j, la capacité de couplage C;; est égale a la capacité de couplage
C;i (il s’agit de la méme capacité d’un point de vue modélisation). De plus, les inductances
mutuelles L; et L;; étant égales, cela revient uniquement a considérer dans la description du
modele une des deux inductances (inductance mutuelle L, dans la description du mode¢le
Figure I-18).

Les pertes dans les diélectriques étant faibles, cela implique que I’on néglige [G]. De
méme, dans le cas des circuits numériques, si la résistivité propre de la ligne est a prendre en
compte ainsi que les fluctuations de cette dernieére en fonction de 1’effet de peau, les effets
couplés résistifs entre deux lignes d’interconnexion (effets de proximité correspondant a une
modification de la densit¢ de courant a I’intérieur du conducteur due a la présence d’un
conducteur proche voisin) peuvent étre supposés négligeables. En conséquence, on peut alors

simplifier I’expression précédente tel que :

EVE () [ ) ey V) EBq-1-14

Cette expression permet le calcul des tensions de sortie d’un systéme composé de lignes

de transmission RLC couplées.
[.4.3 Avantages et inconvénients du formalisme.

Il faut cependant faire la remarque que le formalisme « ligne de transmission », lorsqu’il
est appliqué a des lignes d’interconnexions couplées, présente certaines limites. Notamment,
le modele électrique suppose que les lignes soient paralléles sur toute leur longueur. Or, dans
un réseau, les lignes ne présentent pas toutes forcément la méme géométrie (longueur,
section...). Ainsi, les phénomenes de discontinuités comme les phénomeénes de réflexion ou
de rayonnement par exemple ne sont pas incorporés dans la description du modele électrique.
Généralement, les modéles ¢électriques de lignes proposés dans la littérature supposent que les

lignes sont paralléles pour des longueurs identiques ou différentes. Par ailleurs, les lignes
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sont supposées €tre aussi orientées dans la méme direction. De par le nombre de lignes
présentes au sein d’un réseau, il est difficile de privilégier une direction de propagation plutot
qu’une autre. D’apres ces observations, le formalisme « ligne de transmission » n’est donc pas
concrétement applicable a un réseau d’interconnexion. Néanmoins, il est important de
souligner que la modélisation des champs pour un réseau d’interconnexion présente un haut
degré de complexité ; les effets inductifs suscitant encore de nombreuses questions quant a
leur extraction et a leur modélisation.

Afin de pouvoir proposer des solutions d’optimisation de design pour limiter les effets des
champs pour un réseau de n lignes, il faut pouvoir au préalable pouvoir quantifier les impacts
respectifs des effets capacitifs et inductifs sur les délais et les bruits pour des systémes
présentant le degré de complexité le plus « faible » ; soit des systemes de deux lignes
couplées paralleles et symétriques. Ce n’est qu’'une fois les impacts de chaque champ
clairement identifiés, on peut alors considérer des systemes de plus en plus complexes
(passage a n lignes, dissymétrie...). Une telle considération nécessite une approche théorique,
« phénoménologique» afin de pouvoir étudier le comportement des lignes lorsqu’elles sont
soumises aux champs. Le formalisme ligne de transmission répond a cette attente puisqu’il
permet d’étudier le comportement des lignes via une modélisation électrique RLC faisant le

lien avec les champs électriques et magnétiques.

1.5 Extraction des paramétres électriques des lighes R, L, C.

.5.1 Introduction.

Les valeurs des composantes R, L et C du mode¢le électrique correspondent aux valeurs des
composantes résistives, inductives et capacitives des lignes d’interconnexion. Ces derniéres
sont obtenues par extraction paramétrique via des analyses électromagnétiques. L’approche la
plus répandue pour I’extraction paramétrique est une approche « quasi-stationnaire »
(découlant directement du formalisme « quasi-TEM ») pour laquelle les champs électriques et
magnétiques sont découplées et permettant alors le calcul de chacune des composantes de la
ligne indépendamment les unes des autres. Chacun des parametres électriques va étre
succinctement présenté. L’approche « quasi-stationnaire » a cependant pour inconvénient de
négliger les courants de fuite a travers les capacités lors de I’extraction de I’inductance. Ainsi,

le LESTde I’Université de Bretagne Occidentale a développé une méthode d’extraction dite
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« pleine onde » ou « full-wave » détaillée par Yves Quéré dans son manuscrit de thése

[QUEO04] et présentée dans des publications comme [QUEO5] ou [DAVO0S5].
[.5.2 Extraction de la résistance.
Soit une ligne d’interconnexion isolée d’un niveau de métal intermédiaire ou global de

longueur L, de largeur W et d’épaisseur T séparée des niveaux de métal inférieur et supérieur

par une hauteur de diélectrique H vus par la ligne comme des plans de masse.

Figure I-19 : Schéma d’un conducteur électrique entre deux plans de masse.
En régime statique, la résistance d’un conducteur électrique se calcule suivant la relation :

R= p% Eq-I-15

pour laquelle la résistance R est exprimée par unit¢ de longueur (soit en Q/m). La
constante p correspond a la résistivité du matériau de 'ordre de 3,03.10® Q.m pour
I’aluminium et de 1,72.10™® Q.m pour le cuivre. La résistivité propre des lignes augmente avec
la fréquence a cause des effets de peau. Afin de pouvoir caractériser 1’effet de peau, il est
nécessaire de calculer la densité de courant parcourant la ligne sur I’axe de propagation du
signal (Eg-I-16) et I’épaisseur de peau permettant d’estimer a partir de quelle fréquence 1’effet
de peau apparait via une comparaison de la profondeur de pénétration & en fonction de la

géométrie de la ligne (Eq-I-17).

J(L)=J, exp(- L/&) Eq-I-16
5(f)= |—L— Eq-1-17
TS Mo My

- 46 -



Les interconnexions dans les circuits digitaux : problématique, extraction et modélisation.

J(x) est la densité d’électron di a I’effet de peau, Jo 1’amplitude du courant a la surface du
conducteur (Eq-I-16) et ., L, respectivement la permittivit¢ du conducteur (de 1 pour le
cuivre) et la permittivité du vide égale & 41107 H/m (Eq-I-17). La fréquence est exprimée en
Hertz. Le cuivre étant moins résistif que 1’aluminium, les effets de peau sont moins
importants pour une fréquence et une géométrie donnée pour des lignes de cuivre que pour
des lignes d’aluminium. Par ailleurs, les fréquences d’horloge augmentant, la profondeur de
peau diminue et tend a devenir négligeable (de 2.1pum pour une fréquence de IGHz a 0.21pm
pour une fréquence de 100GHz). En revanche, I’effet de peau peut a I’avenir étre toujours pris

en compte du fait de la réduction des géométries (notamment la section).
[.5.3 Extraction des capacités.
On considére désormais deux lignes d’un niveau de métal intermédiaire ou global donné de

géométrie identique L, W et T séparées d’un espacement S. La hauteur de diélectrique est

toujours égale a H.

Figure I-20 : Schéma de deux conducteurs intra-niveaux isolés (figure de gauche) et
couplés (figure de droite).

Dans le cas ou les deux lignes sont isolées, la capacité de chaque ligne se calcule suivant la

formule :

C=— 35 " Eq-I-18

ou Q correspond a la charge des conducteurs et qui sont opposées I'une et ’autre et @, a
la différence de potentiel entre les deux conducteurs. Les parametres S et L désignent une

surface enfermant la charge (2 ne surtout pas confondre avec S 1’espacement entre les deux

-47 -



Les interconnexions dans les circuits digitaux : problématique, extraction et modélisation.

lignes) et L un chemin entre les deux conducteurs. Dans le cas ou 1’on considére un systéme

de n lignes couplées, la matrice [C] s’exprime suivant :

o=[cly Eq-1-19

O, =CyV; + ZCijVj

J=10#)

Eq-1-20

Ainsi, la charge d’une ligne i dépend de la charge liée aux effets capacitifs propres de la
ligne 1 (élément Cj) a un potentiel V; et de I’ensemble des charges liées aux effets de
couplages entre cette ligne 1 et une ligne V; (éléments Cj) fixée a un potentiel j parmi les n-1
autres lignes du systéme. La matrice [C] est une matrice carrée de dimension N*N de i lignes
et j colonnes incluant les composantes capacitives propres Cj; et couplées Cj. Soit C;i et Cij’
les valeurs des capacités au vu de I’ensemble des potentiels parcourant chaque conducteur.
Chaque composante de la matrice C, au sens de Kirchoff, est définie suivant les formules

suivantes [ARO96], [EO04], [QUEO06].

C.. = icl_f]. Eq-1-21

C;=-C; Eq-1-22

La capacité inter-lignes C;, du systeme Figure 1-20 se déduit a partir du champ électrique
lors de la réflexion du signal de la ligne active sur la ligne victime. Elle peut étre calculée a
partir de I’équation Eq-I-23 ou Eq-I-24 pour lesquelles ¢, &, e et C, correspondent
respectivement a la permittivité du vide (8,85.10"'F/m), a la permittivité relative du
dié¢lectrique, a I’espacement entre les deux plans métalliques et au coefficient capacitif
linéique. Il est important de noter que dans I’équation Eq-1-23, le parameétre S correspond a la
surface de la section du conducteur alors qu’il correspond a I’espacement entre les deux lignes
pour I’équation Eq-I-24. Quelle que soit I’équation, la capacité interligne est donnée par unité

de longueur en F/m.

= fofrd Eq-1-23
e
C= C:; L Eq-1-24
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A noter que d’autres expressions permettent de calculer les capacités de couplage a la
masse et inter-lignes. Elles furent données par Nicolas Delorme et font intervenir les
parametres géométriques des lignes ainsi que la hauteur du diélectrique et I’espacement S
entre les lignes. Ces expressions varient suivant que les lignes ne percoivent qu’un seul plan
de masse [DEL96] ou qu’elles sont entourées par deux plans de masses [DEL97]. Les

expressions des capacités C;; = Cy, et Ci, que donne Delorme sont les suivantes :

0,092 0,542 0,025 0,173
CINNTEF LN 0,777(2] +0.5 84(1] +05 1{2] +0,5 8{1j (1-08685" )Eq-l-zs
Eox H H H H H

0,094 -2,336 -0.739
S =Z+l,34 I s +1,209 +0,2611 1+7,806K £+O,66 Eq-1-26
S H H S \NH

gO)C

€ox Teprésentant la permittivité de 1’oxyde. Avec 1’évolution technologique, les couplages a
la masse et inter-lignes augmentent. Les couplages inter-lignes sont favorisés par des lignes
dont I’épaisseur augmente au détriment de la largeur et par une réduction de 1’espacement
entre les deux lignes. Quand aux couplages a la masse, ces derniers augmentent du fait de la
réduction de la hauteur de diélectrique séparant les lignes des plans de métal inférieur et
supérieur. Afin de minimiser les couplages a la masse sont utilisés des matériaux de faible

permittivité relative « low-k ».
[.5.4 Extraction des inductances.

Pour les designers, la modélisation des inductances propres et mutuelles des lignes
demeure un probléme. Pour un réseau de n lignes, une ligne i est soumise a des couplages
¢lectriques avec les plans de masse (effets propres) et les lignes qui lui sont proches voisines
(effets couplés). Dans le cas des effets capacitifs, le couplage inter-ligne n’est réellement
significatif que pour les lignes qui lui sont directement adjacente. Donc, il n’est pas réparti sur
I’intégralité du réseau a l’inverse du couplage inductif. Les ¢éléments propres et couplés
inductifs pour chaque ligne sont donc plus nombreux. Par ailleurs, I’extraction des
inductances nécessitent une connaissance de la distribution des retours de courant. De tres
nombreuses formules ont été proposées dans la littérature pour le calcul et 1’extraction des
inductances propres et mutuelles [KAM93][THO99]. Cependant, certaines expressions
proposées peuvent ne pas étre applicables a I’ensemble du domaine fréquentiel ou bien alors

ne décrivent que des lignes ayant des géométries spécifiques. Les deux principales approches
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pour la modélisation des inductances sont les approches «inductance de boucle » et

« inductances partielles » [GALOO] [QUEO6] [RUE79].

1.5.4.1 La notion d’'inductance de boucle.

Physiquement, 1’inductance de boucle décrit le flux magnétique généré par une boucle de
courant fermée impliquant la connaissance (localisation) du chemin de retour vers la masse du
courant. Il est possible de calculer I’inductance de boucle via des expressions analytiques
simplifiées qui, méme si elles ne sont pas concrétement applicables a des interconnexions de
circuits numériques, permettent d’en obtenir un ordre de grandeur convenable comme
I’équation Eq-1-27 proposée dans [DEL97] décrivant I’inductance d’une ligne isolée

percevant un plan de masse (donnée en H/m).

[ =Hrto 1n(8_H n KJ Eq-1-27
27 W 4H

L’inductance de boucle englobe dans une méme expression les effets propres et les effets
couplés de la ligne. Il est nécessaire de pouvoir dissocier les deux effets. Suivant la fréquence
considérée, le chemin de retour du courant est variable. Soit sept lignes d’interconnexion

paralléles et de géométries identiques localisées dans un méme niveau de métal (Figure 1-21).

Figure I-21 : Représentation schématique du chemin de retour du courant pour une
structure de 7 lignes avec une ligne centrale active dans le domaine des basses
fréquences (figure de gauche) et des hautes fréquences (figure de droite).
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Un courant traverse la ligne centrale (rouge). L’impédance équivalente de boucle de cette

derniére est définie suivant :

Zloop = Rloop + ja)Lloop Eq-I-28

Dans le domaine des basses fréquences, la partie inductive de I’impédance devient
négligeable devant la résistance. Le courant essaie de minimiser la résistance pour retourner a
la masse ; prenant alors tous les chemins de retour possibles. L’impact inductif se répand sur
un espace entourant la ligne et la boucle de courant sollicite toutes les interconnexions
environnantes (orange). Ce dernier n’a aucune influence sur la ligne coupable et les lignes
victimes. Dans le domaine des hautes fréquences, la ligne coupable devient majoritairement
inductive. Le courant minimise la boucle inductive afin de retourner a la masse. Le champ
magnétique et la boucle de courant résultante se concentre alors sur une plage restreinte
autour de la ligne coupable. Seules les lignes proches voisines de la ligne coupable sont
perturbées; les autres étant en dehors de la boucle de courant (gris). Des approches et criteres
sont proposés afin de déterminer 1’évolution de la distribution du courant suivant la fréquence.

A titre d’exemple, Kenneth Shepard [SHEOO] présente une technique d’extraction
supposant que les chemins de retour de courant sont bornés par des lignes d’alimentation et de
masse. Les inductances propres des lignes sont extraites indépendamment des lignes
d’alimentation et de masse vu qu’il n’existe pas physiquement d’inductances mutuelles entre
une ligne d’interconnexion et une ligne de masse ou d’alimentation. La technique de bornage
n’intervient uniquement que dans le cas de I’extraction de I’inductance mutuelle entre
plusieurs lignes d’interconnexion. Cette technique est appliquée dans le cas de I’architecture
Manhattan. Pour extraire les inductances mutuelles, la technique suppose que les lignes
horizontales et verticales sont traitées indépendamment. On parle alors de bornages vertical et
horizontal.

Laureline David propose dans [DAVO05] un critére basé sur le nombre de lignes de retour
de courant a considérer. Suivant le niveau de métal considéré, deux types de modeles
d’extraction sont proposés suivant que 1’on se place dans le domaine des basses ou des hautes
fréquences soit un total de 4 modeles. Dans le cas du modé¢le basses fréquences, 1’inductance
est calculée suivant les lignes d’alimentation et de masse les plus éloignées et faiblement
résistives. Pour le modéle hautes fréquences, 1’inductance est calculée a partir des lignes
d’alimentation et de masse les plus proches ainsi qu’en fonction d’'un nombre n de lignes

variant suivant le niveau de métal considéré.
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1.5.4.2 La notion d’inductance partielle.

En 1971, Albert Ruehli [RUE71] propose une technique de modélisation consistant a
découper les lignes d’interconnexion en parallélépipedes rectangles puis a assimiler un cellule
équivalente RLC a chacun des segments; formant alors un circuit équivalent composé
d’éléments partiels. Cette approche est appelée PEEC pour Partial Elements Equivalent
Circuit et est utilisée par de nombreux auteurs [RESO1] [GALO02]. Les effets couplés
capacitifs et inductifs sont modélisés entre chaque segment comme le montre la Figure [-22

pour deux lignes couplées segmentées ici en 3 cellules élémentaires.

Ry Ly Rz Lz R s
— YL — ALAR — i
Cy —— Kij Cp, ”— Coo —— Kij: Kji
Cn —— Cos —— Cx —— Kaz Kz Kig K5 Ky
s Kas Kag Kys Kag
Fas Ly Fss Lss Ras Los Kzq Kas Ksg
— Fa'a'alat — AL — .
Kis Kyg
Cy —— Cos —— Cos —— Has

Figure I-22 : Modélisation PEEC pour un systéme de deux lignes couplées.

Les inductances mutuelles entre chaque segment des deux lignes se calculent & partir de

coefficients de couplage inductif K;; définis suivant la relation :

K=K = M Eq-1-29

VELiLy

Si les segments sont identiques, alors la relation peut se simplifier par I’expression :

K;j=K; = ‘]LJ—" Eq-1-30

L’extraction des inductances peut se faire de plusieurs approches (fréquentielles, quasi-
stationnaire...). Dans la littérature, de nombreuses formules ont été proposées pour le calcul
des inductances propres et mutuelles [RUE71] [KAM94] comme celles de Grover qui
définissait plusieurs formules pour les deux inductances suivant différents types de

géométries de lignes (dont certaines sont répertoriées dans [THO99]). Les formules de Grover

ci-apres permettent le calcul des inductances propres (L) et mutuelles (M) données en uH/m
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pour un systéeme de deux lignes couplées rectangulaires de géométrie (T, L, W) et séparées

d’un espacement S.

4
p=#10 {m{ 2L J+O.5—k} Eq-1-31
2 W4T
M:i(Lsinh*&}S— L2+SZJ Eq-1-32
T

Dans ces expressions, le parametre  est identifiable a la perméabilité de 1’air (ou du vide)
avec p = 1,256.10° H/m. Le paramétre k étant quand a lui un paramétre de précision dont la
valeur dépend du rapport T/W de la ligne. Les valeurs que peut prendre k sont répertoriées
dans [KIMO1]. Cette référence correspond a un rapport d’activité du département d’ingénierie
informatique et ¢électrique de l'universit¢é du Wisconsin dans lequel sont établies des
comparaisons en terme de précision entre les formules de Grover et d’autres formules (Hoer,
Fast Henry, Ruehli) suivant le domaine considéré (type d’interconnexion). A partir des
¢léments partiels, il est alors possible de modéliser un schéma linéique équivalent pour lequel
I’inductance linéique d’une ligne dépend du nombre de segment composant la ligne et d’un
coefficient dépendant du sens de propagation des courants en regard de deux segments de la

ligne (1 pour une propagation dans le méme sens et -1 pour des propagations opposées).

N N N
i=1

i=1 j=i+l

Il est possible a partir des inductances partielles de pouvoir calculer I’inductance de
boucle. De par le degré de complexité des réseaux, ces formules d’équivalence n’existent que

dans le cas de systemes symétriques de deux et trois lignes couplées.
[.5.5 L’approche pleine-onde ou « full-wave ».

Les valeurs calculées des parameétres R, L et C utilisées dans la description du modele
analytique sont fournies par le LEST de Bretagne qui a développé une approche d’extraction
dite « pleine-onde » qui est une approche fréquentielle et a ¢léments finis. Cette sous-partie
n’a uniquement pour but que de donner une vision trés sommaire et simplifiée de cette
approche. Elle est davantage explicitée dans le mémoire et les publications d’Yves Quéré

[QUEO5] [QUEO06] sachant qu’elle fut 1’objet de son travail de thése.
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Dans le cadre de I’approche « full-wave », il s’agit d’assimiler les lignes d’interconnexion
a des guides d’onde et d’en déterminer les caractéristiques de propagation. Elle permet en
outre une prise en compte des possibles pertes et inhomogénéités du systéme (pertes
di¢lectriques et métalliques, permittivité des différents diélectriques utilisés dans la structure
différentes, discontinuités...). Les composantes effectives du schéma équivalent sont
obtenues via cette approche a 1’aide d’une variable de répartition « S » évoluant en fonction
de la fréquence. Ainsi, les paramétres RLCG extraits a partir des parametres S sont fonction
de la fréquence et ne sont donc pas linéiques. L’extraction de ces parametres S est possible
via 'utilisation d’un simulateur électromagnétique HFSS résolvant les équations de Maxwell
pour des structures en trois dimensions. Pour une ligne de transmission monomode, les

relations de passage entre les parametres S et RLCG des lignes sont les suivantes :

5 (1 +SU)2 ~S21?

Z:2=2, Eq-1-34
(1_511)2 ~S21°
2 2 -1
e = Mi[( Eq-1-35
285
, , p 12
K = (511 -8y +1) —(2511) Eq-I-36

(2S21)2

pour lesquelles Z. et y correspondent a I’impédance caractéristique et au facteur de
propagation définis Eq-I-10 et Eq-I-11. Ces équations sont applicables dans le cas d’un
systéme symétrique (leur degré de complexité augmente si ce n’est pas le cas). Dans le cadre
d’un réseau d’interconnexion dans lequel plusieurs modes peuvent se propager, les parametres
S permettent I’extraction des parametres RLCG (effet propres et couplés) correspondant au
mode propagé considéré. Par contre, cette approche suppose que la longueur de la structure

considérée ne présente pas de discontinuité dans la principale direction de propagation.

1.6 Solutions proposées pour limiter I'impact des interconnexions.

[.6.1 Les solutions « design ».

De nombreuses solutions ont été proposé€es afin de minimiser les effets capacitifs et

inductifs sur les délais de propagation et les tensions de crosstalk.
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Jusqu’a présent, la plupart des solutions proposées reposent sur des solutions « design »
n’entrainant pas de changement radical de technologie pour des raisons de cofits.

Les solutions de design les plus basiques consistent a diminuer la longueur des lignes
(diminution de la capacitance et de la résistance) ou bien encore a augmenter I’espacement
entre les lignes afin de diminuer les effets de couplages [CONO02].

Littéralement, les lignes baignent dans un diélectrique caractérisé par une permittivité
relative en regard de ’air ; le plus répandu étant I’oxyde de silicium SiO,. Afin de diminuer
les délais de propagation et les effets capacitifs, ’oxyde de silicium est progressivement
remplacé par des matériaux de plus faible permittivité dits « low-k » Une technique consiste
aussi afin de diminuer la permittivité a injecter dans le di¢lectrique des bulles d’air (Figure I-
23). Par ailleurs, afin de diminuer la résistivit¢ des lignes, des matériaux de plus forte
conductivité sont utilisés pour les lignes d’interconnexion. L ’introduction du cuivre a la place
de I’aluminium tend a se généraliser. En revanche, diminuer la résistivité des lignes signifie

une augmentation des effets inductifs.

1 prm

Figure I-23 : Illustration de la technique d’injection de bulles d’air « Air Gap » dans un
diélectrique SiO;. Structure a 5 niveaux de métal pour S=W =0.32um
Source : http://www.st.com/stonline/press/magazine/challeng/3rdedi01/chal06.htm.

L’approche la plus utilisée dans le cadre de la réduction des temps de propagation est
I’insertion de buffers/répéteurs sur la ligne [ISM00] [AHMO04] [LIG04]. Par définition, les
délais de propagation augmentent quadratiquement avec la longueur de ligne. Le fait
d’insérer des buffers sur la ligne permet de faire évoluer linéairement les délais en fonction de
la longueur par une division de la charge induite via une segmentation de la ligne. Chaque
répéteur est positionné sur la ligne de telle sorte que la résistance, la capacité et I’inductance
soient identiques d’un segment a 1’autre (Figure 1-24). La charge capacitive vue par chacun

des répéteurs est alors égale a la capacité du segment de ligne plus la capacité intrinseque du
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répéteur. Les buffers ont pour réle de répéter le signal permettant ainsi de ne pas dénaturer les
signaux transmis. La remise en forme du signal implique cependant un nombre pair de
répéteurs. La longueur optimale des segments est obtenue lorsque les délais de propagation

sont égaux aux délais induits par les répéteurs.

Insertion de répéteurs sur la ligne

RLCO lin

; WA ;
% Ligne dintercannesxion active }—0—>)7 'i }l }l " }l
RCL
CEE

Figure 1-24 : Illustration d’une insertion uniforme de répéteurs sur la ligne.

Avec I’augmentation des fréquences d’horloges, la recherche de la longueur optimale
nécessite de prendre en compte, en plus de I’inductance de ligne, les effets de peau [ANDOS].
Dans le cas de lignes couplées agresseur-victime, suivant les délais des buffers, la longueur
optimale de chacune des lignes et le sens de propagation des signaux, les bruits générés sur la
ligne victime peuvent en plus d’une commutation parasite sur cette ligne affecter la
propagation du signal sur la ligne coupable. Il est alors nécessaire de trouver un compromis
permettant a la fois de minimiser les délais de propagation sur la ligne coupable et les tensions
de bruit sur la ligne victime. Cette solution passant par la recherche d’une longueur optimale
pour chacune des deux lignes ainsi que par un dimensionnement des buffers des deux lignes
(identique ou différent) [KORO04]. D’autres solutions consistent a surdimensionner les buffers
émetteurs et récepteurs aux extrémités de la ligne en réduisant le rapport (W/L) permettant
une réduction du couplage capacitif via une augmentation des capacités de couplage a la
masse. Une autre solution consiste a remplacer les buffers par des triggers de Schmitt
permettant d’ajuster les tensions de seuil de commutation selon la direction de propagation du
signal d’entrée [HEY05]. L’inconvénient de telles approches est qu’elles nécessitent un cotit
surfacique important du fait de I’insertion de fonctions logiques supplémentaires et/ou des
problémes de consommation de puissance (puissance dissipée) augmentant avec les effets de
peau. D’autres techniques en plus de celles-ci permettent de diminuer les effets de couplage
inductif comme la technique de blindage consistant a isoler chaque ligne de ses lignes
proches-voisines en insérant des lignes d’alimentation et de masse (Figure I-25). Si la
technique de blindage ne fait que minimiser les effets inductifs, elle permet par contre

I’élimination des effets couplés capacitifs.
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Figure I-25 : Illustration de la technique de blindage des lignes d’interconnexion.

Dans I’ensemble, ces techniques ne donnent pas de résultats probants dans le cas des lignes
du niveau global ; elles sont davantage adaptées a la minimisation des effets couplés
capacitifs. Aussi, des techniques ont été proposées pour améliorer la minimisation des effets
inductifs pour les interconnexions critiques dont une implémentation d’émetteurs/récepteurs
différentiels. Sommairement, I’émetteur est constitu¢ d’un buffer a faible capacité d’entrée et
d’une porte de transmission générant I’un 1’autre un signal et son signal complémentaire qui
alimentent deux buffers de dimensionnements identiques générant les signaux différentiels.
Le récepteur est quant a lui un récepteur différentiel statique standard avec une source de

courant faible impédance pour la stabilité contre les bruits injectés [MASO1] [MASO02].

[.6.2 Les solutions « technologiques ».

L’inconvénient des techniques de design est qu’elles sont adaptées aux technologies
actuelles. En conséquence, les problémes de propagation de délai et d’immunité aux bruits de
couplages finiront par se poser a nouveau. Bien qu’actuellement onéreuses et impliquant un
changement radical de technologie et de nouvelles techniques de conceptions, des solutions
technologiques sont actuellement en cours d’étude.

L’architecture actuellement utilisée pour le design des lignes des réseaux d’interconnexion
est une architecture Manhattan (M) pour laquelle les lignes sont orientées horizontalement
(angles de 0 degré) et verticalement (90 degré) formant un maillage uniforme. De nouvelles
approches d’architecture sont introduites afin de réduire ’impact des effets couplés et des

délais de propagation.
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Figure I-26 : Types d’architectures utilisées pour le design des réseaux d’interconnexion.
De gauche a droite : architecture en M, X et Y.

Parmi ces approches, 1’architecture en X qui permet une orientation des lignes de 0, 45 et
135 degrés soit un routage diagonal des lignes permettant une diminution de la longueur de
certains chemins (réduction de la longueur de ligne de 1’ordre de 20%, réduction des vias de
I’ordre de 30%) soit une diminution des délais de propagation et de la consommation en
puissance. Dans le méme ordre d’esprit, une approche d’architecture en Y a été aussi
proposée pour laquelle les lignes sont orientées de 0, 120 et 240 degrés. Cette architecture en
étant combinée a I’architecture M permet une nette amélioration des performances des
interconnections globales soit des réseaux de distribution d’horloge et d’alimentation. En
termes de performance, 1’architecture en Y est comparable a I’architecture en X mais a
I’avantage de présenter un maillage uniforme de routage comme celui de I’architecture M
pour lequel chaque couche de routage présente le méme pas (pitch). Une telle architecture est
alors plus adaptée par exemple dans le cas de design d’arbres d’horloge car elle ne présente
aucun risque d’éventuelles superpositions entre des lignes d’interconnexion parall¢les
[CHEO7]. Enfin, les circuits intégrés tridimensionnels (3D-IC) peuvent offrir une certaine
flexibilit¢ dans le design des systémes et les opérations de placement/routage. Ainsi,
I’insertion dans un niveau de métallisation de lignes d’interconnexion verticales (et non plus
seulement horizontales) permet une diminution des délais de propagation via une réduction
des longueurs de chemins critiques. Par contre, cette approche est davantage destinée a la
diminution des cofits en surface que pour de réelles améliorations des performances des
réseaux de lignes [RAHOO].

D’autres solutions congoivent de nouveau types de transmission de signal. Dans [BAS02],
les signaux transmis a travers les lignes sont en cosinus élevé au lieu d’étre des impulsions
rectangulaires afin de limiter les couplages capacitifs ; le spectre d’un signal en cosinus élevé
étant moins large que celui d’une impulsion. Dans le cadre de la distribution des signaux
d’horloge, une approche est proposée afin de remplacer les arbres d’horloge (généralement de

topologie en H) par des arbres d’horloge résonants (Figure 1-27).
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Figure I-27 : Réseau de distribution d’horloge (topologie en H) constitué de 16 domaines
d’horloge résonants.

Des jeux d’inductances en spirale et de capacités sont connectés a la structure d’arbre en H
formant alors un circuit résonant. La consommation en puissance s’en trouve baissée du fait
qu’une telle structure permet alors de réaliser la distribution d’un signal d’horloge au travers
du réseau via de faibles tensions d’alimentation [ROS07].

Minimiser les délais de propagation est I’'une des deux principales limitations des
performances des architectures VLSI. Vu que ’utilisation de matériaux dits « low-k » n’est
qu’une solution a court terme afin d’améliorer la vitesse de propagation du signal, de
nouveaux concepts d’interconnexions émergent comme les interconnexions RF/micro-ondes
ou les interconnexions optiques pour lesquelles les fréquences vont jusque dans le domaine du
TeraHertz et des fréquences optiques (d’ou des bandes passantes bien plus large) et pour
lesquelles les transmissions de signal s’effectuent en espace libre via I’utilisation d’antennes,
émetteurs et récepteurs. De telles techniques permettent une optimisation du codage des
signaux transmis d’un point a un autre de ’architecture et de travailler aussi pour des tensions
plus faibles [HAUO06].

Enfin, des solutions imposant un changement radical de technologie sont proposées. Ces
solutions sont encore a I’état d’étude mais deviendront inévitables a un long terme et
remplaceront les architectures VLSI actuelles. Celle qui est a I’heure actuelle la plus étudiée
concerne les nanotubes de carbone. Ce sont des structures tubulaires mécaniquement tres

flexibles et résistantes produites a partir de feuilles de graphite pour lesquelles les atomes sont
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disposés soit en hexagones, pentagones ou heptagones. Leurs diamétres est seulement de

I’ordre de quelques nanometres d’ou des effets quantiques treés importants (Figure 1-28).

Figure I-28 : Représentation 3D d’un nanotube de carbone et de trois types de modes
d’enroulement : A « chaise », B « zigzag » et C « chiral ».

Les nanotubes de carbone, suivant leur chiralité, peuvent &tre tout aussi bien utilisés pour
le design des interconnexions que des transistors. De méme, ils peuvent étre fortement
métalliques ou conducteurs (de conductivité plus élevée que celle du cuivre). Les nanotubes
présentent de sérieux avantages dans le cas du design des interconnexions du niveau local. En
effet, la faible épaisseur des nanotubes permet une diminution des effets capacitifs
(notamment les couplages de masse) pour une résistance « raisonnable ». Les effets inductifs
étant négligeables dans le niveau local, les nanotubes présentent de réels avantages pour la
diminution de délais de propagation et de la puissance dissipée. En revanche, leur utilisation
peut s’avérer problématique dans le cas des interconnexions des niveaux intermédiaires et
surtout globaux. En effet, la faible résistivit¢ des nanotubes pourraient entrainer une
dominance des effets inductifs si les fréquences de fonctionnement sont de I’ordre du
gigahertz. Si les problémes liés aux délais de propagation seront largement résolus (grace a
des bandes passantes plus larges et a une flexibilit¢ des nanotubes permettant des
optimisations dans le design des bus), I'impact des tensions de crosstalk liées aux effets
inductifs pourraient augmenter impliquant que les commutations parasites deviendraient le
principal probleéme dans I’intégrité des signaux. Si cette solution présentera un réel intérét
pour les technologies futures, remplacer des lignes de cuivre de ces deux niveaux par des
structures en nanotubes de carbone de méme géométrie pour les technologies actuelles n’a
d’intérét que pour la diminution de la consommation en puissance ; les délais de propagation
étant du méme ordre surtout si des solutions de minimisations (insertion de buffers par

exemple) sont déja appliquées a la structure [NAEO7].
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1.7 Conclusion.

L’évolution technologique des circuits intégrés se caractérise par une diminution de la
taille des transistors et une augmentation de la densité d’intégration. On parle désormais de
technologie submicronique ou VLSI; les dimensions des transistors étant désormais en
dessous du micron. Le paradigme des technologies submicroniques étant les SoCs ou
« Systémes sur puce ». Ces derniers sont composés de différents blocs logiques et
fonctionnels servant a la réalisation d’applications spécifiques.

Cependant, cette évolution a impliqué une mise a 1’échelle des réseaux d’interconnexions
qui servent a véhiculer les signaux de données, d’alimentation ou d’horloge entre les
différents blocs fonctionnels du circuit. Aujourd’hui, les lignes d’interconnexion sont la
principale cause des limitations des performances des circuits VLSI et dans I’intégrité des
signaux. L’évolution des géométries des lignes fait que ces dernieéres peuvent retarder et
déformer les signaux se propageant a travers elles. De plus, le rapprochement des lignes di a
I’évolution de la compacité des circuits fait que des lignes proches voisines les unes des autres
peuvent interagir entre elles résultant dans 1’apparition de tensions de bruit ou « tensions de
crosstalk » pouvant entrainer des commutations parasites amenant a de possible erreurs
logiques pouvant se propager a travers le systeme et le rendre défectueux. Cette interaction
correspond a un phénomeéne de couplage ou « diaphonie ». Auparavant, seuls des couplages
capacitifs (€lectriques) étaient observables dans les réseaux de lignes. Ces effets sont bien
connus et quantifiés des designers et de nombreuses solutions ont été proposées afin
d’¢éliminer ces effets. Or, avec 1’évolution technologique qui permet de concevoir des circuits
plus rapides pour des fréquences plus élevées tendant dans le domaine des gigafréquences, les
lignes sont maintenant soumises a des effets de couplage magnétiques (effets inductifs) qui,
s’ils présentent un avantage en minimisant les délais de propagation, posent un réel probléme
dans le cadre des tensions de crosstalk.

Des solutions a court et long termes sont en cours d’étude et/ou proposées afin de
minimiser I’impact des lignes sur 1’intégrité des signaux mais aussi afin de répondre aux
critéres de miniaturisation illustrés par la loi de Moore. De telles solutions peuvent impliquer
des changements radicaux au niveau des technologies utilisées.

Aujourd’hui, mettre un circuit sur le marché demande un investissement financier tres
important de par I’augmentation de leur complexité. Pour éviter des pertes trop lourdes en cas
de circuits défectueux, les circuits sont testés a chaque étape de leur fabrication que ce soit de

leur conception design a leur mise en boitier. Aussi, les outils de conception de design de
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circuits doivent €tre de plus en plus performants pour des modélisations et des analyses
toujours plus précises. Cette demande de précision requiert des temps CPU (et donc a long
terme financier) de plus en plus élevés pouvant aller a ’encontre des exigences du marché
(time-to-market).

Afin de pouvoir quantifier avec un bon degré de précision I’impact des interconnexions sur
les performances du circuit, il faut que les modeles de lignes d’interconnexion soient de plus
en plus précis tout en étant peu couteux en temps CPU. Griace a un formalisme
¢lectromagnétique (formalisme TEM), les lignes d’interconnexions peuvent étre modélisées
¢lectriquement via des lignes de transmissions RLC pour lesquelles les composantes R, L et C
propres et couplées sont obtenues par extraction via des analyses électromagnétiques. De
nombreux modeles de lignes sont proposés dans la littérature car la modélisation électrique
des effets inductifs requiert une extraction trés lourde car elle nécessite une connaissance
parfaite des chemins de retour du courant. Cette connaissance est difficilement implantable
dans la description d’un outil de conception de design. L’objectif est de pouvoir proposer des
modeles électriques de lignes d’interconnexions implantables dans les outils de CAD qui
soient le plus simple possible au niveau de leur description mais dont le degré de précision

soit trés précis tout en consommant le moins possible de temps CPU.
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CHAPITRE 11

-63 -



Description du modele analytique pour la caractérisation des tensions de crosstalk.

Il Description du modeéle analytique pour la
caractérisation des tensions de crosstalk.

1.1 Introduction.

Afin de caractériser ’'impact des interconnexions sur les performances du circuit, les
modeles ¢électriques sont de plus en plus complexes ; impliquant des temps de simulation plus
longs. Par exemple, un systéme de deux lignes de transmission couplées RLC est régit par
des expressions analytiques du Seme ordre. Une analyse dans le domaine temporel ou
fréquentiel nécessite la résolution d’équations trés complexes et couteuses en temps CPU.
Plutot que d’évaluer I'impact des interconnexions sur les systémes de lignes par une méthode
purement numérique (analyses corners ou Monte-Carlo), il est préférable d’avoir recours a
une méthode analytique basée sur la description d’un modele de lignes « théorique » décrit
par des expressions mathématiques. Cela suppose que ces expressions soient d’un degré de
précision acceptable mais aussi qu’elles fournissent des informations précises sur les
optimisations physiques a apporter au design. Ce second chapitre traite de la description du
modele analytique permettant de déterminer les expressions des caractéristiques des tensions
de crosstalk RC et RLC. Ce mod¢le analytique est décrit a partir d’un systeme découplé d’une
ligne isolée défini suivant les modes se propageant au niveau du systéme de lignes couplées.
Le passage du systeme distribué de deux lignes couplées a celui d’un systeme distribué
découplé fera I’objet de la premiére sous-partie. A partir de ce passage, nous démontrons dans
la partie suivante qu’une tension de bruit résulte de 1’additivité des effets de couplages. Une
expression simplifiée pour évaluer une tension de bruit en fonction des modes de propagation
sera aussi présentée. Enfin, la derniére partie traite du passage du modele distribué découplé
au mode¢le analytique localis¢ via une méthode de corrélation (assimilable par abus de langage

a une méthode de réduction d’ordre).

.2 Description du systéme de lignes découplées.

[1.2.1 Description du modele distribué de deux lignes couplées.

Dans le cas d’un systéme de deux lignes couplées, la configuration pire-cas pour laquelle

la tension de crosstalk est maximale correspond a celle pour laquelle une des deux lignes
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commute (ligne coupable ou active pour transition montante LH ou descendante HL) alors
que 1’autre est a un niveau logique donné (haut ou bas). Soit le systeme illustré ci-aprés pour
lequel la ligne coupable commute en entrée pour un front montant LH de faible temps de
transition t; et la ligne victime est au niveau logique bas 0 (assimilable & une masse). Les
fréquences d’horloge étant de plus en plus élevées, les temps de transition des signaux sont de
plus en plus faibles (dizaines de picoseconde). A partir de cette observation et afin de
développer le modéle analytique, les temps de transition t, sont dans un premier temps
considérés comme négligeables ; revenant alors a considérer que la ligne active est attaqué par
un échelon en tension.

Le systéme décrit est symétrique : chacune des deux lignes est parallele a 1’autre sur toute
sa longueur et leurs parameétres €lectriques R, L et C sont identiques. De méme, les charges en
terminaison de ligne ainsi que les résistances attaquant les lignes sont supposées égales
respectivement a Cp et Rj,. Afin d’observer les effets des champs électromagnétiques sur
toute la longueur de ligne et d’atteindre un comportement asymptotique des délais et des
tensions de bruits, le systéme est partitionné en cellules élémentaires 2n-RLC dont le nombre

de cellules considérées est ici de 20 [SERO1] [LOP04].

cellule 1 cellule 20
greeneans Y grreeennnas . Ry Lok

V"., c .
Ry i : ; I
0 I i, : . : : C 42k T €,k

|
| Lok
Ry C, Cif2k == Rk \ Lok —— T2k

g igjhie ol : ; o —
1] —|:|—| e ng'uedlnteru:onnex?:un2 : }—.—{ || T T
i : ; 2k —‘ C

Cellule élémentaire 2n-RLC

— Virosetaik = Yaie

Figure I1-1 : Systéme de référence : systeme distribué symétrique de deux lignes
couplées paralléles constitué de 20 cellules élémentaires 27-RLC. Commutation LH en
entrée de la ligne active et observation d’une tension de crosstalk en fin de ligne victime.

La tension Vsstaik S€ra notée dans la suite de ce manuscrit Vg c ou V¢ (en rapport avec la

description des cellules RLC ou RC).
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[1.2.2 Les modes de propagation commun et différentiel.

Dans le cas d’un systeme de deux lignes couplées, il existe deux modes de propagation
TEM ou quasi-TEM : le mode commun et le mode différentiel. Chacun de ces modes a une

interprétation physique suivant les types de commutation en entrée des lignes (Figure 11-2).

0
C | [
0 u X, R 1
D_| Ligne d'interconnexion 1 H || —:I—{ Ligne d'interconnexian 1 H H ||

VI n

Vll'l
I Fiz Cuz I Rz Ci
0 0
—|:|—| Ligne dinterconnexion 2 H [ —|:|—{ Ligne dinterconnexion 2 H H [

Vin
RI|1

Figure I1-2 : Illustration des modes de propagation existant dans un systéme de deux
lignes couplées : mode commun (gauche) et mode différentiel (droite).

Dans le cas du mode commun (pair ou even en anglais), les deux lignes sont excitées
simultanément et commutent pour des fronts de méme direction. Pour le mode différentiel
(impair ou odd), les deux lignes sont aussi excitées simultanément mais les fronts sont de
polarité opposée. Tout signal se propageant au travers des deux lignes du systéme peut étre
exprimé comme une combinaison linéaire de ces deux modes. Ainsi, supposons dans le
domaine temporel les matrices [V (x,t)] et [Vo(x,t)] correspondant respectivement a
I’ensemble des tensions d’entrée modales mode commun et différentiel et la matrice
[Vout(X,t)] correspondant a une configuration spécifique des tensions de sortie du systéme. Les

tensions de sortie peuvent alors s’exprimer suivant :
alV, (x,0)]+ bV, (5, 0)]= [V (3,1)] Eq-11-1

ou a et b sont des coefficients affectant les matrices modales et qui, suivant leur valeur,
permettent d’observer une configuration spécifique des tensions de sortie. Supposons une
valeur arbitraire de Vi, comme Vi, = 1. Dans le cas de la configuration illustrée Figure II-1, la
sortie de la ligne active commute de 0 a Vi, alors que la ligne victime sur laquelle s’ajoute la

tension de bruit est a 1a masse. Les matrices sont alors les suivantes :

ot [l =] Bq-11-2
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Déterminer a et b revient a résoudre un systeme de deux équations a deux inconnues.

a—-b=1

-
{a+b=0

|

Eq-11-3
a=-b 1

Les tensions observables en terminaison de lignes pour la configuration pire-cas peuvent se

déduire a partir des tensions de sortie modales en mode commun et différentiel suivant :

[V

o (et = [V -7, )]

Eq-1I-4

soit si I’on cherche a déterminer la tension de crosstalk vue sur la seconde ligne suivant :

y

out,

() =Vire (e.6) = P (10) -7, 1)

Eq-II-5

La Figure II-3 présente une comparaison dans le domaine temporel entre les tensions de

sortie simulées pour la configuration de référence et les tensions de sorties obtenues pour

chaque ligne a partir des tensions modales en appliquant 1’équation Eq-11-4.

Ve1 = VeZ

0,5
v02

5E-11 1E-10 1,5E-10 2E-10 2,5E-10

0,5 -

Tension de sortie modale (V)
o

Temps (s)

3E-10

Tension de sortie (V)

0,8 4

0,6 4

0,4 1

0,2 4

= \/out1_simulation
e \/0ut2_simulation
=== \/out1_calcul suivant Eg-Il-4

== \/out2_calcul suivant Eq-I-5

5E-11 1E10 1,510 2E-10 2,5E-10 3E-10

Temps (s)

Figure I1-3 : Illustration des tensions de sortie modales pour chacune des deux lignes du
systeme (gauche). Comparaison entre les tensions de sortie simulées directement sous
SPICE et obtenues par superposition des tensions de sortie modales pour I’obtention des
tensions de sortie de la configuration de référence (droite).

Dans cet exemple, I’espacement entre les deux lignes S et la largeur W sont ici égales a

0,4um. Les valeurs des paramétres électriques par unité de longueur sont : Rj; = 71840Q/m,
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Ciy = 42.6pF/m, Cj; = 61.26pF/m, L;; = 1.46uH/m et L, = 1.2uH/m pour des longueurs de
ligne | = 3mm. Les résistances Ri, et les charges Cyr, sont respectivement égales a 25Q et 5{F.

On constate que, pour chacune des deux lignes, la tension de sortie obtenue a partir de la
superposition des tensions modales est assez proche dans le temps et en amplitude de celle
directement obtenue par simulation a partir de la configuration de référence. En effet, les deux
formes d’onde ne se corrélent pas complétement dans le temps (différence d’amplitude a
certains instants, oppositions de phase...).

La détermination d’une tension en fonction d’une combinaison linéaire des modes de
propagation du systéme suppose fondamentalement une propagation TEM. Or, méme si ce
formalisme reste applicable au cas des lignes d’interconnexion (propagation « quasi-TEM »),
les modes ne sont plus purs du fait que les lignes présentent des pertes métalliques [QUEO6].
Malgré tout, la forme d’onde obtenue reste assez précise comparée a la forme d’onde de
référence. La détermination des caractéristiques des tensions de bruit via les modes de

propagation reste donc viable.

[1.2.3 Passage d’un systéme de deux lignes couplées a un systéme découplé.

I1 est possible de réduire, suivant un mode de propagation donné, un systéme distribué de n
lignes couplées a un systeme distribué de n lignes indépendantes. Ainsi, chacune des tensions
modales des n lignes couplées sera observable en sortie de ces n lignes isolées. Chaque ligne
est pour cela décrite avec un jeu de parametres RLC efficaces ayant une interprétation
physique.

Le découplage des lignes restent applicables dans le cas de modes de propagation « quasi-
TEM ». A titre d’exemple, James Meindl et Jeffrey Davis proposerent dans [DAVO0O-II] des
expressions analytiques compactes basées sur les modes de propagation pour déterminer,
dans le domaine temporel, les formes d’ondes de tension de crosstalk pour des systémes de
deux lignes RLC couplées identiques. Cependant, le degré de complexité des modéles
analytiques est tel que les temps CPU sont trop importants (modeles difficilement
implantables) et qu’il ne permet pas d’avoir une vision globale et significative quant aux
optimisations physiques a apporter aux designs des réseaux. Par ailleurs, les expressions
supposent que le maximum de la tension a toujours lieu a I’instant du temps de vol tof et sont
établies pour des estimations faible pertes sur les lignes. La méme année, Yu Cao et Dennis

Sylvester présente un modele de deux lignes découplées RLC pour la détermination du bruit
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et des délais de propagation mais le modele et les équations le décrivant impliquent une
connaissance précise des chemins de retour du courant [CAOO00].

Dans le cas d’un systeme symétrique de deux lignes couplées, les valeurs efficaces sont les
mémes pour les deux lignes quel que soit le mode propagé. La description du systéme
découplé en fonction des modes est donc la méme pour les deux lignes. A noter que le
systéme découplé est lui aussi distribué ; le nombre de cellules élémentaires étant le méme

que celui du systeme de référence (Figure 11-4).

Y, kK=20cellules

0 — Veq IV
R el ol (Ray Lin Cyglike
oI e Py o E—
. @O

Vin C o2k a2k
oI ol 4 e 5
R

h L1 VIV, o (Raz, Laa Conllk

Evan (&) Odd (o)

DECOUPLAGE

Reat  Legit

k=20 cellules
Vin

o[ T H I"‘Hh Cen/2K T T Ceal2k

G

Figure I1-4 : Illustration du découplage : passage d’un systéme distribué de deux lignes
couplées a un systéme distribué une ligne isolée en fonction des modes de propagation
commun et différentiel.

Les valeurs efficaces peuvent étre déterminées par extraction du parametre S lors d’une
analyse ¢électromagnétique pleine onde dans le cadre de la conversion de mode [QUE04]. Ceci
dit, elles peuvent étre aussi déterminées via 1’équation des télégraphistes et les équations aux
dérivées partielles données par Sakurai [DAVO0O-II] [E004] [SHIO4]. En supposant la
conductance G et les effets couplés résistifs nuls, I’équation des télégraphistes est définie dans

le domaine temporel par:

PWer) g, fer e e ) Eq-1l6

ou, dans le domaine fréquentiel :

8;[21/] = joo[R] e [CTV ]+ ( jo® IL][C][V] Eq-11-7
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Ramenée a un systeme de deux lignes couplées, cette équation se résume a :

d*v, . 2 ) 2
22 = ]C()Rzz Z C2]Vj + (]60)2 L2] z Cjk Vk Eq-II-8
dx j=1 j=l k=l

T M

dans le cas ou I’on cherche a calculer la tension de sortie sur la seconde ligne du systéme.
Si I’on observe 1’équation Eq-II-8, on remarque que le premier terme correspond a une
constante de temps 1. Cette derniere est normalisée avec V, dans le cas ou 1’on se place sur la

seconde ligne. Elle est égale a :

2. Gyl Cy V) + Co, V-
t=RpY 2VJ I —R,, =21 1V 2272
j=1 2 2

Eq-11-9

On peut voir que le terme résistif de I’impédance réelle ne dépend que des effets résistifs
propres de la ligne ; la matrice [R] étant une matrice diagonale puisque les effets couplés
résistifs sont négligés. Ainsi, la valeur efficace de la résistance en mode commun et

différentiel correspond a la valeur de référence de la résistance soit :
=R Eq-11-10

Le calcul de la capacité efficace suivant un mode x peut alors étre généralisé suivant :

2
2 CuVi
¢, =k — Eq-TI-11

1
La matrice capacitance de 1’équation Eq-II-7 correspond a une matrice capacitance en
court-circuit soit a I’admittance de la ligne. Au sens de Kirchhoff, chaque ¢lément de cette

matrice est défini par des capacités « physiques » soit pour1#j :

2
=

ij

Eq-1I-12

La matrice [C] d’un systeme de deux lignes couplées correspond a la matrice ci-dessous :

[C]z[cll C12}: Cpi +Cyy - Cy Eq-II-13
Gy Cp -Cy Cp+Cy

-70 -



Description du modele analytique pour la caractérisation des tensions de crosstalk.

L’équation Eq-II-12 est alors ramenée a :

C = i GV G +Cols (_ C'21)V1 + (C'ZZ - C'21)V2 Eq-II-14

= Vs Vs

Dans le cas du mode commun, si I’on considére simplement V| = V, = 1 (valeur arbitraire

donnée a Vi), alors la valeur de la capacité efficace en mode commun est égale a :

e

c C21(1)41' Co(l) _ (_ Chy +Chy + C'21) Eq-11-15

C,=Cy Eq-11-16

Soit C, la valeur de la capacité de couplage avec les plans de masse C’j; = C’'y, = C,. La

capacité efficace en mode commun peut alors s’exprimer comme :

=C Eq-1I-17

€ g

Dans le cas du mode différentiel, on a donc en valeur d’entrée V; = -1 et V, = 1.

L’expression de la capacité efficace en mode différentiel devient alors :

C - Cul= 1)1+ Cu(l) _ (C'21 L Chyt C'21) Eq-11-18
C, =Ch +2C), Eq-1I-19

Si ’on note Cj, = C;; = Cp,, on obtient la valeur de la capacité efficace C, en mode

différentiel.

C,=C, +2C, Eq-11-20

Physiquement, dans le cas du mode commun, les deux lignes sont simultanément excitées
pour front de méme polarisation. La capacité efficace est alors égale a la capacité de couplage
de masse car le potentiel entre les deux lignes est par définition nul.

Dans le cas du mode différentiel, les deux lignes commutent pour des polarités opposées.
Par conséquent, la valeur efficace de la capacité interligne est deux fois supérieure a sa valeur
de référence. La valeur de la capacité efficace est égale a la somme de la valeur nominale de

la capacité de couplage de masse et de la valeur efficace de la capacité inter-ligne.
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L’inductance efficace se déduit du second terme de 1’équation des télégraphistes Eq-I1-8.

Pour un mode x, le second terme de I’expression correspond a :

2 2
L.Co=2L; > CuV, Eq-11-21
j=1 k=l

Au final, on peut sortir de Eq-II-8 une expression générale permettant le calcul de

I’inductance efficace.

2
) z C]k Vk
Lo=Ly+| Y L;*=—— Eq-T1-22
fe; 22 CuVy
k=1

Cette dernicre équation devient en considérant toujours la seconde ligne du systéme :

2
2 chka
Ly=Ly+| YL —r Eq-11-23

J=1
i 2O
k=1

2
2 CiVi
z CotVy CoiVy + Cul;
k=1
Ly=1Ly+ {Ln (C“ ,+ Ciz )Vl + (_ Cl,z )Vz } Eq-I11-25
(— Czl)Vl + (sz + Czl)Vz

Enfin, on peut déterminer pour les deux modes les valeurs des inductances efficaces soit :

_ (Cl'l +C1'2X1)+(— CI'ZXI) _ C_il_ TI-
L,=Ly +|:L21 (_ C£1X1)+ (Céz N C'mxl) =Ly + Ly ——=L,, +L,; Eq-1I-26

22
Cy +C X—1)+(—C' Xl) €y, +2C
L,=Ly +|L (“, 12 : B =Ly =Ly — 12 1 L, Eq-II-27
22 { 21 (_C21X_1)+(C22+C21X1) 22 ~ Lo . +2Ch 22 ~ Lo q
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Les inductances propres et mutuelles étant égales, si I’on note L, la valeur des inductances
propres et L, la valeur des inductances mutuelles, alors les valeurs que prend I’inductance

efficace suivant le mode propagé quel que soit la ligne sont égales a :

L,=L,+L, Eq-11-28

L,=L,—L Eq-11-29

En mode commun, la nature des fronts implique que les courants se propagent dans la
méme direction. En conséquence, les flux magnétiques de chaque ligne sont dans la méme
direction et sont orientés orthogonalement par rapport a la surface liant chaque ligne au plan
de masse. L’intensité des flux magnétiques efficaces des lignes découplées augmente se
traduisant par une augmentation de I’inductance efficace. Dans le cas du mode différentiel, les
courants et donc les flux magnétiques émanant de chaque ligne se propagent dans des
directions opposées. L’intensité des flux magnétiques efficaces des lignes découplées diminue

se traduisant par une inductance efficace plus faible.

15

0,5+

Tension de sortie modale (V)

R41 = 71840Q/m
C41 =42,6pF/m; C4; = 61,26pF/m
Ly1 = 1,46pH/m; Ly, = 1,2pH/m

0 T T T T T 1

0 5E-11 1E-10 1,5E-10 2E-10 2,5E-10  3E-10

Temps (s)

Figure II-5 : Comparaison entre les tensions de sortie simulées avec le systeme de
référence pour les configurations mode commun et mode différentiel et les tensions
modales obtenues a I’aide du systéme découplé.

De nombreuses comparaisons ont été réalisées pour les deux modes de propagation entre
les tensions de sortie observées en terminaison des lignes du systeme de référence et les
tensions de sortie modales du systéme découplé ; une de ces comparaisons est montrée ci-

dessus pour laquelle la géométrie de ligne correspond a celle utilisée Figure-I1-3.
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Quel que soit la géométrie considérée, les tensions modales obtenues avec les systémes de
référence et découplé sont toujours confondues. Finalement, on peut obtenir a partir des
tensions modales issues du systeme découplé les tensions de bruit pergues en sortie du
systéme de référence en appliquant la relation Eq-11-4. La description du modele découplé qui
est résumée Figure II-6 : de son modele électrique aux valeurs efficaces que prennent les

parametres €lectriques en fonction du mode propaggé.

k.= 20 cellules
Vi VIV,

o b (5)-(3)

&y

Figure I1-6 : Description du modéle 1 ligne isolée a partir d’un systéme de deux lignes
couplées : modeéle électrique des cellules élémentaires et définition des valeurs des
parameétres électriques en fonction des modes commun et différentiel.

1.3 Additivité des couplages capacitifs et inductifs.

11.3.1 Démonstration.

On souhaite pouvoir dans le cadre de 1’évaluation d’une tension de crosstalk distinguer
I’impact des effets capacitifs de ceux des effets inductifs. Une telle approche fut envisagée
par Kanak Agarwal [AGAO4] [AGAO6] pour évaluer les deux types d’impact sur les
caractéristiques en amplitude et temporelles des tensions de crosstalk. Le systéme présenté
dans ces travaux est un systéme de lignes sans perte LC. Afin de modéliser I’impact capacitif,
I’inductance mutuelle entre les deux lignes est négligée mais 1’inductance propre des lignes
reste incluse dans la description du modele. Pour modéliser I’impact inductif, la capacité
interligne est mise a zéro alors que les capacités Cj; sont physiquement considérées comme
¢tant égales a la somme des valeurs des capacités de couplages de masse et inter-ligne soit

Cy; =C, +C,,. Si cette description est viable pour I’étude que mene Agarwal (ce dernier

s’intéressant notamment a I’impact des effets couplés sur la polarité de la tension de bruit),

elle ne permet pas de montrer que les couplages sont additifs ; d’ou le fait que nous décrivons
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d’une toute autre facon les configurations capacitives et inductives du systéme. Si I’étude se
penchait principalement sur un systéme sans perte, une approximation faible perte fut aussi
réalisée en considérant une résistance de ligne deux fois inférieure a 1’impédance
caractéristique de la ligne. Cependant, une telle approximation n’est pas viable lorsque le
systeme de ligne doit décrire un réseau d’interconnexions d’un circuit VLSI.

Dans le cadre de la dissociation des impacts capacitifs et inductifs, on proceéde de la
manicre suivante : on consideére pour évaluer les effets capacitifs que les inductances propres
et mutuelles sont nulles revenant simplement a décrire le systéme en ligne de transmission
RC. Pour I’évaluation de I’impact inductif (configuration inductive), les pertes résistives sur
les lignes sont toujours prises en compte (la résistance est toujours incluse dans la
description). Les effets couplés capacitifs étant négligés, la capacité interligne Cy, est nulle et
les capacités de couplage de masse des deux lignes sont toujours égales a Cs.

Le systeme de référence étant assimilable a un systéme découplé constitué de parameétres
¢lectriques RLC efficaces modaux, on est capable de déterminer a partir de ce modele

découplé les valeurs des impédances caractéristiques et des facteurs de propagation de la ligne

en fonction du mode propagé (respectivement Zri c(e,0) €t YRLC(e,0) )-

Eq-11-30

o

R+jo(L,+L,) R+jo(L,—-L,)
ZRLCe = =

: RLC, =4
JCe J(Cq +2C,))o

Yre, =R+ jO(L, + L) jCo@  Yric, ={/(R+ jo(L, = L,))j(Cq +2C, )0 Eq-11-31

On note respectivement V¢ et Vi les tensions de crosstalk observables en fin de ligne du
systetme de référence quand on décrit ce dernier suivant les deux types de configuration
(inductive et capacitive). Le modele découplé permet 1’obtention des tensions modales
capacitives V) et inductives Vi) avec lesquelles il est possible de retrouver V¢ et Vi
selon Eq-11-4.

La déduction des impédances caractéristiques et des facteurs de propagation modaux pour
les deux configurations est donc possbile. Pour la configuration capacitive, les expressions

Eq-11-30 et Eg-1I-31 deviennent :

R R
Ze = | Zo = /— Eq-11-32
T jCoo T T\ J(Cy +2C, )0 1

Ve, =RCyjo  yc, =,[R(Cy +2C,)j@ Eq-11-33
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et, pour la configuration inductive :

R+ jo(lL, +L R+ jo(lL, —L
z, = Jo(L, +L,) z, = Jo(L,—L,) Eq-11-34
¢ JCy0 0 JCo
vi, :\/(R+ jo(L, +L,))jCoo 7; :\/(R+ jo(L, - L,))jC, e Eq-II-35

En comparant les impédances et les facteurs de propagation on remarque que les
parametres modaux de la configuration inductive en mode commun sont égaux a ceux de la
configuration de référence RLC pour ce méme mode de propagation. En conséquence, en

mode commun, la tension de crosstalk est €gale a la tension inductive.

VRLCe = VL@ Eq'II'36

Généralement, dans le cas du mode différentiel, la réactance efficace est plus petite que la
résistance efficace de la ligne soit R >> (L, — L,,)o notamment lorsque les couplages inductifs
entre les deux lignes est important. De ce fait, en supposant la réactance négligeable, les

expressions de I’impédance et du facteur de propagation sont approximées suivant :

R R
z =/— Z =/ Eq-11-37
RGNy +2C,)0 T jCpw q
C

Yric, ={R(Cy +2C,)jo 7; = [RC, jo Eq-11-38

On déduit de ces approximations les deux équivalences suivantes :

Ve =V1, Eq-11-39

Viie, =Ve, Eq-11-40

Par définition, le temps de vol d’une tension purement capacitive est plus rapide en mode
commun qu’en mode différentiel ; la capacité efficace en mode commun étant plus petite et la
résistance étant la méme pour les deux modes. A I’inverse, le temps de vol d’une forme
d’onde inductive est plus important que celui d’une forme d’onde purement capacitive. En
effet, le flux magnétique bloque la propagation des porteurs de charge et augmente le temps
de vol d’un signal. La tension V. sera en conséquence observable en sortie avant Vi,, idem

pour V¢, par rapport & Vrico. Concernant les tensions inductives modales, 1’inductance
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efficace en mode différentiel est plus petite qu’en mode commun suivant la définition des
modes. Suivant notre définition de la configuration inductive, la capacité effective en mode

commun et différentiel est de méme valeur. En conclusion, Vi, sera observable avant V..

157
—\/Le

/O

tof,

0,51

$=0,4pm; W=0,4pm ;|1=5mm
tof, Ry; =71840Q/m

C41=42,6pFim ; C;;=61,26pF/m
Ly =1,46pH/m ; Ly, = 1,2pH/m

Tension de crosstalk inductive (V)

pE-11 1E-10 1,5E-10 2E-10

'VLmax I

-0,5 +
Temps (s)

Figure I1-7 : Observation des temps de vol tof, et tof, des tensions inductives en mode
commun et en mode différentiel V. et Vi, pour une configuration S =W =0.4pm avec
1=5mm, R;;,=0et C,=0.

Les équivalences Eq-11-39 et Eq-11-40 sont illustrées Figure II-8. Les figures de gauche
illustrent 1’équivalence donnée Eq-11-39 et celles de droite la relation Eq-11-40. Pour les
figures du haut, on fait varier la résistivité de la ligne en modifiant la largeur W des lignes.
Dans le cas des figures du bas, les variations se font au niveau de la longueur de la ligne et ce
pour une méme géométrie.

Les relations Eq-1I-39 et Eq-II-40 étant des relations d’équivalence, les tensions ne sont
pas completement confondues méme quand la résistance efficace de la ligne est plus grande
que la réactance efficace en mode différentiel. Pour une corrélation parfaite en mode
différentiel, il faudrait que les effets inductifs soient complétement négligeables pour que les
réflexions du signal sur la ligne soient completement atténuées. Plus la résistance efficace sera
grande devant la réactance efficace, plus Vrico €t Vo seront corrélées dans le temps. La
différence en amplitude entre les formes d’onde est nettement plus accentuée avant les temps
de propagation respectifs de chacune des tensions ; les tensions de chacune des relations
n’ayant pas les méme constantes de temps ni les mémes temps de vol. Si I’on reprend les
exemples illustrés Figure II-7, on s’apercoit que la corrélation est moins bonne de¢s lors que la
résistance diminue, que ce soit quand la longueur de ligne est plus petite (I=3mm dans cet

exemple) ou quand la largeur de la ligne augmente (W= 0.8pum).
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Figure I1-8 : Illustrations des équivalences formulées Eq-11-39 (figures de gauche) et Eq-
I1-40 (figures de droite). Comparaison pour différentes largeurs de ligne avec S=0.6pm
(figures du haut) et pour différentes longueurs de ligne avec S=0.6pm et W=0,4pm
(figure du bas).

L’évolution technologique des lignes se traduit par des couplages inductifs plus importants
avec 1’augmentation des fréquences d’horloge. Cependant, I’augmentation de la densité
d’intégration implique une diminution de la largeur des lignes [ITRS2005]. Les lignes tendant
a devenir plus résistives, la relation R >> (L, — L)o@ se vérifie pour une plus large gamme de
géométrie de ligne. La relation n’est donc plus vraie pour des longueurs de ligne petites
(hormis pour les lignes du niveau local). Ceci dit, dans de tels cas, les lignes se comportent
plus comme étant des lignes sans perte.

A noter que les exemples présentés dans la figure ci-dessus ont été simulés pour une
charge capacitive en terminaison de ligne Cp et une résistance équivalente de buffer Ri,

nulles. Suivant la valeur de Rj,, la résistance efficace globale de la ligne isolée peut étre plus
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ou moins dominante sur la réactance efficace permettant de retrouver les deux équivalences

méme pour une ligne fortement inductive ou de petite longueur.

1,2 1 1,2+

-
091 —
2 b3
[ Q
5 3
3 o
£ €
2 2
£ o061 5
] 8
[ (3
2 °
c c
5 o
.z) 'z,
o 3
o3t . C
= V/RLCo, Rin =0 VLo, Rin=0
== V/Co, Rin =0 =—\/Ce, Rin =0
= VRLCo, Rin = 100Q = V/Lo, Rin = Rin = 100Q
== V/Co, Rin = 100Q === V/Ce, Rin = Rin = 100Q
0 T T T T T " 0 T T T T T "
0 5E-11 1E-10 1,5E-10 2E-10 2,5E-10 3E-10 0 5E-11 1E-10 1,510 2E-10 2,5E-10  3E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure I1-9 : Comparaison entre les tensions Vgryico » Vo (figure de gauche) et Ve ,Vi,
(figure de droite) quand Rin = 0 et Rin =100Q ; Cy, =0,1=3mm, S = 0,6pm, W = 0,4 pm.

Que ce soit dans le domaine fréquentiel ou temporel, la relation Eq-1I-4 est applicable a

chacune des configurations du systéme soit :

Ve = %(ch Ve, ) Eq-11-41
Vi = % (VLL, -V, ) Eq-11-42
Vee = %(VRLCE —Vrec, ) Eq-11-43

Tant que R >> (L, — L), Eq-11-43 peut se réduire a partir des deux équivalences suivant :
1
Ve = v, - Eq-11-44

Par ailleurs, Eq-11-44 peut aussi s’écrire :

1 1 Ve =V, V, =V
Viie ZE(VLE _VCO)ZE(VLE Ve, +Ve, —VL0)= C 5 C L 5 L Eq-11-45

Vere =Ve + V1 Eq-11-46
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Cette dernicre équation permet alors de conclure que les tensions de bruit Vyy ¢ résultent de
la somme des effets couplés capacitifs et inductifs soit de 1’addition des tensions de bruit
capacitives V¢ et inductives V.

Des validations dans le domaine temporel sont présentées Figure II-10 pour lesquelles sont
comparées la tension de crosstalk simulée en fin de ligne victime du systéme de référence,
celle résultant de I’additivité des couplages (simulée a partir du modele découplé) et celle

résultant de la relation Eq-11-44.

0,6 T 0,6 T
’ §$=0,4pm; W=0,4pm ;|l=5mm $=0,6pm ;W =0,8um ;I=3mm
R4y =71840Q/m Ry; =35922Q/m
C41=42,6pF/m ; C;;=61,26pF/m 044 C41=53,6pF/m ; C,, = 48,6 pF/m
L4y =1,46pH/m ; Ly, = 1,2pHim ’ Ly =1,39pH/m ; Ly, = 1,09puH/m
0,4 1
—~ 0,2 ¢
s s
x x
s 027 3
; 5 o
o <
o o
S 3
c N\ c 0271
s 0 N7 T T N~ )
2 -1 1E-10 1,5E-10 2E-10 2,5E-10 “3E-10 2
o 1 044
y
e=\/RLC (modéle 2 lignes couplées) e \/RLC (modéle 2 lignes couplées)
-0,2 1 —Vc 1 —Ve
—VL -0,6 T —VL
VCHL 1 VCHL
——VRLC = (1/2)*(VLe-VCo) ——VRLC = (1/2)*(VLe-VCo)
-0,4 = -0,8 +
Temps (s) Temps (s)

Figure II-10 : Comparaisons pour une géométrie de ligne donnée entre une tension de
crosstalk Vgyc simulée en fin de ligne victime du systéme de deux lignes couplées, celle
résultant de I’additivité des effets couplés (Eq-11-46) et celle estimée en appliquant la
relation Eq-11-44 ; R, =0, C, = 0.

11.3.2 Impact des contributions inductives et capacitives sur une tension Vgc.

La superposition dans le domaine temporel de Vgic, Ve et Vi permet de déterminer quel
couplage est dominant sur 1’autre et quelles en sont les répercutions sur le comportement de

Vric. Les tensions Vric et Vg e =V +V; ne sont pas corrélables dans tout le domaine

temporel du fait du formalisme « quasi-TEM ». La principale non-corrélation a lieu dans un

intervalle de temps englobant le temps de vol. En effet, on peut observer que Vo =V +V; a
une polarité positive puisque cette derniére devient négative dés I’instant ou |V, |> V| alors

que Vgric a une polarité¢ négative (Figure I1-10). Malgré des phénomeénes d’opposition de
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phase, la corrélation entre les deux allures est bien meilleure une fois que les effets inductifs

ne bloquent plus la propagation des porteurs de charge et que la premiere réflexion du signal

sur la ligne a lieu.

0,6 1 0,6 1
$=0,4um; W =0,4pm ;I=5mm $=0,6pm ;W =0,8um ;1=3mm
R =71840Q/m Ry; =35922Q/m
Cy1=42,6pF/m ;Cy;=61,26pF/m 04 C41=53,6pF/m ; Cy, = 48,6pF/m
Lyy=1,46uH/m ;L =1,2pH/m ’ Ly1=1,39uH/m ; L, =1,09pH/m
0,4 1
P ~ 0,24
s s
x x
T 0,21 = I~
3 F 0 T Y T 1
8 8 5E-11 1E-10) 1,5E-10 2E-10
3 3
£ 9 JAN Va e 0,21
H T T Av) \‘—II:/\\/ d 0
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2 2 04l
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-0,4 4 -0,8
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Figure II-11 : Comparaisons pour une géométrie de ligne donnée entre une tension de
crosstalk Vgyc résultant de la somme de ces tensions de crosstalk capacitives et
inductives ; R;, =0, Cy, = 0.

Lorsque I’on commence a la percevoir en terminaison de ligne, la tension de crosstalk
Vrie a une polarité négative ; la tension VL ayant une polarité négative et |V, |>|Vc|.

L’amplitude de Vric diminue jusqu’a un instant t pour ensuite augmenter et avoir une polarité
positive (Figure 11-12).
—\/Le

VLo
VL

tof,

$=0,4pm; W=0,4pm ;|1=5mm
Ry, =71840Q/m

Cy44=42,6pF/m ; C;, = 61,26pF/m
Ly =1,46pH/m ;L =1,2pH/m

0 + + + —

Tension de crosstalk inductive (V)
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Figure I1-12 : Illustration d’une tension inductive V|, et de ses tensions modales
respectives Vi, et Vi,. Détermination du maximum d’amplitude Vi pax.
Configuration : S=W = 0.4pum pour 1 = Smm, R;, =0, C,, = 0.
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Cet instant correspond au premier maximum qu’atteint la tension V. On peut voir que
cette amplitude Vinmax est négative. La tension se détermine a partir des tensions modales Vi
et Vi, a partir d’Eq-11-42. La tension Vi, étant observable avant Vi., les temps de vol pour
les deux modes sont tel que : tof, > tof,. De ce fait, dans le domaine temporel, Vi a lieu a

I’instant t tel que Vi # 0 soit :
VLmax = _% VLO (t = ZOfe) Eq-II-47

Tant que t < tof;, la tension V. est nulle et la tension Vi négative suivant Eq-11-46. Méme
si les effets inductifs sont diminués en mode différentiel, les réflexions du signal sur la ligne
subsistent toujours méme en étant fortement atténuées. Par conséquent, I’amplitude maximale
Vimax N’est pas forcément atteinte a tof.. Par contre, ’erreur faite sur I’estimation de
I’amplitude maximale en supposant I’expression vraie est assez faible (inférieure a 10%).
L’hypothese formulée Eq-11-48 reste viable pour la détermination du maximum. Par ailleurs,
le flux magnétique induit ne bloque pas totalement la propagation des porteurs de charge.
Ainsi, ’amplitude Vi n’est nulle qu’a I’instant t = 0 et est égale a une tension &€ pour € tres
faible jusqu’a tof.. A I’instant tof., le flux magnétique ne bloque plus la propagation des
porteurs se traduisant par un pic de tension auquel s’ajoute la premiere et la plus intense

réflexion de I’onde. Ce pic de tension étant aussi observable sur la tension de crosstalk Vgic.

1,571 1,21
——VRLC=VC+VL
—_—VL
—\/Le
——VRLC=VC+VL
11 08 T —_—V/L
s s —VLe
= $=0,4pm; W=04pm ;1=4mm x
2 Ry = 71840Q/m g Ry = 100000Q/m
3 Cyy = 42,6pF/m ; Cy, = 61,26pFim @ Cy4 = 45pFim ; C,, = 45pF/m
G = L= 5 1 Ly = 1uHim ; Ly, = 0,8uHim
6 057 Liy=1,46pH/m ; Ly, = 1,2uHim G 04 1 12
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s 5
e ©
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Figure I1-13 : Illustration de ’impact de V. au niveau des allures de V, et Vg1 c quand :
VL est en régime pseudo-oscillatoire avec phénoméne de résonance (figure de gauche) et
VL. en régime pseudo-oscillatoire sans phénoméne de résonance (figure de droite).

-82-



Description du modele analytique pour la caractérisation des tensions de crosstalk.
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Figure I1-14 : Illustration de ’impact de V. et de V¢, au niveau de I’allure de Vgrc
quand : Vi, est en régime pseudo-oscillatoire avec phénoméne de résonance (gauche) et
VL. en régime pseudo-oscillatoire sans phénomeéne de résonance (droite).

Dans le cas de la tension Vi, les effets inductifs en mode différentiel sont trés faibles

(L,=L,-L,) al'inverse du mode commun (L, =L, +L,,). Si le couplage magnétique est

trés important, I’inductance efficace en mode commun sera tres élevée et celle du mode
différentiel négligeable rendant la réponse Vi, assimilable a une réponse RC.

En conclusion, la tension inductive Vi (et par finalit¢ Vgic) suit I'allure de Vi, cette
derniere étant caractérisée par son facteur de propagation m.. La tension Vi peut étre soit
amortie, soit pseudo-oscillante avec ou sans résonance. Pour Vgic, cette observation est
vérifiable a I’aide de I’équivalence Eq-1I-40 et de la relation Eq-11-44; V¢, augmentant
progressivement suivant une constant de temps t, pour ensuite atteindre et se maintenir a une

valeur finale Vin donnée.

.4 Description du modéle analytique.

11.4.1 Les méthodes de réduction d’ordre.

Les méthodes de réduction d’ordre ont pour but de minimiser le degré de complexité d’un
systeme tout en essayant de conserver ses propriétés entrée-sortie ; c'est-a-dire que le modele
issu de la réduction d’ordre doit avoir des performances idéalement identiques ou au mieux
comparables a celles du modele de référence. Une des finalités des méthodes de réduction

d’ordre est de réduire les temps de simulation de structures complexes. Il est important que
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ces méthodes, dans le cas des circuits digitaux, préservent certaines propriétés des systémes
(stabilité et passivité) ou certaines caractéristiques temporelles ou fréquentielles (gain du
systéme, valeur initiale de la réponse observée) et qu’elles conservent des parametres
directement liés au modele d’origine (dans le cas d’un systéme de ligne d’interconnexions,
cela peut €tre la géométrie ou la longueur de la ligne) [DANO4].

La plupart des méthodes de réduction d’ordre proposées dans la littérature sont
numériques et reposent sur un ensemble de procédures et d’algorithmes de minimisation.
Parmi ces méthodes sont dissociées deux classes principales : les méthodes utilisant des
modeles rationnels (ordre du systéme fini) et celles utilisant des modéles irrationnels (ordre
infini).

La premicre catégorie est la plus présente dans la littérature. Elle a comme point de départ
un mode¢le électrique du systéme. Dans le cadre des lignes d’interconnexion des circuits
VLSI, le modéle électrique d’origine est basé sur I’approche PEEC et des équations d’état
décrivant le systeme. Le modele issu de la méthode de réduction d’ordre est alors lui aussi un
modele ¢électrique, voir analytique.

A titre d’exemple, les auteurs de [DINO3] rameénent via leur algorithme des arbres
d’horloge RC en une simple capacité efficace. L’algorithme est décrit suivant des expressions
analytiques traduisant par exemple le passage de n lignes a n-1 ligne ou bien encore la
détermination d’une valeur efficace de la résistance de ligne qui, associée aux capacités de
couplages de masse et interligne, permet la détermination de la capacité efficace... Cette
méthode de réduction d’ordre a pour but d’évaluer la tension de crosstalk en sortie d’une ligne
victime comprise dans un arbre d’horloge parmi un nombre fini de ligne ; les lignes coupables
¢étant réduites en regard de la ligne victime qui sert de ligne de référence et la derniére ligne a
étre réduite. Des travaux similaires sont réalisés dans [MEIO3] sauf que les arbres sont ici
constitués de lignes RLC et que les auteurs incluent dans leur algorithme les effets de peau.
La plupart de ces méthodes s’appuie pour décrire les équations d’états sur une application de
type MNA (Modified Nodal Analysis). Parmi les méthodes de réduction d’ordre utilisant cette
application, on peut citer les algorithmes les plus connus comme PRIMA (qui permet une
conservation de la stabilité et de la passivité du systeme), RICE ou bien encore AWE
[RAT94] [ODA98] [GAL02] [HEYO06] [TELO7]...

L’avantage des méthodes utilisant un modele rationnel est la préservation de certaines
caractéristiques du systtme comme la passivité. En revanche, leur inconvénient est
directement li¢ au modele d’origine. En effet, le modele électrique des lignes PEEC est déduit

a partir du formalisme « quasi-TEM » qui n’est qu’une représentation approchée d’un réseau
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d’interconnexions. Comme en plus I’extraction des inductances mutuelles s’avere tres
complexe, le modele réduit peut étre peu précis suivant les hypotheéses faites lors de la
description du modéle d’origine.

La deuxiéme classe de méthode de réduction d’ordre permet le traitement de systémes
d’ordre infini (irrationnels) ou de systémes dont le comportement n’est connu qu’a certaines
fréquences. Ainsi, le point de départ de telles méthodes n’est pas basé¢ sur une description
¢lectrique du systeme. L une des approches développée dans la littérature est la méthode de
«vector fitting », dont le principe est énoncé dans [GUS99]. Elle permet de passer d’un
modele irrationnel & un modele rationnel via 1’association d’une fonction admettant une
approximation rationnelle a la fonction décrivant le comportement du systeme. La méthode de
réduction d’ordre proposée par le LEST, qui est une méthode de réduction d’ordre via
I’utilisation des fonctions de Laguerre et de Kautz et qui a constitué le travail de these de
Mihai Telescu, fait partie de cette seconde classe. Cette derniére permet de pouvoir prendre en
compte durant la modé¢lisation des lignes leurs possibles discontinuités ainsi que les effets de

proximité et de peau [TELO6] [TELO7].

11.4.2 Passage d'un systéme découplé distribué a un systéme localisé.

Le mod¢le analytique proposé dans cette thése a pour but de ramener le systeme découplé
distribué, issu du découplage d’un systéme distribué symétrique de deux lignes couplées, a un
simple systéme localisé décrit par un jeu de parametres ¢€lectriques €quivalents en utilisant
une méthode de corrélation. La méthode de corrélation a donc pour but de permettre
I’évaluation des tensions de bruit a partir de combinaisons d’expressions analytiques du 1% et
du 2™ ordre. Par finalité, cela suppose que 1’on puisse passer directement du systéme distribué
de référence au systeme localisé via la connaissance des parameétres électriques efficaces.

Cette méthode de corrélation est uniquement assimilable a une méthode de réduction
d’ordre par abus de langage. La corrélation repose sur une modification des caractéristiques
du systeme localisé pour tendre vers le comportement du systéme distribué¢ alors qu’une
méthode de réduction d’ordre est basée sur une application MNA et un algorithme de
réduction permettant le passage du systéme distribué au systéme localisé. Il s’agit donc d’un
procédé inverse. On peut parler de réduction uniquement parce que les caractéristiques d’une
tension de bruit d’un systéme d’un ordre n peuvent étre évaluées par des expressions du 1 et

du 2™ ordre.
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Figure I1-15 : Illustration du passage d’un systéme symétrique distribué de deux lignes
couplées a un systéme RLC localisé permettant d’évaluer une tension de crosstalk a
partir de ses tensions modales. Réduction de I’ordre du systéme distribué découplé pour
parvenir a la description d’un systéme localisé modal.

Pour assimiler la réponse en sortie du systéme découplé a celle du systeme localisé, il faut
déterminer les valeurs équivalentes des parameétres électriques du modéle localisé. Le mode
propagé n’entre pas en jeu dans la corrélation des deux systémes puisque ce dernier est défini

suivant des valeurs spécifiques que prennent les parameétres électriques du modele découplé.

[1.4.3 Corrélation entre un systéme découplé distribué et un systéme localisé en RC.

Dans un premier temps, on considere que les systémes découplé et localisé sont décrits en
RC et que la charge Cy ainsi et la résistance R;, sont nulles. Soit Regr et Cegr (respectivement
Req et Ceq) les composantes électriques du modele distribué découplé (respectivement du
modele localisé¢) pour lesquelles sont assignées des valeurs quelconques. On observe en
terminaison de chacun des modeles les tensions capacitives Vcesr €t Veeq. Initialement, on
suppose les paramétres des deux lignes sont identiques soit Refr = Req €t Cegr = Ceg.

La figure suivante montre la comparaison entre les deux tensions Vcefr €t Veeq simulées
pour un échelon de tension LH allant de 0 a une tension Vi, = 1V ; les parameétres des lignes
sont quant a eux égaux a Resr = Req = 250Q et Cegp = Ceq = 6751F.

On voit sur cette derniere que les tensions ne sont pas corrélables. On s’apercoit d’ailleurs
ici de I’erreur qu’engendre I’utilisation d’un modele localisé au lieu d’un modele distribué
dans la prédiction de I’amplitude et des délais de propagations des signaux transmis a travers

une ligne.
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Figure II-16 : Comparaison entre une tension capacitive observée en fin du modele
localisé Vc.q et celle observée en terminaison du systéme découplé V cs.

Si I’on observe les deux formes d’onde, on peut observer que ces deux derni¢res n’ont pas
le méme temps de montée t,, (évalué entre 10% et 90% de la valeur finale en sortie). Si I’on
peut calculer le temps de montée du systéme localisé (€gal a 2,2t avec t la constante de temps
du systéme), le calcul du temps de montée de la structure distribuée s’avére trop complexe.
Des simulations sous SPICE ont été réalisées afin de comparer les temps de montée de Vegr et
Vceq Suivant un rapport tel que tmeg/tmeq pour diverses valeurs de résistance et de capacitance.

Certains résultats sont présentés dans le tableau ci-apres.

Reg () | Coq (fFF) | Teq (ps) | tmeg/tm, | tofe (ps)
50 600 30 0.416 3.16
100 600 60 0.416 6..5
200 500 100 0.421 11.3
600 200 120 0.413 12.3
300 800 240 0.42 25

1200 400 480 0.42 50.8

Tableau II-1 : Illustration de certains résultats de simulation : rapport entre les temps
de montée du systéme distribué découplé et du modele localisé et indication de la valeur
du temps de vol du systéme découplé. Resy = Req et Cer = Ceq , Rin =0 et Cr, = 0.

Pour I’ensemble des simulations réalisées, le rapport tmer/tm.q varie entre 0,41 et 0,43.
Ainsi, on considére un rapport moyen de 0,42. Si le rapport entre les temps de montée des
deux systemes est de 1’ordre de 0,42, on peut supposer que ce rapport est aussi vrai pour les
constantes de temps. Pour que les deux systémes aient la méme constante de temps, les

parametres électriques de chacun des systemes doivent étre décrits suivant :
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Req = 042Reﬁf Ceq ZCeﬁ Eq'II-48
soit tel que :
Roy =Ry C,,=042C, Eq-11-49

Pour la suite de 1’étude, les parametres équivalents seront décrits suivant Eq-11-49. Si on
reprend 1’exemple illustré Figure 11-16 et que I’on décrit le systéme localisé suivant I'une des

deux relations précédentes, alors on observe en sortie les tensions présentées ci-apres.

1,2 1
At = tof (VCeff)
1 9 /
S 081
2
.‘5
8
S 0,6
o
c
2
2
¢ 0.4 1
-
e/ Ceff
0,2 1 ——VCeq : état initial
==\/Ceq : modification de la constante de temps
0 T T T T T 1
0 5E-11 1E-10 1,5E-10 2E-10 2,5E-10 3E-10
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Figure II-17 : Comparaison entre la tension capacitive observée en terminaison du
systéme découplé Vcir et celle observée en fin du modéle localisé Vc,q aprés avoir
modifié la constante 1., de temps du systeme.

Si les deux formes d’onde ont désormais le méme temps de montée, on remarque que la
forme d’onde localisée est en avance d’un intervalle de temps At par rapport a la réponse
distribuée ; cet intervalle correspondant au temps de vol du systéme découplé nécessaire pour
que I’ensemble des capacités du systeme puissent se charger. Vu que certains porteurs de
charge peuvent se propager avant d’atteindre le temps de vol, la tension en sortie n’est pas
nulle mais égale a un faible ¢ (sauf uniquement lorsque t = 0). On estime alors le temps de vol
par extrapolation de la partie linéarisée de Vceq. En comparant les valeurs des temps de vol
estimées par simulation SPICE avec les valeurs de la constante de temps du modéle localisé,

on voit alors que 1’on peut quantifier le temps de vol (désigné par At.q) suivant la relation :

At = Peq —M

=9 Eq-11-50
“ 10 10 1
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Une fois le décalage temporel appliqué a la forme d’onde localisée, les formes d’onde des

systémes localisé et découplé sont enfin corrélées.

Tension capacitive (V)
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0,8 4
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0,2 4

—\/ Ceff
———VCeq : modification de la constante de temps

==\/Ceq : modification de la constante de temps + décalage temporel

T T T T 1

1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10
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Figure I1-18 : Corrélation entre la tension capacitive observée en terminaison du
systeme découplé Vi et celle observée en fin du modéle localisé Vceq apres avoir
modifié la constante 1.y de temps du systéme et appliqué le décalage temporel.

Les tensions d’entrée appliquées jusqu’ici pour la corrélation sont des échelons en tension.

On considére toujours que le modele localisé est attaqué par un échelon de tension Vi, = 1V

mais que la tension en entrée du systéme distribué est définie par un temps de transition t..

Dans la figure suivante sont présentées trois tensions de sortie Ve obtenues pour différents

temps de transition.

Tension capacitive (V)

1,2 1

0,8

0,6 4

0,4

0,2

0

= VCeff_tr = Ops
——— VCeff_tr = 20ps
——— VCeff_tr = 50ps
——— VCeff_tr = 100ps
T T T T 1
1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10
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Figure II-19 : Tension capacitive V¢t lorsque la tension d’entré est définie suivant
différentes valeurs de temps de transition t,. Configuration : R = 5009, C.= 400fF.
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Quand le temps de transition augmente, les fronts des tensions appliquées sont beaucoup
plus lents. Les délais de propagation augmentent tout comme les temps de vol dans le cas du
systeme distribué ; les capacités mettant davantage de temps a se charger. Le comportement
linéaire de la réponse n’est observable seulement qu’une fois 1’ensemble des capacités
chargées. Du coup, le slew rate de la réponse augmente progressivement au fur et a mesure
des charges des capacités. Par conséquent, si le temps de charge est trop important, alors il
devient difficile d’estimer avec précision le temps de montée du systeme distribué ainsi que le
temps de vol (illustré Fig-II-23 pour t. = 100ps). Le temps de montée doit donc étre évalué
pour des temps de transition tels que la linéarité¢ de la forme d’onde soit observable dés lors
que celle-ci ait atteint 10% de la valeur finale. Quelque soit t;, le temps de montée de Vcesr
reste le méme. Seul le temps de vol est affecté par le temps de transition. A partir de la
relation Eq-11-49, on déduit des temps de vols extrapolés la contribution de t,. L expression du

décalage temporel devient alors :

Teg  ReyCop L

A, =—2 = -
“ 10 10 2

Eq-11-51

La figure suivante illustre la comparaison des tensions Vg €t Veq apres corrections pour

les exemples exposés Figure 11-19.

1,2 1
14
S 0384
.g —— VCeff_tr =0ps
-‘5 —— VCeq_tr =0ps
§ 0,6 - —— VGeff_tr = 20ps
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B —— VCeq_tr = 50ps
=4 4
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Figure II-20 : Comparaisons entre les tensions capacitives Vcerr et Vceq une fois la
méthode de corrélation appliquée lorsque la tension d’entrée est définie suivant
différentes valeurs de t,. Configuration : R = 5009, C.= 400fF.

La corrélation entre Vcerr €t Vceq €5t moins précise quand t, est élevé a cause du temps de

vol du systéme distribué. Néanmoins, on peut observer que méme dans le pire cas (illustré sur
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les deux derniéres figures pour t. = 100ps), les allures des deux formes d’onde sont largement
corrélées dans le domaine temporel. Cette derniére reste donc suffisante pour que 1’on puisse
¢évaluer les caractéristiques des tensions de crosstalk nous intéressant.

La méthode de corrélation a été pour le moment appliquée dans le cas ou les deux systémes
décrivent simplement une ligne de transmission. Afin de décrire complétement le modele
analytique, on considére que les lignes des deux systémes sont attaquées par une résistance de
buffer équivalente Ry, et terminées par une charge capacitive Cg.

La correction de la constante de temps et le décalage temporel correspond au passage du
modele distribué au modele localisé, soit au caracteére distribué des ¢léments passif contenus
dans les cellules ¢lémentaires. La distribution est différente des lors que sont considérées Rj,
et Cr. Dans le modéle localisé, Rj, est en série avec Req et Cp est en parallele avec Ceq. Dans le
modele distribué, Cy. est en parallele avec la capacité Cer de la derniere cellule élémentaire et
Riy en série avec la résistance R de la premiére cellule élémentaire. La charge capacitive Cp
est trés faible voire négligeable devant la charge capacitive de la ligne. En revanche, la
résistance d’entrée Rj, peut étre inférieure, comparable ou supérieure a la résistance propre de
la ligne nécessitant de prendre en compte son impact sur les performances de la ligne. Pour

déterminer 1I’impact de Ri,, on cherche a établir deux expressions analytiques de la forme :

Coy =0.42C 5 (1+x) Eq-11-52
R,;C
o= %(l )+ % Eq-11-53

pour lesquelles x et y sont des termes devant respectivement traduire I’influence de Ri, sur
la correction a apporter sur la valeur de la capacité équivalente et sur le décalage temporel.

On définit un rapport traduisant I’impact de Rj, sur la résistance totale du modé¢le localisé
selon R, /(R;, +R,,) tel que x = (R, /(R;, + R,,)) ety = f(R;, /(R;, + R

¢q))- Pour différentes

valeurs de Rj, et Req et en appliquant en entrée un échelon de tension d’amplitude Vi,, on
procede a nouveau sous SPICE a la comparaison des temps de montée des formes d’onde
localisées et distribuées et 1’on estime par extrapolation les temps de vol de la tension
distribuée. A titre d’exemple, les figures suivantes présentent les évolutions du terme correctif

appliqué a Cq et du décalage temporel en fonction du rapport résistif pour Cefr = Ceq = 600fF.
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Figure 11-21 : Evolution du terme correctif appliqué a C,q (figure de gauche) et du
décalage temporel At.q (figure de droite). Figure de gauche : R;, variable et R.q = 100€2.

Figure de droite : R;, = 100Q et R, variable.

On parvient finalement & déterminer la valeur de x et y définies par

x=y=1,2Rin/(R,-n +R,,) d’ou:

R.
C,, =042C, 4| 1+1.2——"— Eq-11-54
eq eff{ R, + Reﬁ’}
R, C R, t
At,, = S/ 12— |4+ Eq-1I-55
10 Ry, + Ry 2

Si on calcule le terme correctif et le décalage Ateq suivant les deux relations précédentes,

alors on obtient les comparaisons illustrées Figure 11-22.
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Figure I1-22 : Comparaison entre les valeurs du correctif appliqué a C.q (gauche) et a
Atq (droite) simulées sous SPICE et calculées suivant Eq-11-54 et Eq-II-55. Figure de
gauche : R;, variable et R, = 100€2. Figure de droite : R;, = 100Q et R, variable.
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Selon la relation Eg-I1-54, la constante de temps du systéme localisé est alors définie par

I’expression analytique :

J+CLJ
eff

R.
Tog =Ry + Royy {0.42(@{1 Hl2——i

Eq-11-56

Les exemples ci-dessous illustrent la corrélation entre les tensions capacitives distribuées

et localisées lorsque 1’on fait varier la résistance Ri, et lorsque I’on considere que la tension

en entrée est un échelon en tension ou un front caractérisé par un temps de commutation t, de

50ps d’amplitude Vi, = 1V. Les parametres de la ligne sont Regr = 250Q et Cegr = 250fF. La

capacité de charge Cy, est quand a elle égale a 5fF.
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Figure 11-23 : Comparaisons entre les tensions capacitives Vcer et Vceq pour différentes
valeurs de résistance d’entrée R;,. Configuration : Reg = 25092, Cr= 250fF.

Figure de gauche : t, = Ops. Figure de droite : t. = 50ps.

En conclusion, suivant la relation Eq-II-45, on est capable dans le domaine de Laplace

d’écrire, a partir de la méthode de corrélation et du modele localisé, la fonction de transfert

d’une tension de crosstalk capacitive d’un systéme symétrique de deux lignes couplées.

He(s)=

Ve (9)-Ve, (s) o

At,s

e

—At,s

o

2V (s)

-03 .

1+ R, Cop. 1+ Reg Ceq.

Eq-1I-57
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Cette dernicre relation s’écrivant dans le domaine temporel :

Ve, 0-Ve,, ©)
2

Ve ()= Eq-11-58

et qui correspond a la combinaison de deux expressions analytiques du 1 ordre telles que :

t=A

[ té’q(e,o) ]
Teg
Ve  (O)=V,|1-e ' Eq-11-59

€q(e,0)

pour lesquelles les expressions analytiques des constantes de temps et des décalages

temporels sont décrites suivant :

R.
Too (R, + R) 0,42C, | 1+12—1 |4+ C Eq-11-60
eqe—( in { g{ Rl'n +RJ L:| q
7o, (R, +R) 0,42(C, +2C, | 1+12 Ru |, C, Eq-11-61
0= & R, +R
RC R.
At,, =—2]1+12—"2— |+ I Eq-11-62
%10 R,+R) 2
R(c, +2C,,) R, ¢
At,, = 1+12—2— |+-X& Eq-11-63
o 10 R,+R) 2

A titre d’exemple, des comparaisons sont présentées ci-apres entre les tensions de crosstalk
V¢ simulées sous SPICE en terminaison de la ligne victime du systéme de référence et les
tensions Vceq obtenues a partir de la relation Eq-II-58. De nombreuses validations ont été
réalisées pour un large ensemble de géométries de ligne typiques ou pire-cas ainsi que pour
des valeurs de parametres €lectriques théoriques afin de montrer que le modele analytique est

utilisable pour un large panel de valeurs de parametres électriques.
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Figure I1I-24 : Comparaisons entre les tensions de crosstalk capacitives V¢ obtenues par
simulation sous SPICE et V¢4 calculée suivant I’expression analytique Eq-11-58 a partir
du modéle localisé. Figure de gauche : comparaisons pour trois géométries différentes ;
I =5mm, R;, = 1002, Cy, = 5fF, t, = Ops. Figure de droite : variation de R;,,

S =W =0,6num, Cr, = 5fF, t, = 40ps.

Les wvaleurs des composants passifs des différentes géométries utilisées pour les

comparaisons Figure 11-24 sont listées dans le tableau suivant.

S(um) | W(um) | Ry (/m) | Cy (pf/m) | Cy; (pf/m)
04 0,4 71840 426 42,6
0,6 0,6 47895 49,2 46,7
0,6 0.8 35922 53,6 486
0,8 0.4 71840 46,3 35,1

Tableau I1-2 : Valeurs des parametres électriques utilisés pour I’illustration des
résultats Figure 11-24.

Méme si elles ne sont pas complétement confondues dans I’ensemble du domaine

temporel, la tension de bruit Vceq permet de retrouver avec un trés bon degré de précision

I’allure de V. Pour les exemples illustrés ci-dessus, 1’erreur faite sur les maxima d’amplitude

est inférieure a 3%. En revanche, si les maxima d’amplitude des deux formes d’onde sont

assez proches, les instants ou ils se produisent ne sont pas singuliérement les mémes. Vu que

les tensions de bruit distribuées et localisées résultent

de la soustraction des tensions

modales, un écart d’amplitude méme faible (Figure I1-23) entre les deux formes d’onde peut

avoir une incidence sur I’erreur en amplitude (Figure 1I-24 a gauche pour S = W = 0.4um).

Cependant, le degré de précision est tel que ces différences n’engendrent pas d’erreurs
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importantes dans 1’évaluation des caractéristiques de V¢ (dont les expressions seront données

Chapitre III).
[1.4.4 Corrélation « systeme découplé distribué / systéeme localisé » : effets inductifs.

[1.4.4.1 Détermination des paramétres équivalents du systéme localisé.

Afin d’évaluer une tension de crosstalk inductive Vi a partir du modele localisé,
I’inductance est introduite dans les systemes distribués découplés et localisés. Les deux
systemes sont alors décrits en RLC impliquant que le systéme localisé est maintenant du
second ordre. Le gain d’un filtre du 2™ ordre est défini, dans le domaine de Laplace et quand

un échelon en tension est appliqué en entrée, suivant :

Gy

2
1+2mp+[pj
@ 2

G(p) = Eq-11-64

Ici, le gain statique Gy du systeme est égal a 1. Le coefficient m correspond au facteur

d’amortissement et wo a la pulsation propre du filtre ; ces deux derniers s’écrivant :

1

wp = — Eq-11-65
T TC q

m=_L _R IC Eq-11-66
20 2V1L

Suivant la valeur du facteur de propagation, le systéme peut fonctionner en régime amorti,

critique ou pseudo-oscillatoire. Quand m < 1/ V2, 1a capacité du systéme entre en résonance a

la pulsation @, = w,V1—-m?* . La résonance se traduit par des dépassements successifs avec

pseudo-oscillation pour lesquelles un temps de compensation est nécessaire afin que ces
derni¢res soient atténuées et que la tension de sortie se stabilise a sa valeur finale. Pour un

faible facteur amortissement, I’amplitude maximale du 1° dépassement peut atteindre jusqu’a
60% de la valeur de I’échelon en tension appliqué en entrée. Quand 1/ V2 <m<1, le systéme

est toujours en régime pseudo-oscillatoire mais il n’y a plus de phénoméne de résonance. On

parle alors de régime pseudo-oscillatoire sous-critique et on observe alors plus qu’un unique
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dépassement de faible amplitude. Lorsque m = 1, le dépassement est nul et le systéme est en
régime critique. Enfin, dés lors quem>1, le systéme est en régime amorti et les effets
inductifs tendent a devenir négligeables. Plus m est grand, plus la réponse devient assimilable
a celle d’un systéme du 1* ordre. Bien que le systéme découplé soit d’un ordre supérieur a 2,

les tensions inductives Vi percues en sortie du systeme répondent aux critéres de chacun

des régimes de fonctionnement.

1,8 q

—m=0,14
——m=0,28
——m= 0,56
1,5 1 —_—m=07
—m=1
m=2,8
1,2 1
= | /7N
= J y4
3 0.9 \\_/
> -+
0,6 \./
0,3 4
0 t t 1
0,00E+00 2,00E-07 4,00E-07 6,00E-07

Temps (s)

Figure I1-25 : Evolution de la tension de sortie d’un filtre RLC dans le domaine
temporel pour différentes valeurs du facteur d’amortissement m.

0,8 4

Tension inductive VLeff (V)

0,4 4
= Configuration initiale régime pseudo-oscillatoire
= 2xR11, régime pseudo-oscillatoire sous-critique

w2 ,4xR11 et L11/3, régime amorti

0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10
Temps (s)

Figure I1-26 : Tensions inductives Vi observées en fin du systéme distribué découplé.
Configuration : 1 = Smm, Ry; = 5000022/m, C;; = 45pF/m, L;; = 1,5pH/m,
L12 = 1,25uH/m, Rin = 0, CL = 0, tr =(.
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Si mefr et meq sont les facteurs d’amortissement des systemes distribués et localisés, alors la

corrélation des deux systémes suppose que:

Req Ceq
Moy SMeg =— =17 Eq-11-67

L,

Dans le cas d’un systéme RC, on a vu que la premiére étape consistait a une modification
de la constante de temps du systéme localisé via la capacité équivalente Ceq. Intrinsequement,
cette premicre correction correspond a une modification de I’'impédance et du facteur de
propagation du systéme constitué uniquement d’une partie réelle. Dans le cadre d’un systéme
RLC, I'impédance et le facteur de propagation sont constitués d’une partie réelle et d’une

partie imaginaire et définis selon :

Ry + joL,,
Zog=Zoy=———"7 Eq-11-68
: JaCq

Ve =7eq =y|(Reg + JOL)JC o Eq-11-69

Dans le cas d’une description RLC, la relation Eq-11-48 n’est plus applicable. L’ impédance
¢tant constituée d’une partie réelle et imaginaire, la correction pour le passage
distribué/localisé doit pouvoir se faire sur ’ensemble de 1I’impédance. Une modification de
Re¢q n’entraine qu’une modification de la partie réelle alors qu’une correction sur Ceq modifie
I’ensemble de I’impédance.

Pour vérifier si la précédente définition de C.q est valide (Eq-I1I-49), des comparaisons
entre les formes d’onde distribuées et localisées ont été réalisées pour les trois régimes en
négligeant la résistance Rj, et la capacité de charge Cy. D’autres validations ont ét¢ faites pour
Rin et Cp non nulles afin de déterminer si le rapport résistif, traduisant la distribution de Ri,
sur toute la longueur de ligne et déterminé pour le systeme RC, était toujours viable pour la

description du systéme RLC. Au final, il en résulte que le modéle localis¢ est décrit suivant :

Ly =Ly Eq-11-70
Riney = Ringy =Rin Reg =Ry Eq-11-71
Rineff
Ceq = 0’42C€ﬂ 1 + 1,2m CLeq = CLejf = CL Eq-II—72
iy e
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Suivant cette définition des parameétres ¢électriques du modéele localisé, I’expression du

facteur d’amortissement ou du coefficient de qualité est é¢gal a :

, +Reﬁ‘))]+CL

ingy ingg

= - 9 Eq-II-73
2Qeq 2

) | Ry +R, [042C,M+12+ (R, AR
meﬁf = meq =

Loy

[1.4.4.2 Définition des domaines de fonctionnement pour I'évaluation de At.

Dans le but de déterminer 1’expression analytique du décalage temporel, on considére qu’il
est défini a la fois par le terme traduisant le temps de charge des capacités (Eq-I1I-55) et par un
autre terme désignant le délai de propagation dii au blocage des porteurs de charge par
I’inductance.

L’inconvénient majeur dans la corrélation des deux systémes est I’estimation du temps de
vol nécessaire pour commencer a observer la réponse Vi L’inductance bloquant la
propagation des porteurs de charge et empéchant la charge des capacités, le délai devient plus
grand quand I’inductance augmente. Dés que ’inductance ne bloque la propagation des
porteurs, les capacités se chargent pour un temps de montée trés bref se traduisant au niveau
de la réponse par un premier pic de tension (fort slew rate). De plus, a ce pic de tension
s’ajoute la premicre et la plus intense réflexion du signal. Il devient alors difficile de
déterminer une expression précise du temps de vol qui puisse étre applicable a ’ensemble des
régimes de fonctionnement (Figure 11-26).

On definit pour cela trois domaines dans lequel mer peut €tre compris: m,; >1

correspondant au domaine dans lequel la réponse est assimilable a celle d’un systeme RC et

qui inclut par ailleurs le régime critique, 0,625 <m,; <1 pour lequel le systéme est en régime
pseudo-oscillatoire sous-critique pour un dépassement allant jusqu’a 8% de la tension finale et
enfin m,; < 0,625 pour lequel le systéme est en régime pseudo-oscillatoire avec apparition du
phénomene de résonance et des dépassements successifs autour de la valeur finale.

On a vu que la valeur limite pour laquelle le systéme passe d’un régime pseudo-oscillatoire
sous-critique a un régime pseudo-oscillatoire avec résonance est égale a 1/ J2~0,707 . Cette

redéfinition est due a deux raisons.
Premiérement, quand mgs = 0,707 (correspondant a un facteur de qualit¢ Q de 0,7), la
capacité tend a atteindre sa fréquence de résonance propre mais le systetme est encore en

régime pseudo-oscillatoire sous-critique. Quand mes est compris dans 0,625 , 0,707], le
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systéme est en pseudo-oscillation mais 1’amplitude du 1* dépassement est si peu importante
que les maxima d’amplitude des dépassements successifs autour de la valeur finale sont assez
faibles pour ne pas dire négligeables. Ensuite, méme en s’atténuant au fur et a mesure de leur
propagation entre les extrémités de la ligne, les réflexions qui s’ajoutent au signal transmis
subsistent et il est difficile d’estimer si les dépassements observés sont dus a la réponse propre
du systéme ou aux oscillations liées aux réflexions. La tension inductive en rose Figure 11-26
correspond a la réponse donnée par le systeme distribué quand mesr = meq = 0,66. A I'inverse,

quand m,; <0,625, "amplitude des dépassements successifs est telle qu’il est possible de

dissocier ces oscillations de réponse propre de la structure.

11.4.4.3 Détermination des expressions de At et de Vien(t) quand m,; >1.

Le décalage temporel est d’abord évalué en fonction des parametres électriques propres a
la ligne en considérant comme nulles Ry, et Cp. puis en fonction du temps de transition t.. Dans
ce domaine, les effets inductifs sont négligeables et les réflexions sur la ligne sont largement
atténuées, notamment pour d’importantes valeurs de megr. Hormis pour des valeurs de megr trés
proche de 1 ou l'inductance commence a bloquer la propagation des porteurs et pour
lesquelles la pente de la réponse est trés rapide, le temps de vol est principalement li¢ au
temps de charge de 1’ensemble des capacités de la ligne et ’on arrive alors a dégager du

temps de vol mesuré par simulation la contribution inductive de la contribution capacitive.

1,2 1 1,2 4
- pa— P - o N
1 I 1 —
&
—— VLeff configuration 1 /_'
— / —
> 0,8 4 y —— VLeq configuration 1 > 0,8 V4
g / —— VLeff configuration 2 g
'43 / VLeq configuration 2 43
3 06 —— VLeff configuration 3 3 06 / —— meff = 2,08 ; VLeff
4 / 4 - .
£ " —— VLeq configuration 3 g7 / meff =2,08; Vieq
S / c —— meff = 1,43 ; VLeff
o / ° meff = 1,43 ; Vieg
g g ——meff = 1,02 ; VLeff
{ meit = N €l
o 4 @ 4 ,02;
= 0,4 / [l 04 — meff = 1,02 ; VLeq
configuration 1 : R , =600Q, G, = 300fF, L, = 2,64nH m,, =2,08 : R, =600Q, C,, = 300fF, L, = 2,64nH
0,2 1 configuration 2 : R , = 6000, C,, = 225(F, L, = 2nH 0,2 1 My, =143 Ry, = 5500, C,, = 250fF, L, = 4nH
configuration 3 : R, = 400Q, C,, = 400fF, L, = 1,56nH m,, =1,02: R, =400Q, C,, = 200fF, L, = 3,2nH
0 T T T T 1 0 T T T T 1
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10 0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure I1-27 : Comparaisons entre les tensions Vi et Vieq aprés application de la
méthode de corrélation pour R, =0, Cy, =0, t. = 0. Figure de gauche : m; = meq = 2,08.
Figure de droite : variation du coefficient de qualité/facteur d’amortissement.
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1,2 1 1,2 1
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Figure I1-28 : Comparaisons entre les tensions Vi et Vieq aprés application de la
méthode de corrélation pour R;, = 0, C;, = 0 pour différents t,.
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Figure I1-29 : Comparaisons entre les tensions Vi et Vieq aprés application de la
méthode de corrélation pour différentes valeurs de R;,, Cy, = 5fF, t, = Ops.

On voit que dans le cas ou le systéme tend a atteindre le régime critique, la corrélation
entre les deux formes d’onde est moins précise a cause des oscillations et du temps de vol
induit par le blocage des porteurs par 1’inductance. Néanmoins, la précision reste acceptable
pour évaluer Vi avec seulement le systeéme localisé. Avec des temps de transitions plus
larges, les spectres des signaux sont réduits diminuant les composantes hautes-fréquences. En
conséquence, les effets inductifs diminuent (Figure 11-28). Dans le cas du régime amorti, cette

diminution n’a de réel impact que sur les réflexions du signal (déja largement atténuées).
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Afin de prendre en compte dans I’expression analytique de Aty la distribution de Req en

regard de la résistance d’entrée Rin, on vérifie si le rapport résistif 1,2R,,/(R;, +R,,)est

applicable a chacun des termes de I’expression quand Ry, est non nulle (Figure 11-29).

Finalement, I’expression du décalage temporel est définie suivant :

m

1 R, t
A, =R Cop— L. Cor | 14120 | Ir Eq-I1-74
eq 10( eff ™ eff eq ~eff { R +Reffj 2 q

En conclusion, quand m,; >1, la réponse du systéme distribué¢ découplé peut Etre

assimilée a une réponse du second ordre dans le domaine temporel tel que :

Vi OV, 0=V, ()1 - 4- B] Eq-11-75
pour laquelle :
2 2
A= l _ aeq(e,u) e[_ae‘i(w) V¥ ete.0) ~ Pet(e,0) )(I_Ate‘i(e,o)) Eq-11-76
2 \/ a? - a)02
€q(e,0) €qd(e,0)
2 2
B = l + ae‘](ff,()) e(_aeq(&()) " aeq(e’a) _a)oeq(e’o) )(I_Ateq(e,o)) Eq-II-77
2 \/ a’ - a)02
€q(e,0) €4(e,0)
R, +R,z
T T Eq-11-78
' 2Leff(e,u)
R,
1) =1 |L 0,42C,p [1+12— " |+C Eq-11-79
Oeq(g,o) E‘ff(e,o) eﬁe,o[ Rm + Reff(e’o) J L q

Lorsque m,; =1et que le systéme fonctionne en régime critique, I’équation devient :

Ve 0=V, 0=V 1-(wy (-Ar, )+ JCRL Eq-11-80
Leff(e,o) - Leq(e,o) in Oeq(e,a) €q(e,0)
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11.4.4.4 Détermination de At et de Vier(t) quand 0,625 <m,, <1.

Dans le cas ou le systeme fonctionne en régime pseudo-oscillatoire, qu’il soit en régime
sous-critique ou en pseudo-oscillation, les effets inductifs augmentent avec la diminution de
meq. En conséquence, le temps de vol augmente. Une fois que I’inductance ne bloque plus la
propagation des porteurs de charge, les capacités du systéme se chargent trés rapidement pour
un temps de montée treés réduit soit pour un fort slew rate. C’est la raison pour laquelle le
temps de vol est souvent assimilé au temps de montée ou bien encore au temps ou a lieu
I’amplitude maximale du bruit [ZHA04] [DAV00-I] [DAVO0O0-II]. Cette hypothése implique
par contre que la réactance soit dominante sur la résistance. Elle est vérifiée lorsque le
systéme fonctionne en régime pseudo-oscillatoire et que la capacité est entrée en résonance
mais 1’est moins lorsque le systeéme est en régime pseudo-oscillatoire sous-critique et peut
amener a des erreurs de détection du maximum (comme dans le cas de [ZHAO04] ou le
maximum n’est considéré comme se produisant qu’aux instants t = tof et t = 3tof limitant
ainsi la précision de la détection). Méme en procédant aux modifications de I’impédance et en
appliquant un décalage temporel a la forme d’onde localisée comme cela 1’a été fait
auparavant, la différence entre les ordres des deux modéles est telle qu’il n’est pas possible de

corréler les temps de montée et donc les pentes des deux formes d’onde Viefr et Vieq [EO04].

1,2 1
—/Leff
—\/Leq

Tension inductive (V)
(=)
o
1

R, =0
0,2 =0
M = 0,685 : Ry = 4000, Cy = 250fF, Log= 9nH

0 T T T T d

0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10
Temps (s)

Figure 11-30 : Comparaisons entre les tensions Vi et Viq aprés application de la
méthode de corrélation en régime pseudo-oscillatoire sous critique.

On voit que I’approximation de la forme d’onde distribuée a une réponse définie par deux
poles induit une erreur de précision importante dans 1’estimation du temps de vol ainsi qu’au

niveau de ’amplitude a I’instant ou se produit le pic de tension et la premicre réflexion du
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signal. Vu que la modification de I’impédance fut établie selon la comparaison des temps de
montée de formes d’onde faiblement inductives, la corrélation reste acceptable dés lors que
I’on atteint 80% de la valeur finale en sortie malgré 1’erreur en amplitude liée principalement
aux oscillations. On détermine 1’expression analytique du décalage temporel dans ce domaine
en ¢évaluant les décalages temporels entres les réponses distribuées quand la tension de sortie
est comprise entre 80% et 90% de la valeur finale. Le principe consiste toujours a évaluer en
premier lieu I'influence des parameétres propres de la ligne puis de la résistance de buffer R,

et de la charge Cy. en vérifiant que meq soit toujours compris dans le domaine étudié.
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Figure 11-31 : Comparaisons entre les tensions Vi et Viq aprés application de la
méthode de corrélation pour t, = 0. Figure de gauche : mey = meq = 0,769. Figure de
droite : variation du coefficient de qualité/facteur d’amortissement.
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Figure I1-32 : Comparaisons entre les tensions Vi et Vieq aprés application de la
méthode de corrélation pour différentes valeurs de R;,, Cy, = 5fF, t, = Ops.
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Lorsque le temps de transition t, augmente, le spectre des signaux diminue et avec eux les
effets inductifs. Dé¢s lors, le délai di au blocage des porteurs par 1’inductance diminue et 1’on
peut observer le délai induit par la charge des capacités du systéme ; le temps de montée de
Vi augmentant. En conséquence, le délai de propagation du signal augmente et le signal
transmis est encore plus déformé par les effets capacitifs. Hormis pour un temps t. tel que
I’impact inductif soit complétement négligeable, les oscillations méme atténuées accentuent
aussi la déformation. Dans le cadre de la caractérisation de Vgyic, les effets inductifs sont
étudiés tels que leur impact soit maximum. Les temps de transition choisis dans 1’étude sont
donc treés faibles ; en dessous de 20ps. Dans ce cas, le décalage temporel li¢ au temps de
transition est toujours évalué a t/2. Au-dela, on voit que méme la corrélation au niveau de

I’amplitude apres le temps de montée n’est plus viable (Figure II-33 pour un t, de 40ps).
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Figure 11-33 : Comparaisons entre les tensions Vi et Viq aprés application de la
méthode de corrélation pour différentes valeurs de t,. Figure de gauche : faibles temps
de transition. Figure de droite : déformation du signal due a la diminution des effets
inductifs, atténuation des réflexions et diminution du temps de vol.

L’expression analytique de la tension de sortie Vi¢q dans ce domaine s’exprime suivant :

(2
— _ Y (D) L
VLefiie,a) (t) = VLeq(g)o) (t) - I/iﬂ 1 A . B Eq II 81
bg‘{(e,o)
pour laquelle :
A - Cos(a)s"‘I(e,o) (t B Al‘eq(e,o) ))e(_aeq(&()) (I_Ateq(e’()) )) Eq'II'82

- 105 -



Description du modele analytique pour la caractérisation des tensions de crosstalk.

o _ (_aeq(e‘a)(t_At‘-"I(e,o) J) Rl
B= sm(a)seq(e’a) (t Aoy, ))e Eq-11-83
R, +R
gy =g Eq-11-84
’ 2Leﬁ{(e,o)
R.
=1/ |L 0,42C 1412——" 14+ C Eq-11-85
O, .0 eﬁe,o ’ effe,o ? L
4(e,0) (e,0) 0 Rin + Rejﬁem
=02 1I-
Sﬂi(e,o) _\/a)ofq(e,o) aEq(@,O) Eq II 86
Aty =Ry Copp —3 Loy C WP Eq-I1-87
eq 1o \etf St off “ef "R, +Ry | 2 q
mejf &)

11.4.4.5 Détermination des expressions de At et de Vien(t) quand 0,625 > m,, .

Dans ce régime de fonctionnement, le systéme est en pseudo-oscillation et la capacité du
systetme est en résonance se traduisant au niveau de I’amplitude par des dépassements
successifs autour de la valeur finale avant stabilisation aprés un temps de compensation. Ce
régime est atteint soit quand la réactance de la ligne domine la résistance, soit pour des lignes
de petites longueurs. Ce régime décrit plus spécifiquement le comportement d’une ligne qui
tend a étre assimilable a une ligne sans pertes LC. Les effets inductifs étant dominants, la
propagation des porteurs est davantage bloquée et le temps de vol augmente. Une fois que
I’inductance ne bloque plus la propagation des porteurs, les capacités de la ligne se charge
pour un temps de montée tmes trés rapide et la valeur finale en sortie est atteinte quasi
instantanément. Nous désignons I’instant ou ’amplitude atteint pour la premicre fois la valeur
finale en sortie tefr. Comme les réflexions du signal sont trés faiblement atténuées et que la
premiere réflexion du signal est la plus intense, le maximum d’amplitude est atteint pour un
instant trés proche de tegr. Au final, si on considere tofes le temps de vol de la réponse
(toujours obtenue par extrapolation du temps de montée), alors on peut supposer la relation

d’équivalence :

10f oy =lmey =17, 7 Eq-I1-88

Au niveau des dépassements successifs, I’amplitude oscille autour d’une valeur moyenne

qui peut étre assimilable au maximum du dépassement considéré. On peut alors définir une
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allure schématique de la réponse telle que, dans le domaine temporel la tension, Vi, soit

nulle avant tof.s et telle que ., 6=V, ou v _correspond & la valeur moyenne du

verage p; averagep,

dépassement D; autour de laquelle I’amplitude oscille dans un intervalle de temps

correspondant au différents instants successifs ¢ fof ou la réponse atteint la valeur finale soit

[tfef];-;tfe/j}ﬂ] (Figure II-34). La valeur moyenne est évaluée a 1’aide d’un programme C

calculant la valeur moyenne des oscillations)

1,8 9 1,8 1
N i SPIC —Vin
——Jteftréponse SEICE_ —— VLeff réponse SPICE
1 “ h “A — VLeff réponse schématique 1.5 4 — \/Leff réponse schématique
,5 UV v v W , —Vleq
s 1,2 1 s 1,2 1
[ [
2 >
s g
2o9{ | l/\ /\} V= 2 091 VT
c A c
o o
: A : A
(0 (0
+ 0,6 = 0,6 -
Rin=0 Ri,=0
C =0 C.=0
0,3 - Mer = 0,229 : Ryg= 200Q, C o = 250F, Log= 19nH 0,3 - Mg = 0,229 : Ryg= 200Q, C = 250F, Loy = 19nH
0 T T T T T 1 0 T T T T T 1
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10 6E-10 0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10 6E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure 11-34 : Illustration d’une tension inductive V¢ simulée sous SPICE et de sa
réponse schématique (figure de gauche). Comparaison entre les tensions inductives Vi
et Vieq apres corrélation (figure de droite) ; t, = Ops et Vi, =1V (échelon de tension).

Comme lorsque 0,625 <m,; <1, les temps de vol des formes d’onde localisées et

distribuées ne sont pas corrélables a cause de I’ordre des systémes tout comme 1’amplitude
pour laquelle I’erreur en précision est notamment due aux oscillations générées par les
réflexions. En revanche, on remarque dans I’exemple illustré ci-dessus que ’erreur entre la
valeur moyenne du maximum d’amplitude de chacun des dépassements de Vi et les
maximums des dépassements de Viq est trés faible. Le décalage temporel appliqué a Vi est
tel que les maximums d’amplitude atteints par les dépassements correspondent aux instants

(tfoy, +tep,,)/ 2 de Vie Des lors, on peut voir que les instants ¢ I sont évalués avec un

bon degré de précision avec Vi (pourcentage d’erreur inférieur a 10% malgré les réflexions
q

de Vi) et donc comparables aux instants ¢ feg” Les exemples présentés ci-aprés ont été

réalisés pour Rj, et Cp nulles; la tension appliquée en entrée est un échelon de tension de 1V.
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Figure II-35 : Comparaisons entre les tensions Vi (tensions simulées sous SPICE et
formes d’onde schématiques) et V¢, apres application de la méthode de corrélation
quand 0,625 > My Figure de gauche : m¢s = m.q = 0.25. Figure de droite : variation du

coefficient de qualité/facteur d’amortissement.

Pour un temps de transition non nul, les spectres des signaux diminuent lorsque t;

augmente limitant les composantes hautes fréquences. Le temps de transition augmentant, les

temps de montée augmentent et les réflexions du signal déforment le signal malgré leur

attenuation.
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Figure II-36 : Illustration d’une forme d’onde pour laquelle est appliquée différents
temps de transition. Figure de gauche : formes d’onde simulées sous SPICE. Figure de
droite : allures schématiques des formes d’onde.
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Dans ce domaine, les effets inductifs restent dominants alors que lorsque 0,625 <m,; <1, le

passage d’un systtme de fonctionnement pseudo-oscillatoire sous critique a un
fonctionnement amorti se fait pour un ensemble de valeurs de megr restreint. Il est alors plus
facile de déterminer I’'impact de t; dans ce domaine. Cette détermination se fait via

’observation du décalage temporel qu’engendre t; sur I’estimation des différents temps #,, a

partir des allures schématiques de Vi (Figure 11-36). Pour R;, et Cp nulles, le décalage

temporel s’exprime donc suivant :

1 t,
Aleg = E(Reffceff ~VLepCopr )+ e Eq-11-89

A titre d’exemple, la figure suivante présente la comparaison entre les formes d’onde Vs

et Vieq apres application de Az, suivant Eq-11-89.
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E E Z
° S
@ 7]
5 5
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Figure 11-37 : Comparaison entre Vi et Vieq apres application de la méthode de
corrélation pour une résistance R;, et une charge Cr, nulles. Figure de droite : t. = 10ps.
Figure de gauche : t. = 40ps.

On peut voir que la corrélation entre les différentes 7’ de Vier et les maximums de

averagep,;

Vieq €st toujours aussi précise. Par contre, lorsque t, est trop important (Figure 1I-37 droite), la

déformation de la tension Vier ne permet plus une corrélation précise entre tf oy et
tfeql_ (notamment pour le premier dépassement a tegr ).

L’impact de Cy, étant négligeable, il ne reste plus qu’a déterminer I’impact de R;,. Lorsque
la résistance Rj, est non nulle ou qu’elle augmente, le facteur d’amortissement augmente et

I’amplitude des dépassements diminue. Contrairement aux deux autres domaines, la réactance
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¢tant dominante, les réflexions du signal restent trés faiblement atténuées et les délais de
propagation restent majoritairement liés aux effets inductifs. L’impact de R, est évalué a
partir des réponses schématiques des tensions Vs en observant le décalage d’une réponse a

"autre des valeurs des temps #f,; en vérifiant que 0,625 > m, .
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Figure I1-38 : Comparaisons entre des tensions Vi simulées sous SPICE (figure de
gauche) et de leurs allures schématiques respectives (figure de droite) a partir d’une
méme géométrie de ligne en fonction de la résistance de buffer équivalent R;,.

Si ’on considére que le décalage temporel est toujours décrit suivant Eq-I1-53 pour
décrire I'impact de Ri, sur le temps de vol, alors le coefficient y est égal a

y=R,/ S(Rin +Rr ) La relation Eq-1I-89 devient donc :

1 R, t
At,, =—I\R +C, — [LoC. | 1+ ’” +=L Eq-11-90
“ 10( G NI { 5(Ryy + Ry iJ 2 1

Cependant, appliquée a I’expression du décalage temporel déterminée pour R;, nulle, on
voit que les temps ts ne sont plus corrélés et que la réponse localisée est toujours décalée dans
le temps par rapport a la réponse distribuée (Figure 11-39). Le décalage est di a la différence
d’ordre entre les deux systémes et a I’impact qu’a la résistance d’entrée sur chacun d’entre
eux: les temps de vol et de montée étant différents d’une structure a l’autre, Ri, a plus
d’impact sur la réponse localisée (ou elle est en série avec I’inductance L.q) que sur la
structure découplée du fait de la distribution de 1’inductance sur ’ensemble de la ligne. Par

contre, ’erreur en amplitude entre les différentes V au regard des valeurs des

averagep;
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maximums des dépassements de V4 est toujours aussi peu importante (dans les exemples ci-

dessous, I’erreur est de 1’ordre de 3%).

1,8 4 C,=5fF
Ret= 200Q, Co = 262,51F, Log= 18nH
me=0,25:R;,=0

mer=0,316 : R, =50Q
154 | MA ™
{n\fnv{\ A \
J \ J v
S 1,2 4
[ &
2 o
T 09 MM
= /A
5 ¥
= 0,6 1 —_Rin=0Q; VLeff réponse SPICE
Rin =0Q ; VLeff réponse schématique
Rin=0Q; VLeq
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Rin = 50Q ; VLeff réponse schématique
Rin =50Q ; VLeq
0 T T T T T 1
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Figure II-39 : Comparaisons entre les tensions Vi (tensions simulées sous SPICE et
formes d’onde schématiques) et V¢, apres application de la méthode de corrélation
quand 0,625 > m o Influence de la résistance de buffer équivalente R;,.

Vu que le régime harmonique considéré est toujours le régime pseudo-oscillatoire,
I’expression dans le domaine temporel de VL., est définie suivant Eq-II-78 ; avec Oeq(e,o),

Woeq(e,0) €t Wseq(e,0) Tespectivement définis suivant Eq-11-81, Eq-11-82, Eq-11-83.

[1.4.5 Application du modele analytique a V| et Vgric.

Dans le domaine de Laplace, la tension inductive d’un systéme de deux lignes couplées

distribué s’exprime a partir du mod¢le analytique suivant :

V, (s)=V, (s —At,s —At,s
Hp(s)= L7, )= ° - - Eq-11-91
2V, (s) 1+ Ceqe (Reqe +5L,, ) 1+ Ceqo (Reqo + 5L )
ou bien encore dans le domaine temporel :
v, -V, ()
V() = — oo Eq-11-92

2

0U Vieqe0) sont des expressions analytiques du second ordre définies suivant le régime de

fonctionnement du systéme.
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Les couplages magnétiques augmentent avec la réduction de I’espacement entre les
différentes lignes d’un réseau d’interconnexions et la densité d’intégration. En revanche, la
réduction des géométries des lignes a pour conséquence d’augmenter leur résistivité
[ITRSO05]. De ce fait, le systéme de deux lignes couplées et le systéme découplé fonctionnent
dans une grande majorité des cas en régime amorti en mode différentiel. Vu qu’une tension
inductive tend a étre assimilable a une réponse du 1% ordre quand le régime est amorti,
I’allure d’une tension inductive Vi dépend principalement de ’allure de la tension inductive
en mode commun. La réponse Vi. peut en effet étre décrite suivant les trois régimes de
fonctionnement suivant la valeur de son facteur d’amortissement m. (avec me = Mege).

Pour chacun des trois domaines que nous venons de définir, les figures suivantes illustrent
la comparaison entre une tension inductive Vi simulée sous SPICE a partir du systeme de
deux lignes couplées et la tension Vieq déterminée a partir du modéle analytique pour une
géométrie, une résistance d’entrée et une charge données. Dans ces exemples, le systeme est
en régime amorti en mode différentiel. Les valeurs utilisées pour ces exemples sont des
valeurs typiques utilisées pour illustrer le comportement des tensions Vi et Vieq suivant le
régime de fonctionnement. Sont aussi présentées les tensions modales des réponses.

Hormis dans le cas de lignes peu résistives ou de petites longueurs (Figure 11-40 a droite),
la contribution inductive, méme si elle n’est pas a négliger, reste moins importante que la
contribution capacitive. On peut voir que Vi, est négligeable dans le cas ou la ligne est trés
résistive ou de longueur trés importante (Figure 11-41). De plus, toujours dans ce cas précis,
le maximum négatif de Vi est tel que ce dernier a un impact négligeable sur la tension de
crosstalk Vg ¢ du fait de I’additivité des couplages.

Comme les effets inductifs en mode différentiel se propagent plus rapidement qu’en mode
commun et que Vi, est généralement en régime amorti, le premier pic de tension a lieu pour
des instants proches de tof.. Quand le systéme fonctionne en régime amorti pour les deux
modes, I’amplitude de V|, est négligeable apres tof.. En mode commun, lorsque le systéme est
en régime pseudo-oscillatoire, Vi, augmentant progressivement, on voit que Vi suit 1’allure
de V.. On s’apercoit d’ailleurs que les oscillations de Vi, dues aux réflexions du signal sur la
ligne correspondent aux réflexions de V.

Note : les valeurs des parameétres électriques R, L, C sont donnés en fonction de la ligne 1.
Vu que les lignes sont géométriquement identiques, les parameétres sont de méme valeur pour

la ligne 2 (effets propres et couplés).
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Figure I1-40 : Comparaisons entre les tensions Vi, et V4. Corrélation quand Vi est en
régime pseudo-oscillatoire sous critique (figure de gauche) et en régime pseudo-
oscillatoire (figure de droite).
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Figure II-41 : Comparaisons entre les tensions Vi, et Vi, quand Vi, est en régime
amorti.

On voit que la limitation de la méthode de corrélation entre les formes d’onde Vi et Viege
a un impact dans la corrélation de Vi et Vieq. Du fait de temps de montée diftérents, Vi.q ne
permet pas d’évaluer avec un degré de précision acceptable Vi a tof.. Les réflexions du
signal au niveau du systéme distribué¢ induisent aussi une erreur de précision importante dans
la corrélation des allures de Vi et Vieq notamment lorsqu’a lieu la premiére réflexion du
signal apres tof. en régime pseudo-oscillatoire. Il est possible de détecter le second maximum

de Vi via I’évaluation de la valeur moyenne des dépassementsV,,,,.., ~en appliquant la

relation Eq-11-88.
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Quand m, < 0.625, du fait de la dominance des effets inductifs et de la différence d’ordre

entre les deux systémes liée au partitionnement, R, n’affecte pas de maniére significative le
temps de vol de la réponse distribuée a I’inverse de la réponse localisée (c.f 11.4.4.5). D’ou
I’observation d’un décalage temporel supplémentaire ne permettant pas de corréler les formes
d’onde impliquant que la tension Viq est évaluée avec retard en regard de Vi, C’est donc
lorsque megr est décrit dans ce dernier domaine que la corrélation est la plus limitée.
Cependant, les lignes se comportent plutét comme des lignes sans pertes LC. Malgré ces
limitations, les caractéristiques de Viefr et Vieq aux instants tg pour Ri, = 0 sont corrélées et
comme I’impact de Ri, sur la forme d’onde distribué est connu, il reste possible de déduire
des expressions analytiques précises pour évaluer les caractéristiques des tensions de bruit
Vric sur lesquelles se focalisent 1’étude (voir chapitre III).

Dans le cas ou 0,625<m, <1, la corrélation est bien meilleure quand V. atteint 90% de la

valeur en sortie. Par ailleurs, vu que I’on est toujours en régime pseudo-oscillatoire, I’impact

de R, sur le temps de vol reste le méme impliquant peu de contraintes dans la détermination

des caractéristiques de V.
Enfin, quand m, >1on arrive a estimer avec un bon degré de précision I’allure de la forme

d’onde apres tof. comme Vi tend a devenir comparable a une tension Vce.
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Figure 11-42 : Comparaisons entre les tensions Vric et Vriceq cOrrélation quand Vi est
en régime pseudo-oscillatoire sous-critique (figure de gauche) et en régime pseudo-
oscillatoire (figure de droite).
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Figure 11-43 : Comparaisons entre les tensions Vric et Vriceq quand Vi est en régime
amorti.

On a vu précédemment qu’une tension de crosstalk Vric dépendait uniquement de V. et
de V¢, (Eq-11-44) lorsque la résistance est supérieure a la réactance de la ligne. Vu que V¢,
augmente progressivement pour se stabiliser a sa valeur finale, 1’allure de Vric dépend de la
réponse de Vi en fonction du régime de fonctionnement de cette derniére. Les observations
précédentes faites pour Vi I’ayant été quand V|, était en régime amorti et assimilable a une
réponse du 1% ordre, les avantages et les limitations de la méthode de corrélation entre les

tensions Vric et Vriceq sont les mémes qu’entre Vi et Vieq (Figure 11-42 et Figure 11-43).

II.5 Conclusion.

Dans ce chapitre, nous avons présent¢ un modele analytique permettant d’évaluer les
tensions de crosstalk a partir d’expressions analytiques du 1¢ et du 2™ ordre. Ce modéle est
basé sur les modes existant et se propageant a travers un systéme symétrique de deux lignes
couplées, qui sont les modes communs et différentiels, et sur une méthode de corrélation. En
premier lieu, nous avons démontré que la tension de crosstalk observée en fin de la ligne
victime du systéme peut €tre évaluée a partir de la superposition (résultant d’'une combinaison
linéaire) des deux modes de propagation. Nous avons aussi démontré qu’a partir de ces
modes, il était possible de pouvoir passer d’un systeme distribué¢ de deux lignes couplées
symétriques a un systeme distribué¢ découplé permettant d’observer les tensions modales du
systeme de référence, le systeme découplé étant décrit par des paramétres électriques effectifs.

A partir de ce dernier, il a pu étre démontré qu’une tension de bruit Vric pouvait étre
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déterminée a 1’aide d’une expression modale simplifiée et qu’elle résulte aussi de I’additivité

des effets couplés inductifs et capacitifs.

Mode de propagation
quasi-TEM

Systéme RLC distribué de 2 II Systéme distribué une ligne
lignes couplées symétriques isolée modal
‘\ —
Dissociation

effets Cet L
sur Vg, ¢

Systéme localisé RLC g =0.5MVe, ~ Vo)
modal II Virie = 0.5V = Vi)
Vec=Ve+ VL
[Evaluation des tensions de bruitJ

Figure 11-44 : Illustration de la méthode aboutissant a la description du modéle
analytique et a I’évaluation des tensions de bruit V¢ et Vgic.

Méthode de corrélation

Le mode¢le analytique, qui est un modéle localisé RLC, a été obtenu a partir du modele
découplé distribué via une méthode de corrélation permettant de passer du systeme découplé
au mode¢le analytique.

La méthode de corrélation repose sur une redéfinition des paramétres électriques du
systéme localisé modal ainsi que d’un décalage temporel de la tension localisée en fonction de
la valeur du temps de vol observé sur la tension distribuée.

Dans le cas d’une tension inductive Vi, la méthode de corrélation est définie suivant
différents domaines harmoniques déterminés selon le facteur d’amortissement mgq du systéme
localisé ; dont I’expression est établie lors de la redéfinition des paramétres électriques de la
ligne. Concernant les décalages temporels, ces derniers sont calculés a partir d’expressions
analytiques dépendantes des domaines harmoniques.

Les parametres électriques du systéme localis¢é sont définis Tableau II-3. De ces
paramétres effectifs, on arrive alors a déterminer les expressions analytiques des tensions de
crosstalk modale Vcefie,0) (Tableau 11-4) et Viefreo)(Tableau 1I-5 et I1-6); exprimées a partir

d’équations analytiques du 1¢ et du 2" ordre.
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Tableau I1-3 : Valeurs des parametres électriques modaux utilisés pour la description du
modéle analytique.

R R[ Reff’(e,o) = R

=C, +2C,

n

ineff (e,0) =

Parametres électriques effectifs Cepe =Co  Coppo

Systeme distribué découplé

Lyp=Lp+L,

CL eff (e,0) = CL

Leﬁo = LP - Lm

R

R

Reff(e,o) = Req(e,o)

ineq(e,0)

ineff (e;0) —

Ri”ﬁ/f'(m)

gy T Refr (e0)

C 0,42C 7 (0| 1+1.2

Parametres électriques effectifs eq(e,0) —

Systéme localisé
CLeﬂ(e,o) = CLeq(e,o)
Lefr(e.0) = Leg(e.0)

Tableau II-4 : Expressions analytiques permettant de retrouver dans le domaine
temporel avec le modéle analytique une tension de bruit capacitive modale V¢ percue
en fin de ligne victime d’un systéme distribué de deux lignes couplées symétriques.

£

t_Atc’q(g,g)

Expression analytique Teq(e,0)
pression snalviq Ve, (O)=V,|1-e
V Cefte,0) = VCeq(e,o) (

€q(e,o0)

in

Toq =Ry + R){O,42Ce (1 +12
(e,0) 9(e,0) Rin +R
_RC,

1+1,2
e o)

Le mod¢le analytique permet de retrouver dans le domaine temporel une tension de bruit

B

Expressions des temps de
montée modaux et des
décalages temporels in

R, +

+ -
2

Ateg,

modale observée en terminaison du systeme distribué découplé avec un trés bon degré de
ros . r \ 9 \ \ O r . . 9
précision. En conséquence, le modele s’avére treés précis pour la détermination de I’allure
d’une tension de bruit capacitive V¢. En revanche, la méthode de corrélation montre certaines
limitations dans le cas d’une tension de crosstalk Vric due aux limitations de la méthode dans
le cas d’une tension inductive modale V.. En effet, on a vu que Vgrc dépend des tensions
Vie et Veo. Comme le modéle est trés précis pour Ve, alors les limitations du modele pour

VRLC sont dues a celles observées pour V.. Ces limitations sont listées dans le Tableau I1-7.
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Tableau II-5 : Expressions analytiques permettant de retrouver dans le domaine
temporel avec le modéle analytique une tension de bruit capacitive modale Vy . percue
en fin de ligne victime d’un systéme distribué de deux lignes couplées symétriques en
fonction des différents domaines harmoniques.

Vi, 0=V, (1)1 - 4 - B]

mor o o i)
ae‘](e,a) e[ Peq(e,0) aeq(@,o) a)"eq(g,o) j[ At‘f‘l(e,o)

1
Expression de 5
pres 2 \/ at - 0)02
VLeff(e,o) = VLeq(e,o) d(e,0) d(e,0)
quand Mgy > 1

ey e S
1 a€4(e,o) ( Olff‘l(e,o)Jr a"‘i(e,o) a)"eq(e,o) jt Ate‘f(e,o)
—+ e

2 2\/0{2 -’
€q(e,0)

05‘1(6,0)

Expression de (% (I—Afec« >))
> _ €q(e,0) d(e.0
VLeff(e,o) = VLeq(e,o) VLeq(e o) (t) - Vln 1- (woaq(e ” (t - Ateq(gqo) )+ l)e
quand Meff(e,0) = 1

ae‘](e,o)
Vi (©)=Vy|l-4-—"-B
[0

¢(e,0)
Expression de Seq(e.0)

))e(_ae‘“"m (I_Atequ»,o) »

Vietie,0)= Vieq(e,0)
' ’ A=cos| o, t— At
quand meff(e,o) <1 ‘Seq(eﬁn) €q(e,0)

) - t=At,,
B= s1n(a)s (t - At,, De( ot Yoo )
¢4(e,0) (e,0)

R, + Ref/'tem

(04 =
eq(e,o) 2Leﬁr( )
) (e o

R.
Pour tout meq(e,o) a)oeq(e ” =1 Le./ﬁe,o) 0,42Ceﬁfe’0 1+ 1,2# + CL
’ in e./.‘ﬁe,o)

2
w = .|, -
Seq(e,0) \/ Ocqce 0 €4(e,0)

Les limitations du modele sont principalement liées a la différence d’ordre existant entre le
réseau d’interconnexions, de nature distribué, et le modele analytique qui est localisé ; la
méthode de corrélation n’étant pas une méthode de réduction d’ordre. Aussi, les effets
inductifs ne bloquent pas identiquement la propagation des porteurs de charges des deux
systémes. De méme, 1’'impact de la résistance d’entrée R, n’est pas la méme car si elle est en
série avec la résistance de ligne du modele analytique, elle n’est en série qu’avec la résistance
de ligne de la premiere cellule élémentaire du systeme distribué. Ainsi, lorsque les effets

inductifs sont dominants, alors que Rj, a un impact significatif sur la propagation et
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I’amplitude de la tension localisée, elle n’a plus qu’un impact sur I’amplitude de la tension

distribuée.

Tableau I1-6 : Expressions analytiques des décalages temporels effectifs modaux en

fonction des différents domaines harmoniques définis pour la description du modéle

analytique selon le facteur d’amortissement effectif.

Expression analytique
du facteur d’amortissement

meff(e,o) = meq(e,o)

m =
“ 2 Ly

(R+Ry,) 7 \/O,42Ceﬁ-[1 124 (R, /Ry, +Rop)HCy

Expression du décalage
temporel quand
meff(e,o) Z 1

s
2

Expression du décalage
temporel quand
0.625 < Meff(e,0) <1

1 R,
Ateq = E(Reffceff - ,Leqcejf {1 + 1,2WJ
mn €
1 ( Rineﬂ-
Ateq = E eﬁceff - 31 ’Leﬁ Ceﬁ 1 + 1,2— N R ff
Mefe )

Expression du décalage
temporel quand
Meff(e,0) <0.625

1 R

At

=—\R,Cr — L C |1+ in +L
10( Gl N eff{ SiRerReﬁri] 2

~

7

Tableau II-7 : Valeurs des parameétres électriques modaux utilisés pour la description du

modéele analytique.

Domaine harmonique

Comparaisons V gq/ Vg

Mege 2 1

@ Bonne équivalence entre les formes d'ondes.

0.625 <mgge <1

Bonne équivalence entre les formes d'ondes.

® Temps de montée, oscillations.

Mege < 0.625

R;, =0 Bonne premiere approche.
tf, dépassements.

R, #0 g Dépassements.
. Décalage entre les formes d'onde.

@ Temps de montée, oscillations.

Des lors que les effets inductifs ne bloquent plus la vélocité des porteurs, cela se traduit au
niveau du temps de montée de la tension distribuée par un fort slew rate accompagné des

premieres et plus intenses réflexions du signal sur la ligne. Malgré la différence entre les
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temps de montée des deux systémes et les oscillations liées aux réflexions des signaux, le
modele analytique permet d’obtenir une forme tension Vgyic relativement correcte pour une
premiére approche. Nous verrons d’ailleurs dans le chapitre suivant que ces limitations ne
sont pas génantes, du moins pour 1’évaluation des caractéristiques que nous souhaitons
quantifier par des expressions analytiques.

Dans I’ensemble, le modele s’avere assez précis pour différentes longueurs de ligne, le
modele ayant été validé pour des lignes de longueur supérieure au millimétre. Dans le cas des
signaux injectés en entrée des systémes, le modele ne montre pas de limitations pour
déterminer une tension V¢ quelque soit la valeur du temps de transition t, du signal d’entrée.
Par contre, le modele est plus limité dans le cadre de la restitution d’une tension inductive
modale dés lors que les effets inductifs sont dominants et que les temps de transition sont
¢levés ; ces derniers déformant alors le signal. Généralement, cette limite est atteinte pour des
temps de transition de 1’ordre de 40 a 50ps.

A noter que les tensions de crosstalk vues en sortie du modele analytique sont obtenues a
I’aide d’un programme réalisé sous C++ dans lequel sont définies les différentes équations

présentées dans ce chapitre.

- 120 -



Expressions analytiques pour I’évaluation des caractéristiques des tensions de bruit

CHAPITRE 111
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lll Expressions analytiques pour I’évaluation des
caractéristiques des tensions de bruit.

1.1  Introduction.

Nous venons de voir qu’il est possible de réduire une structure de deux lignes couplées a
une cellule RLC localisée via les modes de propagation et une méthode de corrélation. Le
modéle localisé est ainsi décrit avec des expressions analytiques du 1% et du 2™ ordre et les
tensions de bruit comme des combinaisons lin€aires de ces expressions. A partir de celles-ci,
on cherche a évaluer les caractéristiques des tensions de crosstalk. Les caractéristiques
¢tudiées sont le maximum d’amplitude et la largeur de pulsation vu que ce sont ces
caractéristiques qui peuvent entrainer une commutation non désirée du signal et induire des
erreurs logiques au niveau des portes situées en terminaison de ligne.

Dans la premicre partie de ce chapitre seront présentées les expressions analytiques
permettant d’évaluer les caractéristiques d’une tension de bruit capacitive V¢ soit quand le
systéme est décrit par des lignes RC. La seconde et derni¢re partie traitera de 1’évaluation des
caractéristiques d’une tension de crosstalk Vgic pour lesquelles sera pris en compte le
comportement de Vgrrc et en fonction de Vi suivant les domaines harmoniques définis dans
le chapitre II. Les expressions analytiques seront validées via des comparaisons entre des
valeurs d’amplitudes maximales et de largeurs de pulsation simulées sous SPICE et des
valeurs calculées avec les expressions que nous présentons dans ce chapitre pour un vaste

ensemble de géométries de lignes.

lll.L2 Détermination des caractéristiques d’une tension de bruit capacitive V¢.

[11.2.1 Détermination du maximum d’amplitude.

On a vu précédemment que, dans le domaine temporel, une tension de crosstalk capacitive
V¢ pouvait s’exprimer suivant la superposition de ses tensions modales en mode commun et

en mode différentiel suivant :

Ve = %(Vce -7 Eq-III-1
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de méme qu’une tension de crosstalk capacitive pouvait s’exprimer a 1’aide du mod¢le

analytique comme la superposition de deux expressions analytiques du 1* ordre.

Ve, O =Ve, (@) p t—At, t—At,
Ve =V, (0= Cose Cetp 7 _ Q{exp[— — ] - ex}?{— — H Eq-111-2

2 2 Teq, Teq,

Les temps de vol et les constantes de temps décrivant ces expressions ont été décrits dans
le chapitre précédent (partie 11.4.3).

Calculer le maximum d’amplitude Vcmax revient a I’aide du modéle localisé¢ a calculer
I’amplitude Vemaxeq; cette dernicre étant atteinte dans le domaine temporel au temps tmaxeq

pour lequel la dérivée de Veq €n fonction du temps est nulle soit :

dVCeq (tmax‘,q )

=0 Eq-111-3
dt q

La résolution de Eq-III-3 permet alors la détermination d’une expression analytique de

tmaxeq €t U final de Vemaxeq-

T T T At At
y __led, "eqe {ln[ eqoj 4 e eq0] Eq-111-4

Teq,

At,, —A
[ feqe t""”} - Teqe (Teqo 72’8‘16) r Tego | (T% 72.9’16)
o P [ — Eq-I1I-5
Cmax,, — " C,, Vmax,, |~ e T - q

Remarque : on peut par finalité¢ déterminer avec un trés bon degré de précision 1’amplitude
maximale a ’aide de 1’expression (voir les comparaisons entre les valeurs simulées sous
SPICE et calculées présentées ultérieurement). En revanche, si le modele analytique permet
une tres bonne équivalence des réponses Ve et Veeq, la corrélation n’est pas parfaite a 100%
dans I’absolu du fait de la différence d’ordre entre les deux systeémes. Bien que les temps tiax
et tmaxeq solent différents, I’équivalence en amplitude entre les deux réponses est telle que le
calcul de tmaxeq permet de déduire une valeur de Vemaxeq trés proche de Vemax (Figure III-1).
En conclusion, des valeurs trés proches de Vemax €t Viemaxeq D€ supposent pas le méme degré

de précision au niveau des temps tmax €t tmaxeq OU 1ls se produisent.
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0,3 4 _ _ —— 0,25
tmaxeq ™ tmax — $=0,4um, W =0,4um/ simulation SPCE —— Rin =100Q / simulation SPICE
—— $=0,4um, W =0,4um/ expression analytique tmaxeq = tmax Rin = 100Q / expression analytique
0.25 —— $=0,6um W = 0,8um/ simulation SPICE Rin = 2000 / simulation SPICE
’ : —— $=0,6um, W =0,8um/ expression analytique 0,2 —— Rin =200Q / expression analytique
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Figure I1I-1 : Comparaisons entre les temps tpax €t tmaxeq OU Se produisent Vepay et
V Cmaxeq- Figure de gauche : pour différentes géométries ; 1 = Smm, R;, = 1002, Cy, = 5fF,
t, = Ops. Figure de droite : variation de R, S = W = 0,6pm, Cy, = 5fF, t,. = 40ps.

[11.2.2 Détermination de la largeur de pulsation.

La largeur de pulsation est définie suivant un intervalle de temps [t;, t;] pour lequel la
tension de sortie aux instants t; et t, est égale @ Vemax/2. Cette définition au niveau du modéle

analytique se traduit telle que :

V. . Ve .
Ve, (hogotag) = 2| expl === | —exp| -~ | |= =2 Eq-TI-6

Cependant, la superposition des deux expressions analytiques du 1° ordre ne permet pas de
déterminer par une résolution formelle les temps tieq €t treq. En conséquence, on cherche a
déterminer des expressions approximées permettant de calculer ces deux instants le plus
précisément possible. On observe alors dans le domaine temporel le comportement de la
tension Vceq €t de ses tensions modales respectives Veege €t Veeqo (Figure 111-2).

Par définition, au vu des valeurs effectives que peut prendre la capacité de ligne du
systeme, la ligne tend a étre plus capacitive en mode différentiel qu’en mode commun. Le
mode commun se propage donc plus rapidement pour un temps de vol et une constante de

temps (et un temps de montée) plus faible.
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Lorsque le couplage capacitif entre les deux lignes est trés important, comme dans le cas
de la Figure II1-2, on s’apercoit que Vceq ne dépend a Iinstant ti.q que de Veeqe. En effet, pour

de forts couplages capacitifs, t; est plus petit que tof.q, ou équivalent.

0,6 1 0,6 1
—\/Ceqe/2
tofeqo ——V/Ceqol2
0,5 1
0,4 1
s =
S 03- S 031
@ 7
s 5
[ Vemareq [ tofeqe
0,2 1 0,2 1
tieq
VCmaxeql2 VCmaxeql2 :
t1eq tmaxeq t2eq
0 L} L} L} l. 1 0 T T T L) Ll
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 5E-10 0 2E-11 4E-11 6E-11 8E-11 1E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure III-2 : Figure de gauche : illustration de la largeur de pulsation de Vc.q. Figure
de droite : localisation dans le domaine temporel de I’instant t;.q et des temps de vol
équivalents tof.qe et tofeqo. Rin =200€2, longueur = Smm, R = 71840Q2/m, C, = 44,5pF/m,
Cm = 44,4pF/m, C, = 5fF.

De cette observation, on peut alors déduire une premiére approximation de tieq tel que :

VC max
tle‘q e d 2 “ = Vceq@ (tlgq) Eq-III-7
V X
gy = Moy, ~ ey, ln[l - CLJ Eq-TII-8

A TP’inverse, au temps treq, la réponse en mode commun a généralement atteint sa valeur
finale en sortie. En conséquence, Vceq ne dépend plus a I’instant tyeq que de Veqo. D’00 une

premicre approximation de tyeq décrite suivant :

VC max,,
tzeq —> 5 = VCeqo (tzeq ) Eq'III'9
V max
by = Moy, ~Tay, 1{%} Eq-IT1-10
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Or, ces deux expressions analytiques ne sont valides que pour un couplage capacitif tres

important vérifiant la relation :

1+ 2C—”’ >>1 Eq-11I-11

Lorsque le couplage capacitif est faible, les expressions Eq-III-9 et Eq-III-10 conduisent a
une sous-estimation de t; et une surestimation du temps t,. Deux géométries sont présentées
dans la figure ci-dessous afin d’illustrer ce propos. Les instants t; et t, (valeurs simulées et

calculées) sont exprimés en fonction du coefficient de couplage capacitif tel que K¢ = Ci/C,.

60 1 600 T

400 T

S
=]
+

- _
B &
< o
£ g
g calcul - géométrie 1 ‘l;; — - calcul - géométrie 1
£ — — simulation - géométrie 1 £ — — simulation - géométrie 1
20 1 calcul - géométrie 2 200 calcul - géométrie 2
— — simulation - géométrie 2 — — simulation - géométrie 2
géométrie 1: R, = 50Q, Ry = 250Q, C4; = 500fF géométrie 1: Ry, = 50Q, Ryq = 250Q, C44 = 500fF
géométrie 2 : Ry, = 100Q, Ry; = 5000, C4; = 300fF géomeétrie 2 : Ry = 100Q, Ry; = 5000, C44 = 300fF
0 + + + + + 4 0 + + N + N :
0 0,4 0,8 1,2 1,6 0 0,4 0,8 1,2 1,6
coefficient de couplage capacitif KC coefficient de couplage capacitif KC

Figure III-3 : Comparaison en fonction de K¢ des valeurs simulées et calculées des
instants ou I’on atteint Vcpaxeq/2. Gauche : instant t;. Droite : instant t,.

On cherche alors a améliorer la précision de ces deux expressions analytiques pour de

faibles couplages capacitifs.

Vu que ’on sous-estime t;, on cherche a déterminer un coefficient o améliorant la

précision de Eq-I11-8 de la forme :
tieg imp =T1eg 1+ @) Eq-111-12
Vu que le coefficient a est un terme de correction, ce dernier est évalué¢ empiriquement en
fonction de I’ensemble des parametres ¢€lectriques décrivant le systeme pour différentes

géométries usuelles et pire-cas. Quel que soit le parametre €lectrique considéré, le coefficient

évolue logarithmiquement en fonction de Kc. Si les variations de a en fonction de la capacité

- 126 -



Expressions analytiques pour I’évaluation des caractéristiques des tensions de bruit

de couplage a la masse sont assez faibles, ce dernier évolue de manicre significative en

fonction des résistances d’entrée Rj, et de ligne R;; = Ryy = R (Figure 111-4).

0,8 1 0,8 -
& C11=250fF & Rin=0,R11=250Q, C11 = 500fF
® C11=375(F A A Rin=R11=100Q, C11 = 300fF
A C11=500fF
0,6 : e C11=750fF 0,6
o o
c €
2 9
2 041 S 0,4 1
G b
3 3
0,2 1 0,2 1
Ry = 250Q
Rin =200Q
0 + t + t + i 0 + t + t ' {
0 0,6 1,2 1,8 0 0,5 1 1,5
Coefficient de couplage capacitif KC Coefficient de couplage capacitif KC

Figure I11-4 : Evolution de a en fonction de K. Figure de gauche : pour différentes
valeurs de capacités de couplage de masse C, = Cy; = Cy,. Figure de droite : pour
différentes géométries.

Le coefficient o est donc défini a la fois suivant K¢ mais aussi suivant un terme résistif

que I’on note Rt suivant la relation :

a=Rel - In(K )] Eq-111-13

Le terme résistif Rt a été déterminé en fonction du rapport R;,/(Ri,+R). L’ensemble des
géométries €tudiées montre que la courbe de tendance de Rt en fonction de R;,/(Ri;+R) a une
allure linéaire (Figure III-5). A terme, on déduit de cette tendance une expression analytique

de Rt et par finalité de a et ticq imp.

Rt:i(%+3 Rin J Eq-111-14
105 "R, +R

1(2 R.
=—|=+3 n 1-In(K Eq-1II-15
a3 o i) q

VCmaxE 1(2 Rin
flog = [At% ~ ey 1{1 - V_J]P o5 TR (1-mn(K.)) Eq-I11-16

m m
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resistive ratio R;,/(R+R;,)

Figure I11-5 : Evolution du terme résistif Rt en fonction du rapport résistif R;,/(Ri,+R)
en fonction de différentes géométries de ligne.

A noter que le terme constant de Rt correspond a la correction a apporter dans le cas ou les
lignes sont directement attaquées par un signal soit lorsqu’il n’y a aucune résistance d’entrée.
Vu que I’on surestime t, on cherche a déterminer un coefficient P pour améliorer la

précision de Eq-111-10 de la forme :

1§ eq_imp t2eq (1 - ﬂ) Eq-III-17

Tout comme le coefficient a, le coefficient B est déterminé empiriquement. Dans le cadre
du calcul de t; suivant Eq-I1I-10, I’erreur d’estimation est négligeable des que K¢ > 1.

On cherche donc a identifier davantage une expression de B lorsque K¢ < 1. En vérité,
méme dans ce domaine d’étude, le pourcentage d’erreur dans 1’estimation de t, reste tres
faible. Il est donc difficile de pouvoir estimer de maniére précise 1’évolution du comportement
de B en fonction des parameétres électriques du systéme. En revanche, tout comme a, B évolue
logarithmiquement en fonction de K¢ et donc linéairement si on en prend le logarithme

(Figure III-6). On finit alors par déterminer une expression analytique de § de la forme :

B=210"(1-4In(K)) Eq-111-18
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Figure I11-6 : Evolution du coefficient p en fonction du coefficient de couplage capacitif
Kc pour différentes géométries. Figure de gauche : en considérant K¢. Figure de droite :
en prenant le logarithme de Kc.

Dans le cas du calcul de t;, on considére alors deux cas de figure selon :

V.

m

VCmax
Ke>1 o ty,, =0t —7g ln{—”’j Eq-111-19

VC max.,,

V.

mn

Ke<l = by, =My —74 h{ J [1 ~2.107%(1-4In(K - ))] Eq-111-20

En ayant déterminé des expressions analytiques de t; et t,, on peut alors estimer par le

calcul la largeur de pulsation Np suivant :

NpENpeq =t2 _tl Eq-III-Zl

eq eq

Note : pour les validations qui seront présentées par la suite, les comparaisons entre valeurs
simulées et calculées ne se feront pas sur Np mais sur t; et t, afin de montrer le degré de

précision des équations relatives a ces instants.

[11.2.3 Validation des expressions analytiques pour I'évaluation de V.

Les tableaux ci-dessous présentent quelques unes des nombreuses comparaisons réalisées

entre caractéristiques simulées et calculées afin de valider I’ensemble des expressions qui

viennent d’étre présentées.
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R Vemax | Vemaxeq | € Vemax | 6 tieq | E_ti| & | teq | E_1
() V) V) (%) ®s) | (ps) | (%) | (ps) | (ps) | (%)
100 0.262 | 0.261 0.38 143 | 13.24 | 7.41 | 161 | 158 | -1.9
200 0.278 | 0.271 2.51 19.6 19 3.06 | 200 | 208 -4
300 0.281 | 0.276 1.78 25.6 | 24.7 | 3.51 | 257 | 258 | -0.38
400 0.287 | 0.279 2.79 309 | 30.13 | 2.49 | 292 | 308 | -5.48
500 0.292 | 0.281 3.76 369 | 355 | 3.79 | 335 | 322 | 3.88

Tableau III-1 : Comparaisons pour différentes valeurs de résistances de ligne R entre les
caractéristiques d’une tension V¢ simulée sous SPICE et obtenue analytiquement.
C, =200fF ; C,, = 300fF ; R;, = 1002 ; longueur = Smm.

Ria Vemax | Vemaxeq | € _ Vemax t tieq e _t t, teq | €_1t
Q) 4% %) (%) | (s) | (ps) | (0) | (ps) | (ps) | (%)
50 0.286 | 0.279 245 15.8 | 15.06 | 4.68 | 148 | 154 | -4
100 0.278 | 0.271 2.51 19.6 | 19 3.06 | 200 | 208 | -4
200 0.262 | 0.261 0.38 27.1 | 26,5 | 221 | 322 | 316 | 1.86
300 0.258 | 0.255 1.16 33.9 | 334 | 147 | 424 | 423 | 0.23
400 024 | 0.252 -5 39.5 ] 40.12 | -1.57 | 563 | 533 | 5.32

Tableau III-2 : Comparaisons pour différentes valeurs d’entrée de ligne R;, entre les
caractéristiques d’une tension V¢ simulée sous SPICE et obtenue analytiquement.
C, = 200fF ; C;, = 300fF ; R =200L2 ; longueur = Smm.

Ke Vemax | Vemaxeq | € _ Vemax t tleq | E_ti | o | tyeq | E_1
V) V) (%) ®s) | (ps) | (%) | (ps) | (ps) | (%)

0.2 0.072 0.07 2.78 18.1 17.4 | 3.87 | 158 | 169 | -6.97
0.5 0.15 0.144 4 21.5 | 20.96 | 2.51 | 190 | 195 | -2.63
0.8 0.2 0.196 2 23.7 | 23.54 | 0.67 | 228 | 225 | 1.75
1 0.227 | 0.223 1.76 25 2487 | 0.52 | 246 | 244 | 0.81
1.2 0.247 | 0.246 0.4 249 | 2598 | -4.33 | 264 | 265 | -0.66
1.5 0.279 | 0.275 1.43 28.2 | 27.31 | 3.15 | 286 | 290 | -1.39
1.8 0.304 0.3 2.94 28.36 | 3.53 | 3.53 | 306 | 314 | -2.61

Tableau III-3 : Comparaisons en fonction du coefficient de couplage capacitif K¢ entre
les caractéristiques d’une tension V¢ simulée sous SPICE et obtenue analytiquement.
C, =250fF ; R=2002 ; Ri;, =100Q ; longueur = Smm.
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géométrie longueur | Vemax | Vemaxeq | € _ Vemax t tieq €t t; treq e _t
(mm) ™ ™ (%) | (@) | (@s) | (%) | (Ps) | (ps) | (")

3 0.271 | 0.268 1.1 12.5 | 11.89 | 4.88 | 1312 | 129 | 1.526

1 5 0.282 | 0.278 1.41 2822741 | 2.8 | 275 | 283 | -29

8 0.294 | 0.284 34 62 | 61.73 | 043 | 581 | 615 | -5.85

3 0.161 | 0.157 2.48 9.76 | 9.81 | -0.51 | 96.8 | 98.05 | -1.29

2 5 0.17 | 0.163 4.11 22412192 | 2.14 | 202 | 204 | -0.99

8 0.175 | 0.168 4 50 | 47.86 | 428 | 426 | 428 | -0.47

Tableau I11-4 : Comparaisons en fonction de la longueur de ligne pour deux géométries
entre les caractéristiques d’une tension V¢ simulée sous SPICE et obtenue
analytiquement. Géométrie 1 : R= 3509, C, = 200fF, C,, = 300fF, R;, = 100Q2.
Géométrie 2 : R =250Q, C, = 250fF, C,, = 150fF, R;, =100 Q.

Dans I’ensemble des résultats listés ci-dessus, la capacité de charge est égale a 5fF. Les
valeurs des paramétres électriques utilisées pour les validations sont des valeurs typiques vu
que le modéle analytique est indépendant de toute technologie. Par contre, ces valeurs restent
cohérentes en regard des paramétres ¢€lectriques des lignes que 1’on peut rencontrer pour les
technologies actuelles. Le pourcentage d’erreur est tel qu’il correspond a une sous-estimation
de la caractéristique lorsqu’il est positif et négatif lorsqu’il s’agit d’une surestimation. Ces
remarques restent de mise pour les validations présentées ultérieurement dans ce chapitre et le
chapitre IV.

En conclusion, on peut voir a partir de ces résultats que les expressions déduites du modele
analytique permettent d’évaluer avec un trés bon degré de précision les caractéristiques d’une
tension de crosstalk capacitive V¢ ; sans compter que le modele analytique permet une tres

bonne restitution de 1’allure de la tension de bruit.

lll.3 Détermination des caractéristiques d’une tension de crosstalk Vg c.

[11.3.1 Détermination des caractéristiques en fonction de V.

Dans le cas ou les effets inductifs sont pris en compte, les caractéristiques de Vgyc sont
déterminées suivant les trois domaines définis dans le chapitre précédent en fonction du
comportement des réponses modales en mode commun et en mode différentiel suivant le

régime harmonique dans lequel est défini le facteur d’amortissement modal.
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Or, nous avons pu voir en mode différentiel que la résistance effective est largement
supérieure a la réactance effective dans le cas des réseaux d’interconnexions des circuits
digitaux. Dans ce cas, la tension Vgrrc, est en régime amorti et comparable a une tension
capacitive V¢,. De plus, la tension modale Vgy c. est assimilable a la tension Vi du fait d’une
impédance caractéristique et d’un facteur de propagation identique d’ou I’expression

analytique suivante :
1
Ve = v, - ) Eq-I11-22

Ainsi, la détermination des caractéristiques de Vgic est établie suivant le domaine
harmonique dans lequel est définie V.. Cette approche s’applique dans le cas ou ’on évalue
I’amplitude maximale ainsi que le temps t,. En effet, le temps t; est évalué¢ indépendamment
des trois domaines considérés (c.f sous-partie suivante). Par ailleurs, on procede pour une
tension Vprc @ une redéfinition de la largeur de pulsation. Pour tous les domaines
harmoniques, le temps t; correspond a I’instant ou ’impact inductif est & son maximum
(instant ou 1’on observe Viemax €t assimilable au temps de vol tof:). Lorsque Vi est en régime
pseudo-oscillatoire et que la capacit¢ du systéme atteint sa fréquence de résonance
(megr < 0.625), le temps t, correspond a I’instant ou I’on atteint dans le domaine temporel pour
la seconde fois la valeur finale en sortie soit tp. Autrement, pour les autres domaines
harmoniques, le temps t, correspond a I’instant ou I’on atteint en sortie la moiti¢ de

I’amplitude maximale.
[11.3.2 Détermination de l'instant t4.

On suppose que le temps t; correspond a I’instant ou I’impact inductif est a son maximum
soit pour lequel on atteint Vimax €t pour lequel la réponse en mode commun Vg c. devient non
nulle. La tension Vgpc. étant égale a Vi, cela équivaut a assimiler le temps t; au temps de vol

tof, de Vi, soit :
t, =tof, Eq-111-23

Vu que les temps de vol de Vi et Vieq ne sont pas corrélables a cause de la différence
d’ordre entre les deux systémes, la détermination de t; se fait empiriquement. Cette

détermination consiste en premier lieu a évaluer t; lorsque 1’impact inductif est négligeable
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afin d’établir I’impact capacitif sur tof, puis a intégrer par la suite les effets inductifs en
augmentant au fur et a mesure leur intensité.

Lorsque les effets inductifs sont importants et que le systéme fonctionne en mode commun
en régime pseudo-oscillatoire, t; est déterminé par extrapolation de 1’asymptote correspondant
au slew rate de la réponse (assimilable a une droite) dés que 1’inductance ne bloque plus la
propagation des porteurs ; expliquant pourquoi le temps de vol est souvent considéré comme
équivalent au temps de montée de la réponse (tof. = tm.). Lorsque la réponse est en régime
critique ou amorti, il est plus aisé d’estimer une valeur du temps de vol vu que I’inductance ne

bloque plus ou partiellement la propagation des porteurs de charge (Figure II1-7).

1,8 - 1,2 1
Vin=Vaa =1V
1,5 -
Tt 0.9 1 :
1,2
Vin = Vgg = 1V
s s H
0,9 5061 tq i
o o .
> > f—
0,6
0,3 - ;
0.3 Ri1 = 125Q, Rin = 500 Ri1 = 6000, Rin = 500
’ Cy1 = Cqp = 225fF Cy1 = Cq2 = 225fF
L11 = 10nH, Ly, = 8nH Lq1 = 6nH, Ly, = 4,8nH
0 t t t 4 0 : t t t |
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure III-7 : Détermination de I’instant t,. Figure de gauche : régime pseudo-
oscillatoire avec phénoméne de résonance. Figure de droite : régime amorti.

Au final, I’évaluation empirique de t; aboutit a I’expression analytique :

1 [ RC, R
H=— +8 (L, +L,)C, | 1+——1— Eq-I11-24
‘ 10[ 2 s gJ( 5(R, +R)J 1

m

pour laquelle est inclus le rapport résistif traduisant la distribution de la résistance R sur

I’ensemble de la ligne au regard de la résistance d’entrée Rjy.

111.3.3 Détermination de t; et Vricmax quand 0,625 2 m,, .

Lorsque le facteur d’amortissement d’un systeme du second ordre est inférieur ou égal a

0.625, le systeme fonctionne en régime pseudo-oscillatoire et la capacité entre en résonance a

la pulsation w, = w,V1—m?* se traduisant temporellement par des dépassements successifs
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avec pseudo-oscillations autour de la valeur finale durant un temps de compensation et apres
lequel la réponse en sortie se stabilise a la valeur finale. Ce comportement est visible des lors
que le systéme est attaqué par un échelon de tension. Dans le domaine temporel, on peut
déduire de la réponse plusieurs caractéristiques telles que le temps de montée t,,, les temps tg
correspondant a I’instant ou I’on atteint pour la ieme fois la valeur finale en sortie ou bien
encore la pseudo-période Tos.. L intervalle de temps séparant le maximum d’un dépassement

transitoire Dy de celui d’un dépassement Dy est égal a Ty /2 (Figure I11-8).

18 1

T A Tosc m =0,14 (Q = 3,57)
1,5 1 Vin =1V

1°" dépassement

3°M dépassement
1,2 1
Pl 1,05 Vi,

; 1 | 1 \ VA AN
< N —
509 \/
o
>

0,6

t; : premier instant ou V, ¢ = Vi,

0,3 t. : temps de réponse a +/-5% de Vo i ——>|

tm

0 v T v T v 1
0,00E+00 3,00E-07 6,00E-07 9,00E-07

Temps (s)

Figure I11-8 : Caractéristiques d’une tension de sortie Vryc d’un systeme du 2" ordre
attaqué par un échelon de tension lorsque ce dernier est en régime pseudo-oscillatoire et
que la capacité est entrée en résonance.

Comme V¢, évolue suivant une méme polarité jusqu’a sa valeur finale, Vgic suit les
mémes types de variations d’amplitude que Vi, des lors que cette derniére commence a étre
observable en sortie. On peut ainsi observer sur 1’évolution de Vrrc I’'impact de chacun des
dépassements successifs de Vi, et en conclure que la tension de bruit résulte principalement
du 1" dépassement de Vi.auquel s’ajoutent les réflexions du signal les plus intenses.

Une bonne estimation de la tension de bruit revient donc dans ce domaine harmonique a
considérer Vgrrc dans ’intervalle de temps [ts, tp] ; tn et tp respectivement les temps ou 1’on
observe pour la premiere et la seconde fois la valeur finale de la tension V. en sortie. Ces
observations sont illustrées sur la Figure I1I-9 pour laquelle sont aussi représentées les
réponses schématiques de Vi. et de Vgric:; cette derniere étant obtenue dans le domaine

temporel via Eq-III-22 en soustrayant Vc,(t) a I’allure schématique de Vi(t).
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Figure I11-9 : Illustration du comportement de Vg c en fonction de Vi, quand
m, < 0.625. Localisation des instants t;, tr et tp sur Veic quand Vi atteint pour la 1 et
la 2" fois sa valeur finale.
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Figure I11-10 : Illustration de la corrélation des pseudo-périodes Tsce et Tosceqe de Vie et
Vieqe quand la résistance d’entrée R;, est nulle.

Dans le cas ou les lignes sont directement attaquées par une tension d’entrée (Ri, = 0), nous
avons vu dans le chapitre 2 que les instants ty et tp de Vie et Vieqe sont corrélés. En
conséquence, il y a aussi corrélation au niveau de leur pseudo-période Tosc. et ToscCeqe
(Figure III-10). Dans le cas ou Rj, est non nulle, les instants tf; des deux formes d’onde ne
sont plus corrélables ; de méme pour les pseudo-périodes. Outre un impact sur I’amplitude

des dépassements de Vi, la résistance R, a pour effet de décaler la forme d’onde suivant le
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124

rapport R, / S(R. +Ryp ) Par finalité, on peut déduire une expression analytique de la pseudo-

période Tosc. définie comme :

Tosc, Tosc,, 3 R,
= = 1+ Eq-111-25
2 2 o l-m_° S(Rm + R)
Ocq, eq

0, - ! Eq-11-26

Ocde Jo4c, +c, L, +1,)

R [0.42(C, +C,)
m, =— |—<£ " Eq-111-27
e 2 L,+L,

On suppose en référence a I’allure schématique de Vi, que ty = t;. Le calcul de t,, assimilé

a tp, se fait alors suivant la relation :

1y =t + —— Eq-I11-28

Une telle supposition est idéale dans ’absolu puisqu’elle revient a dire que le 1% pic de
tension est assimilable & une droite en posant tof. = tye = tg;. Or, cette égalité n’est pas vérifiée
comme on peut le voir sur I’exemple de la Figure III-10. En ayant posé t; = tof. et puisque t;
< tf}, on tend a légérement sous-estimer t, suivant Eq-III-28. L’erreur d’estimation entre les
instants t, simulés et calculés est donc liée a 1I’écart temporel entre les temps t; et ty. Cette
erreur reste relativement faible, les instants t; et ty étant proches. Concernant le calcul de
I’amplitude maximale, cette derniére correspond a 1’amplitude moyenne du 1% dépassement
de V. autour de laquelle oscille la réponse due aux réflexions soit a I’amplitude de la réponse
schématique V. dans 'intervalle [tg, tp]. Dans le chapitre 2, cette amplitude moyenne est
corrélée avec I’amplitude maximale du 1% dépassement de Vieqe que 1’on considére ou non

Rin. Ainsi, I’amplitude du 1* dépassement Dde V. se calcule suivant :

=V, (f=fDl)=VL {= Eq-I11-29

max Dy

I’expression de Vieqe ayant été définie avec Eq-11-78.
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Les formes d’onde Vi et Vieq n’étant pas corrélable dans le temps quand Rj, est non
nulle, on suppose que le maximum d’amplitude du 1" dépassement de V. est atteint au temps
tmax tel que :

1+,
max — )

Eq-111-30
pour laquelle [t;, t,] est assimilé a D’intervalle de temps durant lequel se produit le 1¢

dépassement. En conclusion, I’amplitude maximale Vgicmax quand 0,625 > m,; peut se

calculer suivant I’expression analytique :

Vere, = %(VL% (t D, )— Vc% (t max )) Eq-I111-31

max

[11.3.4 Détermination de t; et Vricmax quand 0,625 < Mg, <1.

On considére maintenant le domaine 0,625 < m, , <1 pour lequel le systéme est en régime

q
pseudo-oscillatoire sous-critique (soit sans dépassements successifs avec pseudo-oscillations);
le dépassement en sortie avant stabilisation de la valeur finale étant de faible amplitude.
Lorsqu’un systéme du 2™ ordre est attaqué par un échelon de tension, la réponse observable

en sortie est celle représentée Fig I11-11.

1,2 1
1°" dépassement
—~—— Vin=1V
/
4
0,8
S
5
o
>
0,4 -
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t m=0,7(Q=0,71)
m t, : réponse finale en sortie a 5%
0 t + + + J
0,00E+00 2,00E-07 4,00E-07 6,00E-07

Temps (s)

Figure I1I-11 : Caractéristiques d’une tension de sortie Viyc d’un systéme du 2" ordre
en régime pseudo-oscillatoire sous-critique attaqué par un échelon de tension de 1V.
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On peut déduire de cette tension de sortie son temps de montée tn,, t; ou bien encore
calculer en pourcentage le dépassement en amplitude. Quand le facteur d’amortissement meqe
augmente, cela implique que les effets inductifs diminuent. Un des avantages des effets
inductifs est de diminuer les temps de propagation. Si les effets inductifs diminuent, alors le
délai de propagation va augmenter avec les effets capacitifs. Si on consideére dans ce domaine
que I’instant t, est déterminé a mi-hauteur de Vg, cela signifie que cet instant va augmenter
dés lors que meqe va augmenter. Nous avons vu que lorsque le systéme est en régime pseudo-
oscillatoire avec phénomene de résonnance, le temps t, correspondait au temps tp ou 1’on
atteignait pour la seconde fois en sortie la valeur finale. L’amplitude du dépassement étant
faible (il est de I’ordre de 8% quand meq= 0.625), le temps de compensation est beaucoup
plus faible que lorsqu’il y a résonance. Plus me, va augmenter, plus ce temps de
compensation va diminuer et on atteindra plus rapidement la valeur finale en sortie.

En conséquence, on peut supposer que lorsque I’on atteindra 1’instant t,, la tension V. sera
« idéalement » égale a Vi, ; cette dernicre étant concrétement égale a t, a V,, + ¢ du fait que

les réflexions du signal sur les lignes ne sont pas complétement atténuées (Figure I11-12).

1,2 .
Vin =Vaq = 1V /\./\/\./\/\
1 v/\
Vie Ry = 5000, R, = 50Q
08 i Cy=Cp=225(F
i Ly=10nH,L;,=8nH
20,6
E V ;VRLCmax maximum voltage
0.4 RLC average value
A,
0,2 ¢ 1/2 Vricmax
0 - t t t :a t + 1
1E-10 2E-10 i t 3E-10 4E-10
-0,2 4
Time (s)

Figure I11-12 : Observation de ’instant t, pour lequel on atteint Vgrpcmax/2 au niveau de
la tension de crosstalk Vgyc et qui est reporté sur la réponse Vi,

A D’instant t,, la tension de sortie est égale a :

VRL Cmax

Eq-111-32
> q

Vere(ty)= %(VLW (r2)- Ve, (¢ ))=
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Puisque ¥, (t,)=V,, , alors I'expression Eq-I1I-32 peut étre réduite suivant :
Vere (62)=Vi = Ve, (2)=Vric,, Eq-I11-33

Pour rappel, la tension Vceqo dans le domaine temporel est définie suivant Eq-11-59. La
relation Eq-II1-53 permet au final de dégager une expression analytique de t; dans le domaine

ou 0,625 <m,, <1 soit :

q

V,
RIL/#J Eq-I11-34

mn

t2 = Aceqo - Teqo ln(

Du fait que la tension de crosstalk résulte d’une combinaison entre une expression
analytique du 1 ordre avec une expression du 2™ ordre, on ne peut déterminer formellement
VRicmax €n dérivant Eq-111-22 et en déterminant 1’instant pour lequel la dérivée est nulle. Par
ailleurs, a I’inverse du précédent domaine, 1’allure de Vric ne dépend plus principalement du
comportement dans le temps de V.. Désormais, elle dépend des pentes de Vi et de V.

La difficulté¢ dans 1’évaluation de Vgricmax €St due au fait que tm, est atteint lorsque Vie
change abruptement de potentiel soit durant son temps de transition quand 1’inductance ne
bloque plus la propagation des porteurs.

Dans le cas ou il y a phénomene de résonance, les temps de transition sont tres rapides. De
ce fait, les premicres réflexions du signal transmis en sortie de ligne sont observables quasi-
immédiatement a tof. soit tf. (on a pu voir que les deux temps sont équivalents ou proches
suivant I’allure schématique de Vi¢). En régime pseudo-oscillatoire sous-critique, les effets
inductifs diminuant et la réponse étant déformée par les effets capacitifs, on atteint moins
rapidement tf, impliquant en répercutions qu’il n’est plus possible d’assimiler tf. a tof.. Les
réflexions de plus fortes intensités apparaissant peu apres tofe, ’amplitude Vricmax €St atteinte
lorsqu’ont lieu les premiére réflexions du signal ; plus généralement a I’apparition du 1% pic
de tension.

Pour calculer Vricmax, 1’0bjectif est de déterminer une expression analytique de I’instant
tmax OU se produit la premicre réflexion du signal. Pour rappel, dans le cadre de 1’étude d’une
tension Vrrc, VRricmax €St une valeur moyenne ne correspondant pas a I’amplitude du 1 pic
de Vric tout comme ty,x ne correspond pas a I’instant ou 1’on atteint le maximum de la

premiére réflexion mais a I’instant ou I’on détermine cette valeur moyenne (Figure I11-13).
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1,21
v 7
e \/RLC
08+ i
tof, = t4 —Vie
; e \/ CO
= L
5 H
S tf,
04 1 , ) :
VRicmax : Valeur moyenne de I'amplitude maximale
) 4
| Ry =350Q
tmax Cyy = Cyp = 250fF
Al
l L4y =5nH, Ly, =3,5nH
0 T T T 1

0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10
Temps (s)

Figure I11-13 : Localisation dans le domaine temporel de Vri.cmax quand 0,625 < Meg, <1

en regard de la premiere réflexion du signal sur la ligne.

Diverses évaluations de tp,, ont été réalisées pour plusieurs géométries de ligne vérifiant

0,625 <m,, <1. Il ressort de ces évaluations que 1.36¢; <., <1.62¢; pour t; exprimé suivant

q

Eq-11I-24. On suppose alors I’approximation:
tmax = 1,5t Eq-II1-35
D’ou le calcul de Vricmax Suivant la relation :

1

VRLC e = 5( Lege (1,56,)- Ve, (151, )) Eq-I11-36

Pour rappel, I’expression analytique de VL(t) est donnée dans la sous partie 11.4.4.4.

[11.3.5 Détermination de t; et VrLcmax quand Mgy 21.

On considére maintenant le dernier domaine dans lequel le systéme est soit en régime
critique soit en régime amorti. Lorsqu’un systeme du 2" ordre est attaqué par un échelon de

tension, on observe la réponse Figure I11-14.
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1,2 1
I Vin =1V m=28(Q=18)
0195 ——r
0,8 +
s
5 0,6 4
3 tm
04+
t
0,2 +
0 T T 1

0,00E+00

4,00E-07 8,00E-07
Time (s)

1,20E-06

Figure ITI-14 : Caractéristiques d’une tension de sortie Vg c d’un systéeme du 2" ordre
attaqué par un échelon de tension lorsque ce dernier est en régime amorti.

Les caractéristiques de la réponse comme le temps de montée t,, ou le temps de réponse a

5% t; peuvent étre approximées respectivement selon t,, = 2,2t et t, = 3.

Lorsque le systeme fonctionne en régime amorti, les effets inductifs diminuent pour
devenir négligeables dés que me.q devient grand et la réponse devient assimilable a celle d’un
premier ordre. L’amplitude maximale Vrrcmax correspond toujours a une valeur moyenne (a

cause des quelques réflexions subsistant encore malgré leur forte atténuation. L’instant t, est

toujours pris @ mi-hauteur de Vg cmax (Figure I11-15).

1,2 4
R11 = 600Q, Rin = 50Q
C11 =C12 = 225fF
L11=6nH,L12=4,8nH
1 4 ]
0,9V, |
0,8 o4 /
S .
- 4 —/
3 0.6 ——VRIC
> —\/Leqe
VCeqo
0,4 1 ——VRLCeq
// Vricmax : Valeur moyenne
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10
Temps (s)

Figure III-15 : Comparaison entre Viyc et Vryceq quand m

>1. Illustration de la

€qe

valeur moyenne de Vgrycmax ainsi que des instants t; et t,.
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La détermination du temps t; peut étre établie comme dans le domaine précédent. Vu que
le systtme en mode commun est en régime amorti et que t, augmente a I'instar de mege,
I’hypothése précédemment émise stipulant qu’a I’instant t, la tension Vi a atteint sa valeur
finale est toujours viable. Ainsi, I’instant t, peut se calculer suivant les relations Eq-III-32 et
Eq-111-34 pour lesquelles Vieg(t) est décrite suivant Eq-II-75. L’expression de I’amplitude
maximale est quant a elle donnée a la fin de cette sous-partie.

En revanche, I'instant t, peut aussi €tre déterminé d’une autre fagon. En effet, si me
augmente alors les effets inductifs vont devenir négligeables et Vi sera assimilable & V.. Vu
que Vrico est assimilée a V,, cela revient a dire que Vyic tend a devenir comparable a une

tension V. La seconde possibilité pour déterminer t, revient donc a dire que :

tzRLC = t2RC = tZRLC = Z‘2RC@q Eq'III'37

Cette approximation implique que I’on néglige I’impact des inductances dans les variations
de t,. La figure suivante présente deux exemples pour lesquels sont comparées les tensions
Vric et Ve. Pour la figure de gauche, Vi est en régime amorti pour un fort me. Pour la figure

de droite, la valeur de m. fait que Vi tend vers le régime critique.

041 047 ) -
= R11 = 6000, Rin = 500 me = Meq = 0,49 Ri1 = 6000, Rin = 500
me = meq = 1,48 C11 = C12 = 2256F C11=C12 = 225¢F
L1 = 2nH. 112 = 1.8nH —VRLC L11 =6nH, L12 = 4,8nH
—VRLC J ,
—c —veC
0,3 T —VRLCeq ) 0,34 —VRCe
/\ valeur moyenne Vg, cmax ; A valeur moyenne Vgi cmax
£
50,2 4
2
taric
014 /l tare t
0 + t + t + ——t | 0 + + + + + + + ]
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure I11I-16 : Comparaison dans le domaine temporel des tensions Vgyc et V¢ lorsque
en mode commun : Vi, caractérise un systéme pleinement amorti (gauche) ou tendant
vers le régime critique (droite).

Plus m. augmente, plus I’erreur d’estimation de t, suivant I’approximation Eq-III-37 sera

faible. A D’inverse, plus Vi tendra a se rapprocher du régime critique, plus 1’erreur
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d’estimation sera importante ; cette derniére se traduisant par une surestimation de t;
puisqu’en négligeant les inductances, les délais de propagation des signaux augmentent. Par
contre, méme lorsque I’on tend vers le régime critique, la relation reste viable ; 1’erreur
maximale ayant été évaluée pour plusieurs géométries et étant de I’ordre de 10%.

On cherche a déterminer désormais une expression analytique de Vgicmax. Pour une
tension capacitive, le temps de vol et la constante de temps en mode commun sont plus
rapides qu’en mode différentiel. Les tensions capacitives modales ayant la méme polarité et
Ve étant observable avant V¢,, une diminution de V¢ est observable lorsque le slew rate de
Ve devient inférieur a celui de V¢,. La tension V¢ augmente ainsi sensiblement durant un
intervalle de temps correspondant au temps de montée t,. soit pour lequel V. évolue
linéairement entre 10% et 90% de la tension finale. Généralement, le maximum n’est pas
atteint pour un seul instant t et on peut alors observer au niveau de I’allure de V¢ une

stagnation du maximum d’amplitude (Figure I1I-17 de gauche).

1,2 1 Ry = 3500, R,, = 500 1,2 4 Ry = 3500, R,, = 50Q
Cyy = Cyp = 250fF Cyy = Cypp = 250fF
Ly =2,5nH, Ly, =1,75nH Ly =2,5nH, Ly, =1,75nH
0,9Vin 0,gvin
0,8 1 0,8 1
e s
3 —vee 3
> —_—Co >
t —VC
04 4 me / 0,4
/ / VRLCmax
VRCmax / =
0,1Vin —// = \ 0,1Vi,
0 T T T 1 0 T T ]
0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10 0 1E-10 2E-10 3E-10 4E-10
Temps (s) Temps (s)

Figure I11-17 : Evolution de V¢ en fonction de ses tensions modales (gauche). Evolution
de Veic et V¢ respectivement en fonction de Vi, quand m,, >1 et V. (droite).

eq
La tension Vi, devenant assimilable a la tension V¢., on peut supposer que le maximum
de Vi est atteint a I’instant correspondant au temps de montée ty, de Vi.. En conclusion,

Vricmax €St définie dans ce domaine suivant la relation :

Viten =5 V0l )V n, 801, BqUIT1-38
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2meqe
=227 L = 2,2 Eq-I111-39

Ocqe

t

Mege

A noter que 1’on néglige dans 1’expression I’intervalle de temps At entre t; et ’instant t ou
I’on observe en sortie 10% de la valeur finale comme ce dernier est relativement petit au point

de ’assimiler a t;.

[11.3.6 Validation des expressions analytiques pour I'’évaluation de Vg,c.

Des comparaisons entre caractéristiques simulées et calculées de Vric ont été réalisées
pour valider I’ensemble des expressions présentées dans ce chapitre. Certaines d’entre elles
sont données dans les tableaux ci-apres. Sont indiquées pour les différentes validations la
valeur que prend le facteur d’amortissement meqe vu que les caractéristiques de Vgric sont
évaluées différemment selon cette valeur ; notamment 1’instant t, qui est pris @ mi-hauteur de

VrLcmax quand 0,625 <m,, alors qu’il correspond a I’instant tp; de Vi autrement.

9e

Pour I’ensemble des validations réalisées, le degré de précision dans 1’évaluation des
caractéristiques de Vgrrc est plutét bon notamment dans 1’évaluation du temps t; est de la
valeur moyenne Vgicmax de ’amplitude maximale. Dans le cas de t;, le pourcentage d’erreur
n’est pas en soit significatif : les valeurs de t; étant faibles, une différence de quelques
picosecondes entre la valeur simulée et la valeur calculée, méme trés proches, peut entrainer
un pourcentage d’erreur élevé. De plus, la valeur calculée de I’instant t; est toujours assez
précise du fait qu’il ne dépend pas dans son évaluation du domaine ou est compris Mege.

Vu que Dinstant t, est évalué en fonction de Vricmax quand mege < 0.625, une erreur
importante sur Vrrcmax €ntraine une erreur importante pour t;. A noter que les cas ou ’erreur
d’estimation est plus importante pour Vrrcmax €t de ty correspondent aux géométries pour
laquelle la valeur du facteur de propagation tend a basculer d’'un domaine harmonique a
’autre ; soit quand meq est proche de 0.625 ou de 1.

Sur I’ensemble des validations réalisées, I’erreur maximale pour I’ensemble des
caractéristiques est de I’ordre de 10%. Cependant, dans le cas de t,, ’erreur maximale peut

étre plus importante (c.f Tableau III-5 et Tableau III-7) généralement quand 0,625 <m, ,<la

q
cause des réflexions faisant que Vgrrc oscille d’une tension ¢ autour de la valeur finale a Vin
(c.f Figure III-12 et Figure III-13). Suivant I’atténuation des réflexions, il devient alors

difficile d’estimer avec précision une valeur de t,.
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R VRLCmax VRLCmax eq € t1 tleq € t2 tZeq €
Mege
() ! V) V) (%) | () | (pS) | (Y0) | (PS) | (pS) | (%)
100 0.4 0.3 0.311 -3.67 | 456 | 47.1 | -3.37 | 176 | 167 | 5.11

200 0.555 | 0.301 0.309 -2.65 | 456 | 47 |-3.07| 175 | 168 4
300 0.714 | 0.275 0.259 5.81 | 46.6 | 47.5 | -4.16 | 226 | 253 | -11.94
400 0.88 0.260 0.263 -1.15 | 456 | 484 | -6.14 | 273 | 270 | 1.09
500 1.04 0.26 0.249 423 | 45.6 | 49.41 | -8.35 | 372 | 337 9.4

Tableau III-5 : Comparaisons pour différentes valeurs de résistances de ligne R entre les
caractéristiques d’une tension Vg c simulée sous SPICE et obtenues via les expressions
analytiques. C, = 200fF ; C,, = 300fF ; L, = 6nH ; Ky, = 0.8 ; Rj;, = 100£2 ;
longueur = Smm.

Cg VRLCmax VRLCmax eq € t1 tleq € t2 t2eq €
Mege

(fF) ™ ™ (%) | (ps) | (ps) | (Y0) | (S) | (ps) | (%)
100 0.347 | 0317 0.334 -5.36 | 32.6 | 334 | -2.45| 130 | 122 | 6.15
200 0.49 0.308 0.296 39 484 | 48 0.82 | 182 | 173 | 4.94
300 0.602 | 0.291 0.285 2.06 | 58.7 | 59.5 | -1.36 | 217 | 215 | 0.92
400 0.694 | 0.251 0.237 558 | 68 | 694 |-2.05]| 307 | 332 | -8.14
500 0.781 | 0.248 0.233 6.04 | 77.3 | 78.36 | -1.37 | 394 | 419 | -6.34

Tableau II1-6 : Comparaisons pour différentes valeurs de capacités de ligne C, entre les
caractéristiques d’une tension Vi c simulée sous SPICE et obtenue via les expressions
analytiques. R=300Q ; C,, =300Ff; L, =10nH ; K = 0.9 ; Rj, =100€2 ;
longueur = Smm.

L, VRiCmax | VRLCmaxeq | € ty tieq £ ty | tq €
@ | T v V) | (%) | @) | @) | (%) | @3) | (0S) | (%)
2 1.07 0.305 0.297 262|242 | 263 | -8.76 | 236 | 255 | -8.05
4 0.75 0.323 0.296 8351345 | 358 | -376 | 219 | 246 | -12.3
6 0.625 0.370 0.363 1.89 | 43.2 | 43.25 | -0.11 | 169 | 159 | 591
8 0.532 0.387 0.371 413 | 47514946 | -4.12 | 194 | 179 | 7.73

12 0.438 | 0.398 0.383 3771 60.5 | 59.87 | 1.04 | 219 | 215 | 1.82

Tableau III-7 : Comparaisons pour différentes valeurs d’inductances de ligne L, entre
les caractéristiques d’une tension Vgryc simulée sous SPICE et obtenue via les
expressions analytiques. R=300€ ; C, =200fF ; C,, =300fF ; K., =0.9 ; R;; =100Q ;
longueur = Smm.
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cas K. e VRiCmax | VRLCmaxeq | € t tieq € 6 | b €

™ \2) (%) | (ps) | (ps) | (%) | (ps) | (ps) | (%)

0.4 0.617 | 0.343 0.332 32 | 428 | 455 | -6.3 | 184 | 165 | 10.32

1 0.6 0.57 0.339 0.337 0.59 | 44.7 | 484 | -8.27 | 182 | 174 | 4.39
0.9 0.53 0.363 0.34 6.33 | 51.2 | 51.1 | 0.19 | 206 | 188 | 8.73

04 1 0.236 0.217 8.05 | 33.5|353|-537| 226 | 248 | -9.73

2 0.6 0.92 0.232 0.22 517 | 345 | 37.5 | -8.69 | 236 | 243 | -2.97
0.9 0.59 0.235 0.226 3.82 | 37.2 | 40.5 | -8.87 | 228 | 240 | -5.26

Tableau III-8 : Comparaisons pour différentes valeurs du coefficient de couplage entre
les lignes K, caractéristiques d’une tension Vgrrc simulée sous SPICE et obtenue via les
expressions analytiques. Cas 1 : R=200Q ; C, = 300fF ; C,, = 360fF ; L, = 6nH ;

Rin =75Q ; longueur = Smm. Cas 2 : R=300Q ; C, = 250fF ; C,,, = 200fF ; L, =4nH ;
Ri, =100€2 ; longueur = Smm.

lOIlgll cur VRLCmax VRLCmax eq € tl t1 eq € t2 t2eq €
cas Mege
(mm) ! \2) \2) (%) | (ps) | (Ps) | (“) | (ps) | (pS) | (“0)
3 0.409 0.356 0.343 3.65 | 28.9 | 30.17 | -4.39 | 113 | 108 | 4.42

5 0.549 0.343 0.339 1.17 | 48.6 | 50.51 | -3.93 | 196 | 181 | 7.65
8 0.769 0.302 0.283 6.29 | 79.5 | 82.53 | -3.81 | 450 | 486 | -8
3 0.649 0.245 0.23 6.12 | 21.2 | 22.96 | -8.30 | 106 | 108 | -1.88
5

8

0.893 0.226 0.223 132|374 | 39 | -428| 232|240 | -3.44
1.25 0.223 0.212 493|603 | 6532 | -832 | 484 | 530 | -9.5

Tableau III-9 : Comparaisons pour différentes longueurs de ligne couplage entre les
lignes K; caractéristiques d’une tension Vg c simulée sous SPICE et obtenue via les
expressions analytiques pour un Ky, = 0.75. Cas 1 : R=200€Q ; C, = 300fF ; C,, = 360fF ;
L,=6nH ; R;, =75Q ; longueur = Smm. Cas 2 : R=300Q ; C, = 250fF ; C,, = 200fF ;
L,=4nH ; R;, = 100€.

1.4 Conclusion.

A partir du modele analytique de lignes de transmission décrit dans le chapitre précédent,
des expressions analytiques ont ¢été présentées dans ce chapitre pour évaluer les
caractéristiques des tensions de bruit V¢ et Vric dans un systéme symétrique de deux lignes
couplées.

Comme les tensions de bruits sont décrites dans le domaine temporel par des
combinaisons linéaires d’expression du 1% et du 2" ordre, une large partie des expressions

analytiques sont des expressions approximées, les caractéristiques ne pouvant E&tre
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déterminées par des résolutions formelles. En revanche, ces approximations sont assez
précises puisqu’elles sont directement liées au comportement de la tension de bruit en
fonction de I’évolution de ses tensions modales.

En plus d’une bonne restitution de son allure, le modéle analytique permet de calculer avec
un trés bon degré de précision les caractéristiques d’une tension V¢ ; celles qui ont été
étudiées étant ’amplitude maximale ainsi que la largeur de pulsation prise a mi-hauteur de
I’amplitude maximale. L’erreur moyenne faite en comparant les caractéristiques relevées sur
une tension de bruit simulée sur SPICE et celles calculées via les expressions analytiques est
inférieur a 10% ; I’erreur moyenne étant de 1’ordre de 4%. Ces comparaisons ont été réalisées
pour plusieurs géométries et longueurs de ligne. Le tableau ci-apres répertorie les expressions

permettant le calcul des caractéristiques de V.

Tableau III-10 : Calcul des caractéristiques d’une tension de bruit VC a partir des
expressions dérivées du modele analytique.

1
Ve=Vey =75 (Vceqe Ve, )

Expression de V¢(t) i

[ tﬁ"l(e,o) J
TeQ(e,o)
Ve, (O=Vy|1-e

€(e,0)

<

Amplitude maximale
VCmax

VC max,, = 7

Aty, —AL
S i — T T‘-"Ie /(1‘er _r"qe ) T z-9’10 /<19’10 _19’16 )
in e Tegy ~Teqe e | e
T T

eq{) eq()

NpENpeq =Z2 _tl

eq eq

VCmaxe 1(2 Ri
flog = {Ateqe ~Teq, ln[l - V—qﬂP + Btg +3 % i n J(1 ~In(K ))}

VCmaxeq
Ke>1 > ty, =AM, -7, Inf ——"

Largeur de pulsation
Np

14

in

4
K<l o iy, =My — Ty h{ﬁj [1—2.10_2(1—4ln(KC))]

in

- 147 -




Expressions analytiques pour I’évaluation des caractéristiques des tensions de bruit

Comme nous I’avons vu dans le chapitre précédent, le modele analytique montre des
limitations dans [’évaluation de I’allure de Vgic liées aux limitations du modéle dans
I’évaluation de celle de Vi.. Cependant, I’allure obtenue de Vriceq par le biais du modele
permet une évaluation correcte de Vrpc pour une premiére approche. Dans le cadre du calcul
des caractéristiques de Vric, on consideére que ces dernieres sont calculées en fonction des

différents domaines harmoniques définis dans le chapitre précédent.

Tableau III-11 : Limitations du modéle analytique dans le cadre de la restitution de
I’allure d’une tension de bruit Vi c observée en fonction des différents domaines

harmoniques.
Domaine harmonique Comparaisons Vg ceq / Vo
Mgge 2 1 Bonne equivalence entre les formes d’ondes.

@ Bonne equivalence entre les formes d'ondes.
0.625 <mgge <1
® Temps de montée, oscillations.

R, =0 Bonne premiére approche.
tf, dépassements.

Mgge < 0.625 R, #0 Dépassements.
. Décalage entre les formes d'onde.

® Temps de montee, oscillations.

Tableau III-12 : Déterminations des caractéristiques en fonction des différents domaines

harmoniques.
Domaine harmonique Caracteristiques Vg
Vil emax Valeur moyenne du maximum atteinte at, ..
tous
Instant t; correspondant au temps de vol de V| .
Mege = 1

Instant t; pris @ mi-hauteur Vg ... / 2.
0.625 < Mgy, < 1 e

Mege < 0.625 Instantt; =t
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Tableau III-13 : Calcul des caractéristiques d’une tension VRLC en fonction des
différents domaines harmoniques définis pour le modéle analytique.

Expressi?n analytique t _ b RC, +8 m 1+ Ry,
de Pinstant t; 10 2 ‘ & 5(R,, +R)

Calcul de Vyicmaxe

1
VRLCmax = 5( Leqe (tmeqe )_ Vceqa (tmeqe + AtLeqe ))
2m,
qe
Mefrie,0) = 1 t Mege = 2.27 Lee = 2,2[
a)o
eqe

Calcul de P’instant t,.

t2RLC = tzRC(,q

Calcul de Vricmaxe

1
VRLC e = L 1, (L501) Ve, (154 )

2
Expression du décalage fmax = 1,54
temporel quand
0.625 < Meffie,0) < 1 Calcul de ’instant t,.

VRLC
ty=Ac,, ~Tego IHETW
124

Calcul de Viicmax-

1
VRLCmax = E(VLeqé, (tD] )_ C"@o (tmax ))
i+
max 2

T
Vmax D = VL, (t = tDl ): VL, I= )
1 ’ L w, J1-m,
Expression du décalage Calcul de I’instant t,.
temporel quand Tosc,,,
Mefie,0) < 0.625 by =t; + >
Tosc, B TOSC% B T [1 i J
2 2 a, l—meq z S(Rin +R)
1

Porse = ¢0.42(Cg +Cy L, +L,)

R 0.42(c, +C,)
M T\ L, + L,
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Du fait des oscillations liées aux réflexions du signal sur la ligne pour le systéme distribug¢,
ce n’est non plus une valeur maximale de Iamplitude qui est calculée mais une valeur
moyenne Vgprcmax que 1’on considére comme se produisant & un instant tp.. Cette
considération est appliquée a I’ensemble des domaines harmoniques. De méme, 1’instant t; est
calculé communément a ces domaines. Du fait que les temps de montée de Vi, sont tres
rapides, I'instant t; est considéré comme étant égal au temps de vol de Vi.. Concernant
I’instant t,, ce dernier est considéré comme étant pris a mi-hauteur de Vgric tant que le
systéme n’est pas en pseudo-oscillation et que la capacitance du systéme n’est pas entrée en
résonance. Autrement, il correspond a I’instant tp de Vi pour lequel on observe que la
tension atteint pour la deuxieme fois la valeur finale en sortie (Tableau III-12).

L’ensemble des expressions analytiques aboutissant au calcul des caractéristiques de Vric
pour les différents domaines harmoniques sont résumées dans le Tableau I1I-13.

Les équations analytiques permettent d’évaluer avec un bon degré de précision chacune
des caractéristiques de Vgrrc quelque soit le domaine considéré. Des validations ont ¢été
réalisées pour différentes géométries et longueurs de lignes. La valeur moyenne de 1’erreur
faite par le calcul n’excede pas les 10% (elle est de 1’ordre de 7%). On notera en revanche que
I’erreur faite sur t, peut étre pour certaines configurations peut atteindre 11-12%. Cette erreur
est principalement due a I’approximation faite dans le domaine pseudo-oscillatoire sous-
critique lorsque I’on considére qu’a I’instant t,, la tension est égale a Vin ; alors qu’a cause

des réflexions, elle est davantage égale a Vin +/- €.
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CHAPITRE 1V
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IV Extension a des systémes symeétriques de trois lignes
couplées et dissymeétriques.

IV.1 Introduction.

Nous venons de voir qu’il est possible a partir du modele analytique décrit dans ce
manuscrit de quantifier de maniere simple et précise les caractéristiques de tension de bruit
V¢ et Vric pour des systemes symétriques de deux lignes couplées. Le modéle analytique
tenant uniquement compte pour la corrélation des valeurs effectives du systeme lors de la
propagation des modes, on cherche a présent dans ce chapitre a étendre I’utilisation du mod¢le
analytique a d’autres systemes.

Ainsi, dans la premiére partie, la précédente approche est appliquée a une structure
symétrique de trois lignes couplées. Nous montrerons qu’il est toujours possible d’évaluer une
tension de bruit a partir de ses tensions modales et que cette derniére résulte toujours de
I’additivité des effets couplés. La seconde partie traitera de I’utilisation du modele dans le cas
de systemes dissymétriques de deux et trois lignes couplées. En effet, les réseaux VLSI sont
par nature dissymétriques a cause du design des lignes (qui ne sont pas forcément de méme
géométrie) et/ou bien encore des résistances de sortie des blocs logiques attaquant les lignes
du réseau. Pour cette étude, on considére que la dissymétrie au niveau de la structure vient de
I’attaque des lignes. Pour ce qui est de I’influence de la dissymétrie au niveau de I’évolution

des caractéristiques des tensions de bruit, seule I’amplitude maximale a été étudice.

IV.2 Extension a un systéme symétrique de trois lignes couplées.

IV.2.1 Découplage du systéme de trois lignes couplées.

On considere a présent un systeme symétrique de 3 lignes couplées paralleles sur toute leur
longueur. Tout comme la précédente structure, ce systeéme est lui aussi partitionné en cellules
¢lémentaires. Nous supposons toujours que les effets couplés résistifs sont négligeables. Les
signaux en entrée de ligne sont toujours considérés en premicre instance comme des échelons
de tension (transitions montantes ou descendantes) et les lignes sont attaquées par des
résistances d’entrée identiques Rj, et terminées par des capacités de charge Cp (Figure IV-1).

La configuration présentée correspond a la configuration pire-cas du crosstalk pour laquelle
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les deux lignes extérieures commutent pour des fronts de méme transition alors que la ligne

centrale reste a un état logique stable.

cellule 1 cellule 20

0 | Ry,
4:'_{ Ligihe dinterconnesdon 1

:|Z’Qn =C "lrzn i L‘!h cLu'h %C "Qn:C |2r2n

=
R, C Coftn == Rgh | L ==C,/n
o

igine d'irrterconneadon 2

0 T —
Amm | TFoH oL \foLon
Vln - CE.QI'I prmt I j_: ——C :3"2“
Rin i TR -
0 I g : : = Lgh
_:l_{ i Lighe dintsrconnexgon 3 l— | J_ =ik J_
i CIn an T ol
........... Rssssssness C, = =
Y =Y
K=20 srosstalk — TRLE Cellule Slémentaire 3m-RLC

Figure IV-1 : systéme distribué symétrique de trois lignes couplées paralleles constitué
de 20 cellules élémentaires 3n-RLC ; configuration de crosstalk pire-cas.

Tout comme pour la structure précédente, les tensions observables en fin de ligne(s)
victime(s) du systeme de trois lignes couplées peuvent s’exprimer comme des combinaisons
linéaires des modes se propageant a travers le systeme. Dans le cas d’une structure 3 lignes, 3
modes peuvent se propager. Ces derniers sont notés dans la suite du chapitre modes a, b et c.
Soit V; la tension en entrée de la ligne i. Les matrices des tensions d’entrée de chacun des

modes, en supposant Vi, = 1V = 1, sont définies suivant :

1 -1/2 1
v ]=1:0]=] 1 Ll]=| o Eq-IV-1
1 -1/2 -1

Lorsqu’un mode se propage, il est possible de découpler le systeme et d’assimiler chacune
des lignes a une ligne isolée électriquement (voir Figure II-4 pour la structure deux lignes).
Chacune des lignes est alors décrite par des valeurs effectives des paramétres ¢électriques du
systtme. En revanche, a 'inverse de la structure deux lignes pour laquelle les valeurs
effectives étaient les mémes pour les deux lignes, nous allons voir qu’il faut distinguer pour le
systéme trois lignes les lignes externes de la ligne centrale ; ces dernieres n’ayant pas les

mémes valeurs effectives pour le mode propagé.
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Les valeurs effectives peuvent étre déterminées physiquement ou analytiquement en
résolvant les équations aux dérivées partielles de Sakurai. Dans le domaine fréquentiel,

I’équation aux dérivées partielles de la ligne i est ramenée a :

o, 3 RV 3
P JoRy; Y Cy Vi + (jo)* Y Ly > Cy Vi Eq-1V-2
x k=1 j=l k=l
Soit lorsque 1’on découple le systéme :
v,
—i=j A+ (jo) : Eq-I1V-3
o @R Cop Vi + () Loy Copr V. q

La relation d’équivalence entre les deux précédentes équations permet alors de déterminer

les valeurs effectives de chacune des lignes telles que :

3
Z Cik Vk
_ k=1
Ceﬁfl_ —T Eq-IV-S

Ly =222 Eq-IV-6

Pour rappel, la matrice [C] intervenant dans les équations aux dérivées partielles ne
correspond pas a une matrice capacitance physique mais a une matrice capacitance en court-
circuit soit a I’admittance de la ligne. Au sens de Kirchhoff, les éléments de cette matrice sont

définis par des capacités « physiques » soit pour deux lignes ietjavec 1#] :

3
C;=>.Cy; D, =—C. Eq-1V-7

La matrice capacité correspond ainsi dans un systeéme de trois lignes couplées a la matrice

suivante.
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C Cn G Cl'l +C{2 +C{3 _C{2 _C{3
[C]: Cy Cp Cy|= - Cy Ci1+Cp +Cy5 —Cy Eq-1V-8
Gy Gy Cys -Gy -Cy C31 +C3 +Cy

Finalement, on arrive a déduire de Eq-IV-3 I’expression analytique de la capacité effective

et de I’inductance effective de chacune des trois lignes en fonction des vecteurs des tensions

d’entrée V;.
. : V. , V.
Cup =C, +C [1--21+C |1-2 Eq-IV-9
)1 11 12 I/l 13 V]
' ' V ' V
C,o =C_+C |[1-—L|+C |1-—= Eq-1V-10
eff 22 21 V. 23 V.
2 2
c.=c +c [1-0ic 12 Eq-TV-11
effs 33 31 V. 32 V.
3 3
Ly =Ly, + Liy[CyoVy + Coy (V3 1)+ Cos (V5 V3 )1+ Lis[C3¥s + Cay (V3 V1) + Coa (V3 V3 )] Eq-IV-12
] CiVi +Cu( =12)+Cis (1 -73)
Ly, = Lo +L21[C£1V1 +Cp (N2 + Cis (MW )1+ Lo [V +C, (1) + G (375 )] Eq-IV-13
’ CooVy +Coy (Vs =17 )+ Co3 (1, - 75)
Ly =L, +L31[C{1I/1 +Ca (M2 + Cis(PV3 1+ Lin [ CoaVy + Coy (1517 )+ Cos (7573 )] Eq-IV-14
effs

C.;,3V3 +C§2(V3 _V2)+C51(V3 _V3)

Dans la suite de ce chapitre, les lignes extérieures (correspondant aux lignes 1 et 3) seront
notées « o » et la ligne centrale (ligne 2) sera notée « 1 ».

Pour le mode a, les 3 lignes commutent simultanément pour une polarité identique. Les
potentiels entre les lignes extérieures et la ligne centrale sont donc par définition nuls
impliquant que la capacité effective de chacune des lignes est €gale a sa capacitance propre.
Si I’on note Cg la capacitance propre de chacune des lignes alors :

Cap,y =Co Eq-IV-15

Vu que la commutation des lignes est de méme nature, les courants se propagent dans la

méme direction et les flux magnétiques émanant de chaque ligne sont aussi dans la méme
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direction et orientés orthogonalement par rapport a la surface liant chaque ligne au plan de
masse se traduisant par une augmentation de I’ensemble des inductances efficaces.

En revanche, I’inductance effective des lignes extérieures est différente de celle de la ligne
centrale. Comme le systéme est symétrique, I’espacement est le méme entre la ligne centrale
et chacune des lignes extérieures. Le flux magnétique émanant de la ligne centrale a donc la
méme intensité sur chacune des lignes extérieures. En revanche, le flux magnétique émanant
d’une ligne externe n’a pas la méme intensité selon que 1’on se positionne au niveau de la
ligne centrale ou de la seconde ligne extérieure. Ce dernier s’avere plus intense sur la ligne
centrale que sur la ligne extérieure. En conclusion, I’inductance effective de la ligne centrale
sera plus grande que celle des lignes externes. Si ’on note respectivement L,, L, et Lo,
respectivement I’inductance propre de chacune des lignes, I’inductance mutuelle entre la ligne
centrale et une des lignes externes et enfin 1’inductance mutuelle entre les deux lignes

externes, alors on obtient les valeurs d’inductances effectives suivantes :

a

L, =L,+L, +L, Eq-1V-16

L, =L,+2L, Eq-1V-17

Dans le cas du mode b, la ligne centrale commute simultanément avec les lignes
extérieures mais pour une polarité opposée. Par ailleurs, si la ligne centrale commute pour un
front allant de 0 a Vj,, les lignes extérieures commutent pour des fronts allant de 0 a —V;,/2.
Tout comme dans le mode a, la capacité interligne entre les deux lignes extérieures Cj3
n’intervient pas dans la description de leur capacité effective du fait qu’elles sont toutes les
deux au méme potentiel. Quelque soit la ligne considérée, la capacité efficace est égale a la
capacité de couplage de masse de la ligne plus trois fois la capacité inter-ligne Cj; ou Cp3 du a

I’effet Miller. Si I’on note C,, les capacités inter-ligne C;, ou Cas, alors :

Cy,., =Cq +3C,, Eq-1V-18

Comme les lignes extérieures commutent pour une polarité différente de celle de la ligne
centrale, leur courant se propage dans une direction opposée a celui de la ligne centrale ; de
méme pour leur flux magnétique se traduisant par une diminution des inductances efficaces.
A I'instar du mode a, I’inductance efficace des lignes extérieures est plus faible que celle de la

ligne centrale et tend méme a étre négligeable.

- 156 -



Extension a des systémes symétriques de trois lignes couplées et dissymétriques

L, =L,-2L, +L,, Eq-1V-19

L,=L,-L, Eq-1V-20

Enfin, le mode c est défini tel que la ligne centrale est a I’état logique 0 (soit reliée a la
masse) alors que les lignes extérieures commutent simultanément pour des fronts de polarités
opposées. Puisque la polarité des deux lignes est différente, le potentiel entre les deux lignes
extérieures est non nul donc la capacité inter-ligne C;3 se charge. Cependant, les capacités
inter-ligne n’ont de réel impact sur la propagation des signaux et les tensions de bruit que
lorsque 1’on considere deux lignes adjacentes (soit Cy; et Cp3). Ainsi, I’'impact de C,3 sur les
signaux transmis et les performances des lignes est trés faible. En conséquence, on néglige
Ci3 dans la définition de la capacité effective des lignes extérieures. L’inductance effective
diminue comme les courants des deux lignes extérieures sont de direction opposée soit :

C., =C, +C, Eq-1V-21

c

L, =L,-L Eq-1V-22

IV.2.2 Dissociation des effets capacitifs et inductifs.

Tout comme pour la structure de deux lignes couplées, les effets capacitifs sont modélisés
en négligeant les inductances propres et mutuelles et les effets inductifs en négligeant les
capacités inter-ligne. Il est ainsi possible de déduire pour les trois modes de propagation les
impédances caractéristiques et les facteurs de propagation du systéme dans ses configurations
de référence RLC, capacitive C et inductive L. A noter que pour la configuration capacitive,
I’impédance et le facteur de propagation sont les mémes que 1’on considére la ligne centrale
ou I’'une des lignes extérieures. Dans le cas du mode a, les impédances caractéristiques et les
facteurs de propagation pour la ligne centrale et les lignes extérieures sont les mémes pour les

configurations de référence et inductive. On a donc la relation suivante :

Z =7 = Eq-1V-23
RLC, = %Ly, VRLC,,, Vi, q
pour lesquelles :
R+ jo(L,+2L
Zpic, =21, = / ( £ ) Eq-1V-24
aj aj ]Cga)
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Yric, =71, =R+ jo(L, +2L,))jCow Eq-IV-25
R+ jo(L +L_ +L
Zye =2, = \/ sy +Ln + Lop) Eq-IV-26
o o JC
Yric, =71, = \/(R +jo(L, + L, +L,,))jCew Eq-1V-27

L’impédance caractéristique et le facteur de propagation sont définis pour la configuration

capacitive suivant :

R
Z = —_— = R E 'I '2
Cagioy JCo0 YCuiy \JRC,0 q-1V-28

Pour le mode b, I’ensemble des parametres est défini selon :

Vrie, =R+ jo(L, —L,)j(Cy +3C, )0 Eq-IV-29

R+ jo(L, —L,)
RO\ j(c, +3C,)0

Vric, =R+ jo(L, =2L, +L,))j(Cy +3C,)o EqQ-IV-30

p R+ja)(Lp—2Lm +L,,)
RLGy, = J(Cy +3C, e

v1, =R+ jo(L, ~L,))jCo0 Eq-1V-31

R+ja)(Lp -L,)
ZL,,I = C o
Jbg

JCqw V1, =R+ joL, =2L, +L,,))jCow  Eq-IV-32

R
VA = | —— =.[jR(C, +3C Eq-1V-33
i \ J(Cg +3C,)@ VCi \/] (Cs )@ 1

Dans le cas du mode b, la réactance effective des lignes extérieures est tres faible, voire

R+ jo(L,-2L, +L,,)
ZLbo =

négligeable, comparée a la résistance effective. D’autre part, pour la ligne centrale, la relation
R >> (Ly-Lin)® pour les interconnexions des circuits digitaux est généralement vérifiée. Ces
deux observations permettent alors de déduire pour ce mode une relation d’équivalence entre

les impédances et les facteurs de propagation telle que :

ZRLC,,(I,’O) ZZC,,(LO) YRLC,,, TGy, Eq-1V-34

La méme relation d’équivalence peut étre déduite pour les parametres des 3 configurations

lorsque le mode c se propage soit :
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Z RLC, = Z ¢, 7re, =7c Eq-IV-35

€o

L’impédance caractéristique et le facteur de propagation des lignes extérieures pour les

trois types de configuration sont répertoriés ci-dessous.

Zpic Vree, =R+ jo(L, =Lyp)j(Cq +2C, )0 Eq-IV-36

€o

R+ jo(L, - L,,)
(¢, +2C,)e

R+ jo(L, —L,,) . .
ZLC() - \/ . 7/[‘60 = \/(R + ja)(Lp - LOO ))]Cga) Eq'IV'37

JC

R
Ze = | ——mm— =.[jR(C, +2C Eq-1V-38
c, V’j(Cg+2Cm)a) Ye, JIR(C, )@ q

IV.2.3 Additivité des couplages pour une tension de bruit d’'un systéme trois lignes.

Nous avons vu qu’une tension de crosstalk résulte de la combinaison linéaire des modes se

propageant a travers le systéme soit dans le cas d’un systéme de trois lignes couplées :
AR AT AT Eq-IV-39

ou X, y et z sont des coefficients affectants chacune des matrices modales des tensions
d’entrée ; de type 3*1 tout comme la matrice des tensions de sortie. En supposant qu’une
ligne victime a 1’¢tat stable soit a 1’état logique « 0 » et qu’une ligne active commute
rapidement pour une valeur Vi, notée « 1 », cela implique qu’il existe huit configurations
possibles d’attaque des lignes pour lesquelles six d’entre elles permettent I’observation d’une
tension de bruit sur une des lignes du systéme (centrale et/ou extérieure). Pour 1’'une des
configurations, les 3 lignes sont a 1’¢tat logique « 0 » (soit 000 pour Vgt VourrVours) ne
correspondant & aucun cas d’étude alors que la seconde configuration correspond a 111 pour
laquelle les 3 lignes commutent revenant a considérer le mode a. Ainsi, les 6 configurations
pour lesquelles une tension de crosstalk est observable sont les configurations 001, 010, 011,
100, 110 et 101 correspondant a la configuration pire-cas.

Déterminer la combinaison linéaire des modes de propagation permettant 1’obtention de
I’une de ces six configurations revient a résoudre un systeme de trois €quations a trois

inconnues soit a déterminer la valeur des coefficients x, y et z.
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Vo + 3V +2Ve =Vou, x=05y+z=V

out,

xVO,2 + be2 + ZVC2 = Vom2 = xX+y= Vom2 Eq-1V-40
XV + Vi, + 2V, =V, x=05y-z=V,,,
On aboutit ainsi pour les six configurations aux combinaisons linéaires suivantes :
0
v 1=lo|=ip -t -1 Eq-TV-41
[ out] 3 a 3 b 2 c
1
RIS AT Eq-TV-42
0
K
Voul=|1|= %[Va ]+ % v, ]- %[VC ] Eq-TV-43
1
1
Vau =] 0|= %[Va]—é[Vbh %[VC] Eq-IV-44
0
1
AR AT Eq-TV-43
0
: 2 2
Voul=|0|= 3 Wa]-5 1] Eq-1V-46

1

On peut remarquer que la combinaison linéaire des modes pour 1’obtention des tensions de
crosstalk ne tient pas compte des équivalences entre configurations. Par exemple, les tensions
de crosstalk observables pour la configuration 100 seront les mémes que pour la configuration
001. Dans les deux cas, I’'une des deux lignes extérieures commute alors que les deux autres
sont a I’état stable. La différence entre leur combinaison linéaire modale respective (Eq-IV-41
et Eq-1V-45) vient de la définition méme des modes de propagation. Une remarque analogue
peut étre faite pour les configurations 110 et 011. Dans tous les cas, I’équivalence entre les
configurations est établie via les relations définissant la tension de bruit a partir des tensions
modales observées en sortie du systeme découplé.

Pour plus de simplicité, les tensions de sortie sont par la suite notée Vout e, ou XXX

correspond a la configuration étudiée. En supposant que le modele découplé est attaqué par
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une transition montante allant de 0 a Vj, = 1V, les tensions de crosstalk de 1’ensemble des

configurations peuvent étre déterminées selon :

2
VRLC(]O])I- :5( RLC,, ~ VRchl_ ) Eq-1V-47
1
VRLC(ow)a ZE(VRLC% - 2VRLCb0 ) Eq-1V-48
2 1 1
VRLC(UO)O :VRLC(OH)O :EVRLCHO T RLG, _EVRLC% Eq-1V-49
1 1
VRLC(loo)[ :VRLC(ool),- ZE RLC, ~ 3" RLCy Eq-1V-50
1 1 1
VRLC(loO)u = VRLC(om)o :EVRLC% _g RLC,, +EVRLCL‘0 Eq-IV-51

Suivant les relations d’équivalence Eq-1V-23, Eq-1V-34 et Eg-IV-35, on déduit des

expressions simplifiées pour I’ensemble de ces expressions soit :

2 )
VRLC(lol)l. :g VLa,' _VCbi Eq-IV-52
y )
VRLC(OIO)G =3 VL% _2Vcb0 Eq-1V-53
v _y 2y Ly Ly Eq-TV-54
RLCqi0), — " RLCoy, ~ 3 Lay g Gy 9 G q-tv-
v _y Ly Ly Eq-1V-55
RLCqo0), = RLCwoy, = 3" Ly ~ 37 G, q-1v-
V =V _1 V ! ! V Eqg-1V-56
RLC(100y0 — " RLC(001)0 _5 Ly, _g Cp, +§ Ce, q-1v-

Si la relation R >> (L,-Li)® est vérifiée, a partir de la relation :

Vi, =Ve Eq-IV-57

on peut aussi écrire Eq-1V-52 tel que :

2 2 2
VRLC(IODI- ZE(VLai _Vch,' +Vca,~ _VLb,- )ZE(VLai _VLh,' )+§(Vcai _Vcb,- )= Vci +VLi Eq'IV'SS

La relation Eq-IV-58 montre que la tension de crosstalk observable sur la ligne centrale

pour la configuration pire-cas résulte bien de 1’additivité des couplages inductifs et capacitifs.
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L’additivité peut €tre vérifiée pour les autres configurations que ce soit pour une tension
observable sur une des lignes extérieures ou la ligne centrale. L’ensemble des démonstrations
n’est cependant pas présenté. Mais, a titre d’exemple, en plus de la configuration pire-cas,
I’additivité est aussi démontrée pour la configuration 110 (ou 011). Pour cette configuration,
I’additivité est vérifiée si R >> (L,-Loo)o est vraie pour le mode ¢ comme (Ly-Loo) > (Lp-Lim).
Dans ce cas, on a les deux relations d’équivalence suivantes :

Viiee, =Ve,, Eq-1V-59

Vea, =1, =Vi, Eq-1V-60

a()
De ce fait, la relation Eq-IV-54 peut aussi s’écrire suivant :

2 1 1

Vreanoy, =Veeeoi, = 3 L g G EVC'

€o

2 | |
= (Vcao 7, )‘ 5 (Vcbo Vi, )‘ 5 (VCCU 7, )

3
2 1 1 2 1 1
=| Ve ——Ve —=Vo |+|ZV, —-=V, -=V
[3 Cao 6 Cbo 2 CCO j (3 Lao 6 Lbo 2 LCU j
=Ve, +V1, Eq-1V-61

Des validations ont été réalisées pour des géométries usuelles et pire-cas entre des tensions
de bruit simulées sous SPICE avec la structure de trois lignes couplées et des tensions
résultantes de I’additivité des effets couplés. La Figure IV-2 illustre I’additivité pour les deux
configurations que nous venons de présenter (101 et 110) pour deux géométries différentes.
La résistance Rj, et la charge Cp sont négligées pour ces exemples et ceux présentés dans la
suite de cette sous-partie.

Note : les parametres électriques propres aux lignes sont donnés en fonction de la ligne 1.
Les 3 lignes étant géométriquement identiques, les effets propres et couplés sont les mémes
quelle que soit la ligne sur laquelle on se place.

On peut voir malgré une bonne équivalence que les deux formes d’onde de tension de
crosstalk ne sont pas complétement corrélées. On observe des phénomenes d’opposition de
phase pour les différentes oscillations dues aux réflexions des signaux sur les lignes ainsi que
des différences d’amplitude. L’erreur en amplitude est la plus importante notamment tant que

I’on n’a pas atteint Vim.x @ tof,. D’une part, pour évaluer a partir des modes de propagation
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une tension de bruit, il faut que les lignes soient décrites suivant le formalisme TEM soit
comme étant des lignes sans pertes or on utilise un formalisme quasi-TEM a cause des pertes

résistives. D’autre part, les tensions Vg~ =V +V; sont obtenues via les équivalences sur

I’impédance et sur le facteur de propagation en supposant que la réactance dans les modes b et

c est toujours inférieure a la résistance.

Tension de crosstalk (V)

Tension de crosstalk (V)

04+

0,2+

-0,6 +

0,6 1

-0,3 +

-0,6 +

Configuration 101

longueur = 5mm

R41 = 80000Q/m

C11=45pF/m , Cy, = Cy3 = 60pF/m

Lyy=1,2u/m , Ly, = 0,96uH/m , Ly3 = 0,319uH/m

Temps (s)

—\/RLC

Configuration 110/ 011

longueur = 5mm

R¢4 = 80000Q/m

C11=45pF/m , Cy; = Cy = 60pF/m

Ly =1,2uHim , Ly, = 0,96uH/m , Ly; = 0,319ub/m

Time (s)

Tension de crosstalk (V)

Tension de crosstalk (V)

0,6 1

-0,3 -

04T

-0,2 +

041

—\/RLC
\
VL

Configuration 101

1E-10

longueur = 3mm

Ry1 = 24000Q/m

Cy1= 95pF/m , Cy, = Cy3 = 76pFim

Lyy = 0,3uH/m , Ly, = 0,15uH/m , Ly; = 0,051uH/m

Temps (s)

—\/RLC

1E-10

Configuration 110/ 011

longueur = 3mm

Ry1 = 24000Q/m

Cyy =95pF/m , Cy, = Cy3 = 76pFim

L1 =0,3uH/m, Ly, =0,15uH/m, Ly;= 0,051uH/m

Temps (s)

Figure IV-2 : Comparaisons entre les tensions de crosstalk observables en fin de ligne

victime du systéme de trois lignes couplées et les tensions obtenues en sommant les effets

couplés. Figure du haut : configuration 101. Figure du bas : configurations 110 et 011.

Dans le domaine temporel, quelle que soit la ligne considérée et la configuration de
crosstalk, la tension V. atteint son maximum lorsque sa tension modale Vi, commence a étre
observable en sortie a I’instant tof, ; ce maximum étant négatif et tof, correspondant a

I’instant ou apparait le 1 pic en tension assimilable par extrapolation a I’instant t; défini dans
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le chapitre précédent. En effet, I’inductance effective en mode a est largement supérieure a
celles des modes b et c. Les porteurs de charge étant davantage bloqués lorsque 1’inductance
est plus ¢élevée, les instants tofy, et tof, sont visibles dans le domaine temporel bien avant tof,.
Suivant les relations définissant les tensions de crosstalk, la tension Vi, a une polarité négative

tant que I’on n’atteint pas tof,.

1,5 4 1,5 1 "
i . . — 0
Configuration 101 —Vui Configuration 011 Viso
—VLai — Vibe
1,2 1 —\/Lco
. (1/6)*VLbo - (1/2)*VLco
14 :
tof, : 0,9 4 tof,
S f—— s T e—
= i x :
[ )
% longueur = 5mm % 0,6 A
g 05 - Ry; = 80000Q/m g longueur = 5mm
o Cyy = 45pFim , Cy = Cy3 = 60pFim P Ry1 = 80000Q/m
= Ly =1,2uHim, Ly, = 0,96uH/m , Ly3 = 0,319uH/m c 034 C11=45pFim, Cy, = C5 = 60pFim
o o Ly =1,2ulim , Ly, = 0,96uHim , Ly; = 0,319uH/m
7] 0
= c
() (]
= = o0 S
01 3E-10
3E-10
0,3 -
-0,5 4 : -0,6 -
Temps (s) Temps (s)

Figure IV-3 : Comparaisons entre une tension de crosstalk inductive Vy, et ses tensions
modales. Figure de gauche : configuration 101. Figure de droite : configuration 011.

1.6 T length = 5mm Configuration 101 181 —VRLC
Ry = 80000Q/m _\\fti
[ Ciy=45pFim , Cy, = Cp = 60pF/m 1,6 4 Ve
Ly =1,2uHim , Lip = 0,96uH/m , Ly3 = 0,319uH/im length = Smm ——VRLC = (2/3)*VLa- (1/6)*VCb - (1/2)VCc
124 141 Ru=800000/m
i ’ Cyy = 45pFim , Cyp = Cy3 = 60pF/m
R 12 Ly =1,2uH/m, Ly;=0,96uH/m , L3 = 0,319uH/m
) s "
x X
© 4 ] J
o 0,8 *ﬁ 1 -l
17}
o o
o :” 0,8 4
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= . Configuration 110 / 011
0 ==/ t + t + ]
1E-10 2E-10 3E-10
—\/RLC ¥ + +
VL 7
Ve : 1E-10 2E-10 3E-10
04+ == V/RLC = (2/3)* (VLa-VCb) -0,2 -
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Figure IV-4 : Comparaisons entre une tension de crosstalk Vg c et les tensions modales
la définissant. Impact des tensions modales sur la polarité de la forme d’onde. Figure de
gauche : configuration 101. Figure de droite : configuration 011/ 110.

Généralement, pour le mode a, le systéme fonctionne en régime pseudo-oscillatoire et

généralement la capacité est entrée en self-résonance. Pour les modes b et c, le systéme
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fonctionne en régime amorti puisque les inductances effectives des lignes extérieures et
centrales sont tres faibles.

Vu qu’une tension de crosstalk Vgic peut étre définie suivant Vi,, Vep €t Vi, alors Vric
aura une polarité négative tant que 1’on n’aura pas atteint tof,. A noter que dans le cas des
configurations pire-cas, 010 et 100 pour la ligne centrale, la tension Vgric ne dépend que de

V1. et de Vep. Cela implique qu’apres tof,, 1’allure générale de Vric dépend du comportement

de la réponse Vi,.

IV.2.4 Application du modéle analytique a la configuration pire-cas.

Le modele analytique développé et présenté dans les précédents chapitres a été utilisé dans
le cadre de I’évaluation des tensions de crosstalk visibles sur la ligne centrale pour la structure
pour la configuration pire-cas. Les modes de propagation étant définis par des valeurs
effectives des parametres é€lectriques, les étapes permettant d’évaluer les tensions de bruits a
partir du modele analytique restent les mémes que pour la structure deux lignes ; ces étapes
ayant été détaillées dans le chapitre 2 (sous-parties 11.4.3 et 11.4.4). A titre d’exemple, les
figures suivantes illustrent la comparaison entre des tensions de crosstalk V¢ et Vric simulées
sous SPICE et obtenues a partir du modele analytique pour les configurations 101 et 110 /011

ainsi que la comparaison de leurs tensions modales.

1,2 1 1,2 4

length = 5mm length = 5mm

Rq1 = 800000Q/m . . Ry1 = 800000Q/m ) .

Cyy = 45pFim , Cy, = Cp=60pFim  CoONfiguration 101 Cyy=45pFim , Cy,= Cp=60pFim  Configuration 110/011
s s
< 0,8 1 <
Tg / '_g
17} 7]
a ]
o ~ 2
] —\/Ca )
[ (]
T =—\/Ca_eq °
5 —Voeb H
2 VCh_e 4
< 0,4 <4 c
2 —vc 2

=—\/C_eq
0 + t + t + i 0 - + t + t + i
0 1E-10 2E-10 3E-10 0 1E-10 2E-10 3E-10

Temps (s) Temps (s)

Figure IV-5 : Comparaisons entre une tension de crosstalk V¢ simulée sous SPICE et
celle obtenue via le modéle analytique. Figure de gauche : configuration 101. Figure de
droite : configuration 011/ 110.
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Figure IV-6 : Comparaisons entre une tension de crosstalk Vg c simulée sous SPICE et
celle obtenue via le modéle analytique. Figure de gauche : configuration 101. Figure de
droite : configuration 011 / 110.

Comme on peut le voir, le degré de précision entre les formes d’onde V¢ et Vg reste trés
bon. Pour ce qui est des formes d’onde Vric et Vriceq, 1’équivalence reste relativement
acceptable. Comme pour la structure de deux lignes couplées, les différences entre les deux
formes d’onde sont liées aux réflexions des signaux sur les lignes et aux différences existantes
entre les temps de montée des deux systémes liées a la différence d’ordre des systémes
distribués et localisés et donc a la distribution sur le modele de référence de 1’inductance.

Pour rappel, la tension de crosstalk VRLC pour la configuration pire-cas est définie suivant
la relation Eq-IV-52. Si I’on examine cette relation, on peut voir qu’elle est de la méme forme
que la relation traduisant la tension de bruit dans la configuration pire-cas de la structure de
deux lignes couplées donnée par Eq-I11-22. La relation consiste toujours a soustraire dans le
domaine temporel une tension inductive dans un mode donné a une tension capacitive définie
dans un autre mode ; les deux formes d’onde se voyant affectées par un méme coefficient.

L’ensemble des équations permettant d’évaluer les caractéristiques (amplitude maximale et
largeur de pulsation) des tensions V¢ et Vrrc pour la configuration pire-cas de la structure de
trois lignes couplées ne sont pas données. Implicitement, le calcul des caractéristiques revient
a reprendre 1’ensemble des équations présentées dans le chapitre 3 pour la structure deux
lignes, que ce soit pour V¢ et Vgic, et a les adapter pour la configuration pire-cas du systéme
trois lignes. En outre, les modes communs et différentiels sont remplacés respectivement par
le mode a et le mode b (avec les valeurs effectives correspondantes) et le coefficient (1/2)
affectant V. et V, est remplacé par (2/3) pour V, et Vy. A titre d’exemple, la tension V¢

définie par Eq-III-2 pour la structure deux lignes devient pour la structure trois lignes :
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e, O-Ve ) . t-At, t—At,
Ve = Ve, (H= ( o Co )= 2?" exp[— o }—exp[——q" ] Eq-1V-62

3 Teqh TEqa

pour laquelle Vemax (définie pour la structure deux lignes par Eq-111-5) est égale a:

| Alegy ~Alegy, Teqq | (Teqb “Teqq ) Teq | (T@% “Teqq )

Ve = Ve s, |22 o L7 || Tt £ Eq-1V-63

Cmax,, — " C, tmaxeq - 3 € - q-1v-
Te% Te%

At At
o = ey eq, [ln( Teq, J e e%] Eq-1V-64
T

L’¢évaluation des caractéristiques de Vgric se fait toujours suivant les trois domaines
harmoniques définis dans le chapitre 2 en fonction du facteur d’amortissement (ici m,).

Dans I’ensemble, le degré de précision pour I’évaluation des caractéristiques des tensions
de bruit de la configuration pire-cas du systéme trois lignes différe peu de celui de la structure
de deux lignes couplées ; les observations faites au sujet de ce dernier restent les mémes que
celles explicitées a la fin de la sous-partie I111.3.6. A titre d’exemple sont présentées certaines
comparaisons entre les caractéristiques de Vric et Vriceq afin de montrer que le modéle
analytique reste utilisable dans le cas d’une structure 3 lignes pour la configuration pire-cas.
Selon les parametres effectifs décrivant la ligne centrale dans les modes a et b, on néglige la
capacité C;3 et I’on fixe le coefficient de couplage inductif entre les lignes extérieures a une

valeur fixe telle que K3 = 1/3*K, = 1/3*K,3. La capacité de charge Cy est égale a 5fF.

R VRricmax | VRLCmax eq € t tieq € t treq €
@ | W M | ) | @) | @) | (%) |09 | @) | (%)
150 0.439 0.477 0.455 461 [ 492 | 51.2 | -4.06 | 185 | 173 | 6.48
200 0.513 0.446 0.453 -1.57 | 48 513 | -8.75| 189 | 175 7.4
250 0.586 0.443 0.448 -1.13 |1 47.2 | 51.51 | -9.13 | 184 | 179 | 2.71
300 0.66 0.409 0.378 758 | 47.6 | 51.8 | -8.88 | 246 | 269 | -9.34

400 0.806 | 0.371 0.363 2.15 | 482 | 52.6 | -9.12 | 312 | 332 | -6.41

Tableau IV-1 : Comparaisons pour différentes valeurs de résistances de ligne entre les
caractéristiques d’une tension Vg c simulée sous SPICE et obtenue via les expressions
analytiques. C, = 250fF ; C,, = 200fF ; L, =5nH ; K;; = K;3=0.8 ; K;3=0.27 ;

Ri, =100€2 ; longueur = Smm.
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C, VRiCmax | VRLCmaxeq | t tieq € ty | tag €
@ | v M | )| @) | @9 | (%) | @) | B9 | (%)
80 0.384 0.692 0.683 1.3 | 235 25 -6.38 | 99 | 903 | 8.78
100 0.427 0.633 0.632 0.15 | 26.9 | 28.59 | -6.28 | 109 | 100 | 8.25
200 0.588 0.495 0.485 2.02 | 38.8 |1 41.21 | -6.21 | 154 | 143 | 7.14
300 0.716 0.368 0.343 6.79 | 47 51.2 | -8.96 | 254 | 273 | -7.48
400 0.833 0.296 0.293 1.01 | 564 | 59.8 | -6.02 | 316 | 334 | -5.69

Tableau IV-2 : Comparaisons pour différentes valeurs de capacité de ligne C, entre les
caractéristiques d’une tension Vi c simulée sous SPICE et obtenue via les expressions

analytiques. R =250Q ; C,, =200fF ; L, =4nH ; K, = K;3=0.8 ; K;3=0.27 ;
Ri, =100€2 ; longueur = Smm.

L, Vricmax | VRLCmax eq € t tieq € t treq €
@l | ) M | @) | @) | @) | (%) | @) | 09) | (%)
2 1.04 0.477 0.454 482 | 31.6 | 342 | -8.29 | 343 | 374 | -9.03
4 0.737 0.456 0.443 285 | 43 | 468 | -8.74 | 335 | 365 | -8.95
6 0.602 0.525 0.546 -4 53 | 564 |-639 | 210 | 198 | 5.71
8 0.526 0.565 0.56 088 | 63 | 654 |-3.82| 234 | 224 | 427
10 0.467 0.59 0.571 322 | 68.2 | 71.6 | -5.07 | 263 | 248 5.7

Tableau IV-3 : Comparaisons pour différentes valeurs d’inductances de ligne L, entre
les caractéristiques d’une tension Vgryc simulée sous SPICE et obtenue via les
expressions analytiques. R = 300Q ; C, = 250fF ; C,, = 350fF ; Ki»=K;3=0.8 ;

Ki3=0.27 ; R;; = 50€2 ; longueur = Smm.

cas K | ma, VRicmax | VRLCmax eq g t tieq € ty | tyeq €

V) V) o) | (@s) | (ps) | (%) | (ps) | (ps) | (%)
0.4 0.757 | 0.391 0.368 5.88 | 55 563 | -2.45] 294 | 310 | -5.44
1 0.6 0.684 | 0.398 0.372 6.53 | 58.9 | 61.73 | -4.8 | 287 | 308 | -7.31
0.8 0.625 | 0.404 0.375 7.17 | 63.2 66 -4.43 | 288 | 306 | -6.25

0.4 0.617 | 0.461 0.475 -3.03 | 40 | 43.1 | -7.75 | 156 | 148 | 5.12

2 0.6 0.561 0.486 0.484 041 | 454 | 47.1 | -3.74 | 173 | 162 | 6.35

0.8 0.512 | 0.496 0.491 1 48 513 | -6.92 | 185 | 175 54

Tableau IV-4 : Comparaisons pour différents K> = K3 entre les caractéristiques d’une
tension Vg c simulée sous SPICE et obtenue via les expressions analytiques.
Cas1:R=350Q ; C,=300fF ; C,, = 220fF ; L, =7nH ; Rj, = 75Q ; longueur = Smm.
Cas2: R=200Q ; C;=C,, =250fF ; L,=5nH ; R;, = 1002 ; longueur = Smm.
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longueur VRicCmax | VRLCmax eq € t tieq € t, treq €
Flmm | ™ v ™ e 09| 09| @ | @9 ]| @9 |
3 0.44 0.444 0.459 -3.37 | 37.8 393 | -396 | 145 | 136 6.2

1 5 0.625 0.404 0.375 717 | 63.2 66 -4.43 | 288 | 306 | -6.25
8 0.9 0.356 0.352 1.12 103 110 -6.8 | 653 | 725 -11

3 0.446 0.496 0.481 3.02 | 257 | 27.68 | -7.70 | 100 | 93.7 | 6.3

2 5 0.574 0.477 0.479 -0.41 | 44.1 | 46.17 | -4.69 | 165 | 158 | 4.24
8 0.758 0417 04 4.07 | 71.25 75 -5.26 | 466 | 504 | -8.15

Tableau IV-5 : Comparaisons pour différentes longueur de ligne avec K;; = K»3 = 0.8
entre les caractéristiques d’une tension Vg c simulées sous SPICE et obtenue via les
expressions analytiques. Cas 1: R=350Q ; C, =300fF ; C,, =220fF ; L,=7nH ;
Rin =75Q. Cas 2 : R=200Q ; C; = C,, =250fF ; L,=4nH ; R;, = 100Q.

Remarque : le raisonnement tenu dans cette sous-partie pour [’évaluation des
caractéristiques des tensions de bruit pour la configuration 101 reste viable pour les

configurations 010 et 001 / 100 (ligne centrale uniquement).

IV.3 Systémes dissymétriques.

IV.3.1 Systeme dissymétrique de deux lignes couplées.

Jusqu’a présent, les structures présentées ¢taient symétriques que ce soit au niveau de la
géométrie des lignes ou de la nature de 1’attaque via la modélisation de résistances d’entrée
identiques Rj,. Concrétement, les lignes d’interconnexion des circuits VLSI sont attaquées par
les sorties de blocs logiques distincts représentés par des buffers CMOS.

Pour minimiser les temps de propagation des signaux sur toute la longueur de ligne, il faut
pouvoir appréhender la charge capacitive induite par de longues lignes. Les transistors des
buffers d’entrée sont surdimensionnés suivant une certaine valeur du facteur de charge ou
fanout. Il correspond au nombre d’entrée de portes logiques qui peuvent étre chargées par la
sortie d’une porte située en amont du circuit. Ce dernier est généralement égal a 4 (sans unité)
méme s’il peut varier entre 2 et 6. Cela signifie donc que le délai minimum dans une chaine
d’inverseurs est observé des lors que la capacitance d’un buffer est quatre fois plus €élevée que
celle du buffer le précédant dans la chaine [LOP04].

Par définition, un buffer CMOS est défini par deux transistors complémentaires qui sont

les transistors NMOS et PMOS. Par définition, les deux transistors n’ont pas le méme point
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de conduction : alors que le transistor NMOS conduit pour une tension positive, le PMOS
conduit pour une tension négative. Par ailleurs, la vélocité des porteurs de charge des deux
transistors est différente ; le courant étant conduit par les électrons pour le NMOS alors qu’il
est conduit par les trous pour le PMOS. Ainsi, suivant le type de transition en entrée de buffer,
la résistance de sortie de ces derniers sera différente méme si les transistors sont dimensionnés
de maniére identique.

Généralement, afin de compenser la différence de vélocité des porteurs, les transistors
PMOS sont surdimensionnés pour une largeur correspondant au double de celle du NMOS.

Des buffers sont aussi modélisés en terminaison des lignes afin de restituer les signaux en
sortie de ces derniers. Toujours dans 1’optique de minimiser les temps de propagation, les
transistors des buffers en sortie de ligne sont de taille minimum (dans la limite de la
technologie) afin que la charge en sortie de ligne soit la plus faible possible et ainsi accentuer
la différence de charge. Les charges capacitives en sortie sont si faibles qu’une dissymétrie
entre les deux charges a un impact négligeable, voir nul, sur les signaux.

En conséquence, les systémes de lignes couplées dans les réseaux VLSI tendent par nature
a étre dissymétriques ; sans compter que la dissymétrie peut aussi venir de la géométrie des
lignes. Dans le cadre de cette these, la dissymétrie est due a la différence entre les résistances
de sortie des buffers attaquant les lignes et 1’on étudie son impact dans le cas de I’évolution
de ’amplitude maximale de V¢ et Vric ; @ commencer par la structure deux lignes.

Le systtme de deux lignes est modélis¢é par deux résistances d’entrée R, et Ry;
respectivement les résistances d’entrée des lignes actives et victimes et modélisant les
résistances de sortie des buffers. Les capacités de charge en terminaison de lignes sont
toujours égales a Cr. Or, il n’est plus possible d’évaluer une tension de bruit a partir des
modes de propagation ; ces derniers supposant une parfaite symétrie entre les deux lignes.

On définit alors un facteur de dissymétrie Fydéfini selon :

F == Eq-IV-65

Les valeurs de Fy sont comprises dans I’intervalle [0,5 ; 5] du fait de la différence des
modes de fonctionnement des transistors NMOS et PMOS et en fonction du dimensionnement

de W, par rapport a W,
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Figure IV-7 : Modélisation de la dissymétrie pour le systéme de deux lignes couplées liée
a une attaque différente sur chacune des deux lignes.

Lorsque F4 = 1, le systetme est symétrique. L’objectif dans la détermination de Vi
consiste a déterminer I’évolution de cette derniére en fonction de Fyq en se basant sur la
connaissance de Vy.x lorsque le systéme est symétrique. Pour 1’ensemble des courbes
présentées dans cette sous-partie, Vi, = 1V. On étudie tout d’abord 1’évolution de Vemax €n
fonction de Fg4. Si I’on trace I’évolution de Vemax pour une géométrie de ligne donnée pour

plusieurs valeurs de Ry, on peut observer que I’évolution est de type logarithmique.

0,25 q
0,2 4
s 0,15
X
©
S
> 0,1
0,05 4 Ry = 200Q
C41 = 250fF; C4, = 200fF; C_ = 5fF
0 T T T T 1
0 1 2 3 4 5

Facteur de dissymétrie Fd

Figure IV-8 : Evolution de Vcmax en fonction du facteur de dissymétrie pour plusieurs
valeurs de R,.

On écrit alors une relation permettant de calculer Vepmax pour le systéme dissymétrique soit:

Ve =V oy~ AMFs) Eq-TV-66
Aln(F
VC = VC 1- M Eq'IV'67
max( fy=x) max( f; =) VC
max( f; =1)
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pour laquelle A est un coefficient que 1’on détermine empiriquement en fonction des
parameétres électriques de la ligne. La dissymétrie affectant la résistivité des lignes, les effets
capacitifs propres et couplés n’ont aucun impact sur I’évolution de I’amplitude et donc

n’interviennent pas dans la description de A. Afin d’illustrer le propos, les figures suivantes

montrent 1’évolution de Vmax €t du terme [1 -4 ln(Fd )/VC . } en fonction de C,.
max(f, =

0,3 1 147 R, = 4000, Rv = 200Q
C12 = 200fF; C_ = 5fF
0,25 121
—e— C11 =200 fF — —e— C11 =200 fF
—a— C11 =250 fF ‘l-_é 1 —&— C11 =250 fF
0,2 1 ——C11=300fF L —a—C11=300fF
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Figure IV-9 : Evolution en fonction de facteur de dissymétrie F4 pour différentes
capacités de ligne C{; = Cy; = C33 = C,. Figure de gauche : évolution de Vcmax. Figure de

droite: évolution du terme [1 — AIn(F, )/VC . :| .
max(f =
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Figure IV-10 : Evolution en fonction de facteur de dissymétrie Fy pour différentes
capacités inter-ligne C;, = C,3 = Cy,,. Figure de gauche : évolution de Vcpayx. Figure de

droite: évolution du terme [1 — AIn(F, )/VC . } .
max(f, =

Comme on peut le voir sur la Figure IV-9, Vo varie en fonction de Fq pour différentes

valeurs de C,; suivant Eq-1V-66. Cependant, si I’on divise ces équations par la valeur de Vcmax
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quand Fq = 1, on peut voir pour les différentes valeurs de C, que les courbes de tendance du

terme résultant[l—Aln(Fd )/VC - 1):| sont confondues impliquant que les différents
max. d=

coefficients A4/V, . sont égaux (pour I’exemple présenté Figure IV-9, A/V, . est
max q= max, d=

égal a 0.306). En conséquence, A ne dépend pas des variations de C,. Les mémes types
d’évolution peuvent étre observés en fonction de différentes valeurs de C;,, menant aussi a la
méme conclusion.

En revanche, le terme A évolue selon la résistance propre de la ligne victime R et la
résistance d’entrée R,. Il diminue pour de plus grande valeur de R et augmente pour des

valeurs plus ¢élevées de R, (Figure IV-11).
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1,2 4 —a— R11 =400Q 1,2 #— Rv=2000
——R11=600Q +— Rv=4000
o1 o1
° -]
'S 'S
£ 7% £ 0,8 1
o 3]
2 2
o 0,6 e 0,6
z E
Losd Re=1000 L4 Ru=2000
- Ciy = 250fF; Cq2 = 200fF; C, = 5fF - Cyy = 250fF; Cy, = 200fF; C, = 5fF
021 Ry =1000 => Vepayre) = 18,8 *[1 - 0,379In(F,)] 027 Re=19007> Vomara) = 19,5 °T1 -0,305In(F)]
- = - ¥
Ri1 = 600Q => Vemaxra) = 20,65 *[1 - 0,195In(Fy)] Ry = 400Q => Vemax(ra) = 17,96 *[1 - 0,392In(Fq)]
0 T T T T 1 0 T T T T 1
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Facteur de dissymétrie Fd Facteur de dissymétrie Fd

Figure IV-11 : Evolution du terme A en fonction du facteur de dissymétrie F4 et en
fonction des différentes résistances du systéme. Figure de gauche : en fonction de la
résistance propre de la ligne. Figure de droite: en fonction de la résistance d’entrée R,.

On trace alors 1’évolution de A pour différentes valeurs de R et R, selon un rapport résistif
de la forme R/(R;;+Ry) et on déduit de cette évolution une expression analytique permettant

de calculer A correspondant a :

A=053 | R Eq-IV-68
R, + R

La figure suivante illustre la comparaison entre les valeurs de A déterminées par

simulation suivant la relation Eq-IV-66 et celles calculées a partir de la relation ci-dessus. On

peut voir que I’équation Eq-IV-68 permet d’évaluer A avec un bon degré de précision. Au
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final, pour une structure dissymétrique, I’amplitude maximale d’une tension de crosstalk

capacitive Vemax peut étre calculée suivant Eq-1V-66.

05T
— X pression analytique
T —a— simulation

044

03t

coefficient A

0,2 1

0,1+

2 0,4
RV/(RV+R)

Figure I'V-12 : Evolution du coefficient A en fonction du rapport résistif R,/(R+Ry).
Comparaison entre les valeurs obtenues de A par simulation et celles calculées
analytiquement a partir de Eq-1V-68.

Comme on I’a souligné plus haut, le calcul de Vcmax pour une dissymétrie donnée (et donc

F4 = x) implique cependant la connaissance de Vcmax lorsque le systéme est symétrique.

max(Fy=x) max(Fy =1) R, +R

Ve =V, {1—0.531n(Fd) R, } Eq-IV-69

Jusqu’a présent, les effets inductifs ont été négligés dans cette étude. La dissymétrie de la
structure venant des résistances d’entrée et donc d’une différence de résistivité entre les
lignes, cette derniere affecte uniquement la partie réelle de la tension de sortie suivant
I’équation des télégraphistes. Suivant notre démarche pour le calcul de Vrrcmax quand Fq = x
pour x # 1, les effets inductifs interviennent uniquement dans 1’évaluation de la tension
quand la structure est symétrique. Cela signifie qu’ils n’interviennent pas dans la définition du

coefficient A. La figure ci-dessous montre pour différentes valeurs d’inductance propre que

les allures du terme [1 — AIn(F, )/VRLC . } suivent la méme évolution et se correlent pour
max 0=

certaines valeurs de Fy; les différences entre les allures étant principalement liées a
I’évaluation de la valeur moyenne de Vgricmax du fait des réflexions du signal. Si I’on tend a
diminuer les effets inductifs, les réflexions s’atténuant, on peut alors constater que les

différentes allures sont davantage confondues.
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Figure IV-13 : Evolution en fonction de Fyq du terme [1 ~Amn(F, )/VRLC . } pour

différentes valeurs d’inductance propre L;; = Lj; = L33 = L. Gauche : régime pseudo-
oscillatoire (avec ou sans phénoméne de résonance). Droite : régime amorti ou critique.

Ainsi, ’expression Eq-IV-69 peut étre généralisée pour une tension de crosstalk Vric.

R
Vare =V 1-0.531In(F, ), |—4— Eq-IV-70

maX(Fd:x) maX(FdZI) Rv + R]l

Les figures suivantes présentent les comparaisons entre les maxima d’amplitudes (valeurs

moyennes) de Vrrc évaluées par simulation et celles calculées suivant Eq-IV-70.
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L11 =8nH_calcul — L11 =8nH_calcul
s 2 0,31
g i 3
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2 g
4 0,2 4
S >
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Figure IV-14 : Comparaisons entre les maxima d’amplitude Vrycmax évalués par
simulation et calculés suivant Eq-IV-70. Figure de gauche : le systéme est en régime
pseudo-oscillatoire (avec ou sans phénoméne de résonance). Figure de droite: le systéme
est en régime amorti ou critique.
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L’erreur de précision est bien plus ¢levée lorsque R, > R. La résistance de sortie du buffer
étant nettement supérieure a la résistance de ligne, le signal en entrée de ligne est déja
déformé di a des délais de propagation engendrés par le buffer. Suivant la précision avec
laquelle a été évaluée V. @ Fg = 1 et suivant la résistivité intrinséque du systéme, ’erreur de
précision sera importante ou négligeable. Cependant, quand F4 est grand, la tension Vgric n’a
plus une amplitude suffisamment importante pour causer des problemes d’intégrité de signal.
Pour la géométrie présentée IV-14 a gauche, lorsque L, = 4nH, I’erreur maximale conduit a
une surestimation de 13% alors que 1’erreur moyenne conduit une surestimation de I’ordre de
3%. Quand L, = 8nH, I’erreur maximale conduit a une sous-estimation de 7% alors que
I’erreur moyenne conduit une surestimation de I’ordre de 1,5%.

A noter que pour Fg = 1, Pamplitude Vricmax utilisée précédemment correspond a celle
¢évaluée par simulation. Ainsi, a ’erreur de précision liée a la formule et aux réflexions des
signaux s’ « ajoute » I’erreur de précision entre Vricmax € VRLCmaxeq- L erreur d’estimation
entre les deux tensions pour un Fy quelconque est d’ailleurs majoritairement liée a 1’erreur
d’estimation existante entre les tensions a Fq = 1. Lorsque L, = 4nH, D’erreur maximale
conduit a une sous-estimation de 9,8% alors que I’erreur moyenne conduit une sous-
estimation de 1’ordre de 3%. Quand L, = 8nH, I’erreur maximale conduit & une surestimation
de 9% alors que I’erreur moyenne conduit une surestimation de I’ordre de 5%.

Les trois tableaux ci-aprés montrent pour 3 géométries et longueurs de lignes différentes
les comparaisons entre les amplitudes maximales relevées sous SPICE et celles calculées a

partir de Eq-IV-70 mais en prenant a Fq = 1 ’amplitude équivalente Vricmaxeq-

F, VRLCmax VRLCmax eq £_VRLCmax
V) ) (%)
0.5 0.332 0.307 7.41
1 0.287 0.262 8.71
1.5 0.257 0.235 8.38
2 0.234 0.216 7.42
3 0.184 0.19 -3.31
4 0.175 0.171 2.14
5 0.163 0.157 3.89

Tableau IV-6 : Comparaisons pour différentes valeurs du facteur de dissymétrie Fq
entre VrRicmax €t VRLCmaxeq- Géométrie 1 : R=350Q ; C, = C,, =250fF ; L, =7.25nH ;
Ky =0.82; R,=100Q2 ; C,, = 5fF ; longueur = Smm.
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¥, VRLCmax VRLCmax eq £_VRLCmax
V) ) (%)

0.5 0.426 0.444 -4.39

1 0.366 0.383 -4.64
1.5 0.336 0.346 -3.24

2 0.308 0.321 -4.31

3 0.267 0.285 -6.81

4 0.234 0.259 -10.93

5 0.22 0.239 -8.96

Tableau IV-7 : Comparaisons pour différentes valeurs du facteur de dissymétrie Fq
entre VrRicmax €t VRLCmaxeq- GEométrie 2 : R =210Q ; C, =126fF ; C,, = 180fF ;
L,=3.6nH; K; =0.7; R,=50Q ; Cy, = 5{F ; longueur = 3mm.

F, VRLCmax VRLCmax eq €_VRLCmax
V) ™ (%)
0.5 0.235 0.222 5.57
1 0.193 0.191 1.03
1.5 0.185 0.173 6.52
2 0.163 0.160 1.77
3 0.145 0.142 2.04
4 0.128 0.129 -0.95
5 0.108 0.119 -10.44

Tableau IV-8 : Comparaisons pour différentes valeurs du facteur de dissymétrie Fq
entre VRicmax €t VRLCmaxeq- Gé0ométrie 3 : R =520Q ; C, = 416fF ; C,, = 240fF ;
L,=128nH ; Ky =0.9; R, =50Q ; Cy, = 5fF ; longueur = 8mm.

La capacitance et I’inductance des lignes n’intervenant pas dans la dissymétrie de type
résistive (Figures IV-9, IV-10 et IV-13), Perreur d’estimation entre Vricmax €t VRLCmaxeq €St
idéalement constante tant que R, < R (Tableaux IV-6 et IV-7). Des fluctuations du
pourcentage d’erreur sont cependant observables dans certains cas suivant si les réflexions du
signal sur les lignes entrainent une imprécision sur I’évaluation de Vi cmax-

Lorsque R, > R, lDerreur de précision est plus importante pour une surestimation de
ViLcmax pouvant aller jusqu’a 12% au maximum du fait d’une tension de bruit largement
déformée par les temps de propagation (visible Tableau IV-7 a partir de F4 = 4 et Tableau V-
8 a partir de Fq = 5). On peut cependant remarquer que dans le cas de la géométrie 1 (Tableau
IV-6), la précision entre Vricmax € VRLCmaxeq €5t bien meilleure quand R, > R (pour Fq4

supérieur ou égal a 3). A l’inverse des deux autres géométries, on tend davantage a sous-
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estimer Vricmax @ Fqg = 1. L’augmentation de Fyq conduisant suivant Eq-IV-70 a une
surestimation de Vgrrcmax, le degré de précision s’en voit amélioré ; signifiant que le
pourcentage d’erreur sera plus important quand R, > R si ce dernier est relativement faible

quand R, <R et que I’on estime avec une trés bonne précision Vyax @ Fg = 1.

IV.3.2 Systeme dissymétrique de trois lignes couplées.

On cherche maintenant a évaluer Vrycmax pour un systéme dissymétrique constitué de trois
lignes couplées dans le cadre de la configuration pire-cas 101. Suivant cette configuration, les
deux lignes actives sont attaquées par un méme front et la ligne victime (centrale) est a 1’état
logique 0. Au niveau de la modélisation du systeme, cela signifie que les deux lignes

extérieures sont attaquées par une résistance R, et la ligne centrale par une résistance R,.

0 Vi
M, 0 Vin
| In | R, c,
—>O—{ Ligne cfinterconnesxion 1 |7>)7 I]_| 4:'—| Ligne dirterconnesxion 1 l— —{h
R“ C
1 0 - - -
— Ligne dinterconnexion 2 0 —:I—' Ligne dinterconnexion 2 VHll
Vi

) ) : 1] | Rﬂ 7
—>O—{ Ligne dirtercannesxion 3 I— —|:|—| Ligne dirtercornexion 3 | I— —{ I
0 Vi /
_]_'V'” “_I_ Viorasstaie = YaLc Vorosctae = YaLe

Figure I'V-15 : Modélisation de la dissymétrie pour un systéme de trois lignes couplées.
Configuration pire-cas du crosstalk 101.

Le systéme étant dissymétrique, il n’est plus possible d’évaluer une tension de bruit et ses
caractéristiques en fonction des modes de propagation a, b et ¢. La procédure suivie pour
I’évaluation de D’amplitude maximale reste la méme que pour la structure deux lignes.
L’amplitude maximale est évaluée en fonction du facteur de dissymétrie F4 suivant la relation
Eq-IV-67. L’étude se focalise toujours dans un premier temps a 1’évaluation de Vcpax.

Les remarques faites précédemment pour la structure deux lignes s’appliquent aussi a la
structure 3 lignes. Les capacités de couplage a la masse et interligne n’interviennent pas dans

I’évaluation de I’amplitude maximale vu que la dissymétrie est liée a une différence de

résistivité entre les lignes (Figure IV-16). A Dlinverse, le terme [l—Aln(Fd )/VC y 1)}
max(f =
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augmente pour des valeurs de Ry plus importantes et diminue lorsque la résistance de ligne
est plus ¢élevée (Figure [V-17).
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Figure IV-16 : Evolution en fonction de F4 du terme |:1 — Aln(F, )/VC
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) } . Figure de

gauche : en fonction de la capacité de couplage a 1a masse C,. Figure de droite: en
fonction de la capacité de couplage inter-ligne C,,.
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Figure IV-17 : Evolution en fonction de Fq du terme [1 — AIn(F, )/VC

max( fy =|

) } . Figure de
gauche : en fonction de la résistance attaquant la ligne victime R,. Figure de droite: en

fonction de la résistance de ligne (Ry1 = Ry, = R33).

Suivant 1’évolution du coefficient A en fonction du méme rapport résistif que celui utilisé
pour la structure deux lignes, on arrive a déterminer une expression analytique de A défini

selon I’expression :

A=047 |—— Eq-1V-71
R, + Ry,
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Le degré de précision entre les valeurs déterminées par simulation de A et celle calculées
suivant Eq-IV-71 est illustré par la figure suivante. On voit que la précision entre les valeurs
calculées et simulées est moindre lorsque le rapport est élevé soit quand la résistance de sortie
du buffer de la ligne victime est beaucoup plus grande que la résistance de la ligne. De tels cas
se présentent pour des longueurs de lignes tres petites. Or, dans la majeure partie des cas, les

tensions de bruits sur ces lignes sont telles que les risquent de commutation sont trés faibles.

0,5 1

—e— simulation

—m— expression analytique

0,4 1

0,3 1

coefficient A

0,2 1

0,1 4

0 L) L) L)
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
RV/(R+Rv)

Figure I'V-18 : Evolution du coefficient A en fonction du rapport résistif R,/(R+Ry).
Comparaison entre les valeurs obtenues de A par simulation et celles calculées
analytiquement a partir de Eq-IV-71 pour la structure de trois lignes couplées.

La détermination du coefficient A permet alors le calcul de Vimax soit :

RV
chaX(Fd =x) B VCmaX(Fd =1) |:1 —0.47 hl(Fd ) m:| Eq'IV-72

L’inductance n’intervenant pas dans la définition de la dissymétrie, la formule peut étre

appliquée pour 1’évaluation de I’amplitude maximale de Vi c soit :

RV
VRLC o)y =V Ry, {1 - 0.471n(F,) R AR, } Eq-1V-73

Comme pour la structure dissymétrique de deux lignes couplées, I’erreur de précision est

plus ¢élevée des lors que R, > R entrainant toujours une surestimation de la valeur.
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Pour illustrer la précision de Eq-IV-73 sont montrées des comparaisons entre les valeurs
simulées et calculées de Vricmax pour 3 géométries différentes suivant plusieurs valeurs du
facteur de dissymétrie Fy.

Tout comme pour la structure deux lignes, le degré de précision de Vricmax, dans le cas ou
la structure 3 lignes subit une attaque dissymétrique, reste des plus acceptables pour une

erreur maximale de 1’ordre de 10%.

¥, VRLCmax VRLCmax eq £_VRLCmax
V) V) (%)
0.5 0.601 0.609 -1.41
1 0.548 0.523 4.56
1.5 0.483 0.472 2.19
2 0.454 0.436 3.85
3 0.378 0.385 -2.09
4 0.331 0.35 -5.74
5 0.307 0.322 -4.93

Tableau IV-9 : Comparaisons pour différentes valeurs de Fyq entre Vricmax €t VRiCmaxeq
pour une structure de trois lignes couplées. R = 144Q ; C, = 159fF ; C,, = 144{F ;
L,=42nH ; K;; =K»3=0.8; Ki3=0.267 ; R, =50Q ; C. = 5fF ; longueur = 3mm.

F, VRLCmax VRLCmax eq £_VRLCmax
™) V) (%)
0.5 0.5 0.5 -0.02
1 0.432 0.431 -0.23
1.5 0.378 0.39 -3.33
2 0.343 0.362 -5.52
3 0.301 0.321 -6.82
4 0.272 0.293 -7.67
5 0.247 0.270 -9.57

Tableau IV-10 : Comparaisons pour différentes valeurs de Fq entre Vg cmax et
VRLCmaxeq POUr une structure de trois lignes couplées. R =235Q ; C, = 2351F ;
Cn=145fF ; Ly,=6nH ; K;;=K»3=0.8; K;3=0.267; R,=75Q ; C, =5fF ; 1 = Smm.
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F, VRLCmax VRLCmax eq £_VRLCmax
V) V) (%)
0.5 0.559 0.529 5.31
1 0.495 0.464 6.67
1.5 0.456 0.423 7.32
2 0.414 0.394 4.66
3 0.387 0.355 8.18
4 0.332 0.327 1.39
5 0.29 0.305 -5.41

Tableau IV-11 : Comparaisons pour différentes valeurs du facteur de dissymétrie Fqy
entre VrRicmax €t VRLCmaxeq POUr une structure de trois lignes couplées. R = 480Q2 ;
C,=320fF ; C,=480fF ; L,=12nH ; K;; =K»=0.7; K;3=0.233; R, =120Q;

CL=5fF ;1= 8mm.

IV.4 Conclusion.

Dans ce chapitre a été présentée une extension des travaux que nous avons réalisés a partir
d’un systéme de deux lignes couplées a d’autres structures de lignes. En outre, nous avons
considéré le cas d’un systéme symétrique de trois lignes couplées pour lequel nous avons
démontré que les tensions de crosstalk résultent toujours de la combinaison des modes se
propageant a travers le systeme ainsi que de l’additivité des effets couplés capacitifs et
inductifs ; et ce quelle que soit la configuration permettant I’observation d’une tension de
bruit sur la ligne centrale et/ou les lignes externes du systéme. Le modéle analytique
développé dans les précédents chapitres a été¢ appliqué dans le cadre de I’évaluation des
caractéristiques de tension de bruit V¢ et Vric pour la configuration pire-cas du crosstalk. Le
degré de précision des valeurs calculées des caractéristiques a partir du modéle analytique
montre que ce dernier reste toujours viable pour évaluer une tension de bruit pour un systéme
de trois lignes couplées. L’¢étude a été aussi étendue aux cas de structure de deux lignes et
trois lignes couplées dissymétriques ; les réseaux d’interconnexions des circuits digitaux étant
par nature dissymétriques du fait que les lignes sont attaquées par les sorties de blocs logiques
distincts (représentés par des buffers CMOS). Pour les deux structures, afin de calculer
I’amplitude maximale d’une tension de bruit V¢ et Vric quand le systéme est en configuration
pire-cas, nous avons présenté une expression analytique permettant de calculer avec un bon
degré de précision Vpax en fonction d’un facteur de dissymétrie ; ce dernier étant défini
suivant les résistances de sortie des buffers. Cette équations est basée sur la connaissance que

I’on a de la tension de crosstalk et de ses caractéristiques lorsque le systéme est symétrique.
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L’évolution technologique des circuits digitaux se caractérise par une diminution de la
taille des transistors et par une densité d’intégration toujours plus importante. Ainsi, les
circuits mis sur le marché sont plus rapides pour des fréquences d’horloge de
microprocesseurs plus élevées, plus performants pour des consommations en puissance plus
faibles et plus compacts. De part ces caractéristiques, une application d’un degré de
complexité donné devient intégrable sur des puces de dimensions de plus en plus réduites et
dont le cofit de production diminue. Les circuits VLSI submicroniques en technologie CMOS
comme les SoCs utilisent des centaines de millions de transistors pour des fréquences de
fonctionnement de 1’ordre du GHz. En contrepartie, malgré de bien meilleures performances,
les circuits sont devenus beaucoup plus sensibles aux perturbations de leur environnement et
aux bruits de par la diminution des marges de bruits des portes et la baisse des tensions

d’alimentation.

Aujourd’hui, la principale cause des problémes d’intégrité de signal dans les circuits
submicroniques est liée aux réseaux d’interconnexions. D’une part, avec une mise a 1’échelle
de ces derniers en regard de I’évolution technologique, les lignes d’interconnexion peuvent
retarder et déformer les signaux se propageant a travers elles. D’autre part, le rapprochement
des lignes di a la compacité des circuits fait que les lignes sont davantage sensibles aux effets
des champs électriques et magnétiques générés par leurs lignes proches voisines quand un
signal les traverse. On parle alors de couplage entre les lignes ; une telle interaction résultant
dans D’apparition de tensions de bruit (crosstalk) pouvant provoquer des commutations
parasites.

Mettre un circuit sur le marché a I’heure actuelle demande un investissement trés important
avec I’augmentation de sa complexité. Pour éviter des pertes financicres trop lourdes en cas
de circuits défectueux, les circuits sont testés a chaque étape de leur fabrication ; de leur
conception design a leur mise en boitier. Aussi, les outils de conception de design de circuits
doivent étre de plus en plus performants pour des modélisations et des analyses toujours plus
justes. Cette précision requiert cependant des temps CPU de plus en plus élevés. A cause de la
complexité des effets magnétiques sur I’ensemble des lignes d’interconnexion d’un réseau,
une modélisation rigoureuse de ces derniers s’avere trop complexe et difficilement

implantable dans un outil de conception.
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L’objectif de cette theése a ét¢ de pouvoir le plus simplement et précisément possible
évaluer les caractéristiques d’une tension de bruit pouvant s’avérer critique pour 'intégrité
des signaux transmis. Les caractéristiques que 1’on a souhaité quantifier sont ’amplitude
maximale de la tension de bruit ainsi que sa largeur de pulsation assimilable a I’intervalle de
temps critique ou la tension de bruit peut provoquer une éventuelle commutation suivant les

signaux transmis sur 1’autre ligne et les marges de bruits des portes situées en aval des lignes.

A partir de ce point de départ, nous avons développé et proposé un modele analytique de
lignes d’interconnexion permettant d’observer et de calculer les caractéristiques d’une tension
de bruit d’un systéme distribué symétrique de lignes couplées (partitionné en n cellules RLC
¢élémentaires) a partir d’expressions analytiques du 1 et du 2™ ordre.

Afin de développer le modéle analytique, nous avons tout d’abord démontré qu’une
tension de bruit résulte d’une combinaison linéaire des modes se propageant a travers le
systeme. Nous avons aussi pu en conclure qu’une tension de crosstalk résulte de la somme des
effets couplés électriques et magnétiques. Suivant le mode propagé et la ligne du systeme
considéré, il est alors possible de découpler les lignes du systeéme. Les lignes sont alors isolées
et définies par des valeurs effectives des paramétres électriques permettant d’observer pour
chaque ligne isolée la méme réponse modale que celle observée quand on considere la méme
ligne incluse dans la description systéme couplé. Les modéles ¢€lectriques des lignes isolées
étant toujours distribués, le modele analytique est obtenu grace a une méthode de corrélation
permettant d’assimiler la réponse modale de la ligne isolée distribuée a celle d’un simple filtre
RLC localisé et donc de la tracer dans le domaine temporel et fréquentiel suivant des
expressions analytiques du 1% et du 2™ ordre. A partir des tensions modales et des équations
résultantes des combinaisons linéaires des modes, on peut alors tracer la tension de bruit et
évaluer ses caractéristiques. Ces combinaisons ont permis de conclure que les caractéristiques
pouvaient étre déterminées aisément a partir de 1’étude comportementale des réponses
modales intervenant dans la définition méme de la tension de bruit.

Afin de vérifier si le modele analytique est viable, de nombreuses validations dans le
domaine temporel ont été réalisées pour différentes géométries et longueurs de ligne. Il en est
ressorti que le modele analytique est assez précis dans 1’évaluation des caractéristiques des
tensions de bruits et qu’il est applicable a la fois pour la quantification d’une tension de bruit
V¢ ou Vg si les effets couplés magnétiques doivent étre pris en compte. On peut cependant
noter que si la restitution d’une forme d’onde V¢ est parfaite, cela est moins le cas pour une

tension Vgic. Malgré une bonne équivalence, les temps de vol des formes d’onde simulées et
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calculées ne sont pas les mémes et la forme d’onde équivalente ne tient pas compte des
réflexions des signaux sur les lignes et des oscillations s’ajoutant a la forme d’onde distribuée.
Cela est dii au fait que la méthode de corrélation n’est pas une méthode de réduction d’ordre.
Dans cette thése, nous n’avons appliqué le modéle analytique que pour des systémes
symétriques de deux et de trois lignes couplées, nous focalisant pour chacun des systemes a
I’évaluation des tensions de bruit pour les configurations pire-cas. Le modele mériterait donc
de pouvoir étre appliqué a d’autres configurations de crosstalk mais aussi suivant notre
démarche a des systémes symétriques de n lignes couplées. Le modele décrit étant un modele

purement analytique, il peut étre appliqué a I’ensemble des technologies existantes.

Le mode¢le analytique fut étendu a 1’évaluation de I’amplitude maximale d’une tension de
bruit d’un systéme distribué¢ dissymétrique de deux et de trois lignes couplées ; le design des
réseaux d’interconnexions des circuits digitaux faisant que généralement les réseaux sont par
nature dissymétriques. Dans le cas de tels réseaux, il n’est plus possible de quantifier les
tensions de bruit suivant les modes de propagation. Nous avons pu proposer une expression
analytique permettant de calculer I’amplitude maximale a partir d’un facteur de dissymétrie
lorsque cette dernic¢re résulte d’attaques différentes sur les lignes et d’une différence de
résistivité entre ces dernicres. Cette expression est basée sur la connaissance que 1’on a de la
tension de crosstalk et de ses caractéristiques lorsque le systeéme est symétrique ; ces dernicres
étant évaluées avec le modele analytique de maniére précise. Dans ce contexte, la dissymétrie

a été étudiée pour les configurations pire-cas des systémes de deux et de trois lignes couplées.

L’¢évaluation des dé¢lais de propagation et des tensions de bruit dans les réseaux
d’interconnexion reste un large sujet d’étude. Par exemple, la dissymétrie fut étudiée pour des
attaques de lignes différentes mais la dissymétrie peut venir d’une différence de géométrie
entre les lignes. De plus, les lignes ont ét¢ considérées dans cette étude comme étant
adjacentes sur toute leur longueur mais elles peuvent concrétement ne 1’étre que sur une
certaine partie. Par ailleurs, les signaux se propagent dans notre étude suivant la méme
direction mais il peut s’avérer que pour certains designs de réseaux, les lignes soient
d’orientation différente et que les signaux se propagent dans des directions différentes. Ce
dernier point est en lui-méme un véritable sujet d’étude demandant une redéfinition compléete
du contexte d’é¢tude. Dans un tel cas, on ne peut plus du tout se servir des modes de

propagation pour évaluer une tension de bruit quel que soit le systéme.
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Description d’un modéle analytique pour la détermination des caractéristiques d’une
\
tension de bruit dans un réseau d’interconnexions.

RESUME

Avec I’évolution technologique, les circuits digitaux sont devenus plus compacts pour des
fréquences de fonctionnement plus élevée. En revanche, ils sont devenus plus sensibles aux
bruits ; notamment ceux générés par les réseaux de lignes d’interconnexion quand ces
derniéres sont soumises a des phénomenes de « diaphonie » ou couplage ; résultant dans
I’apparition de délais de propagation a travers les lignes ou de tensions de bruit connues aussi
sous le nom de crosstalk. Pour y remédier, les concepteurs de circuits intégrés essaient de
proposer des modeles de ligne toujours plus précis mais aussi qui puissent étre facilement
implantables. Dans ce contexte, pour évaluer les caractéristiques d’une tension de bruit, un
mod¢le analytique est proposé dans ce manuscrit. Il est basé sur les modes quasi-TEM se
propageant au sein d’un réseau de lignes ainsi que sur une méthode de corrélation assimilant
le réseau & un filtre du 1% ou du 2™ ordre.

Description of an analytical modal to determine noise voltages characteristics in an
interconnect network.

ABSTRACT

Advancements in the field of VLSI have lead to more compact digital circuits with higher
clock rates. Yet, they become more sensitive to noise, especially when those ones are
generated by interconnection lines networks when lines are submitted to diaphonic or
coupling phenomena; resulting then in the apparition of propagation delays through the lines
or noise voltages known as crosstalk. In order to quantify, limit or suppress those coupling
effects, integrated circuits designers try to propose interconnection lines model more and
more precise at the condition they could be easily incorporated in simulation tools. In this
context, to evaluate noise voltages characteristics, an analytical interconnection lines model is
proposed in this manuscript. It is based on the quasi-TEM propagation modes existing in an
interconnect network and also on a correlation method allowing a description of the network
with 1% and 2™ order filters.

DISCIPLINE : ELECTRONIQUE, OPTRONIQUE ET SYSTEMES

MOTS-CLES

Interconnexions des circuits digitaux, formalisme ligne de transmission, modes de
propagation TEM, additivité des couplages, méthode de corrélation, régimes harmoniques,
caractéristiques des tensions de bruit.

Laboratoire d’Informatique, de Robotique et de Microélectronique de Montpellier,
LIRMM. UMR 5506 CC477, 161 rue Ada, 34392 Montpellier Cedex 5, France.




<<
  /ASCII85EncodePages false
  /AllowTransparency false
  /AutoPositionEPSFiles true
  /AutoRotatePages /None
  /Binding /Left
  /CalGrayProfile (Gray Gamma 2.2)
  /CalRGBProfile (None)
  /CalCMYKProfile (None)
  /sRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)
  /CannotEmbedFontPolicy /Error
  /CompatibilityLevel 1.3
  /CompressObjects /Off
  /CompressPages true
  /ConvertImagesToIndexed true
  /PassThroughJPEGImages true
  /CreateJobTicket false
  /DefaultRenderingIntent /Default
  /DetectBlends true
  /DetectCurves 0.0000
  /ColorConversionStrategy /LeaveColorUnchanged
  /DoThumbnails true
  /EmbedAllFonts true
  /EmbedOpenType false
  /ParseICCProfilesInComments true
  /EmbedJobOptions true
  /DSCReportingLevel 0
  /EmitDSCWarnings false
  /EndPage -1
  /ImageMemory 1048576
  /LockDistillerParams true
  /MaxSubsetPct 100
  /Optimize true
  /OPM 0
  /ParseDSCComments false
  /ParseDSCCommentsForDocInfo true
  /PreserveCopyPage true
  /PreserveDICMYKValues true
  /PreserveEPSInfo false
  /PreserveFlatness true
  /PreserveHalftoneInfo true
  /PreserveOPIComments false
  /PreserveOverprintSettings true
  /StartPage 1
  /SubsetFonts true
  /TransferFunctionInfo /Remove
  /UCRandBGInfo /Preserve
  /UsePrologue false
  /ColorSettingsFile ()
  /AlwaysEmbed [ true
    /Arial-Black
    /Arial-BlackItalic
    /Arial-BoldItalicMT
    /Arial-BoldMT
    /Arial-ItalicMT
    /ArialMT
    /ArialNarrow
    /ArialNarrow-Bold
    /ArialNarrow-BoldItalic
    /ArialNarrow-Italic
    /ArialUnicodeMS
    /CenturyGothic
    /CenturyGothic-Bold
    /CenturyGothic-BoldItalic
    /CenturyGothic-Italic
    /CourierNewPS-BoldItalicMT
    /CourierNewPS-BoldMT
    /CourierNewPS-ItalicMT
    /CourierNewPSMT
    /Georgia
    /Georgia-Bold
    /Georgia-BoldItalic
    /Georgia-Italic
    /Impact
    /LucidaConsole
    /Tahoma
    /Tahoma-Bold
    /TimesNewRomanMT-ExtraBold
    /TimesNewRomanPS-BoldItalicMT
    /TimesNewRomanPS-BoldMT
    /TimesNewRomanPS-ItalicMT
    /TimesNewRomanPSMT
    /Trebuchet-BoldItalic
    /TrebuchetMS
    /TrebuchetMS-Bold
    /TrebuchetMS-Italic
    /Verdana
    /Verdana-Bold
    /Verdana-BoldItalic
    /Verdana-Italic
  ]
  /NeverEmbed [ true
  ]
  /AntiAliasColorImages false
  /CropColorImages true
  /ColorImageMinResolution 150
  /ColorImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleColorImages true
  /ColorImageDownsampleType /Bicubic
  /ColorImageResolution 300
  /ColorImageDepth -1
  /ColorImageMinDownsampleDepth 1
  /ColorImageDownsampleThreshold 2.00333
  /EncodeColorImages true
  /ColorImageFilter /DCTEncode
  /AutoFilterColorImages false
  /ColorImageAutoFilterStrategy /JPEG
  /ColorACSImageDict <<
    /QFactor 0.76
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /ColorImageDict <<
    /QFactor 0.76
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /JPEG2000ColorACSImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 15
  >>
  /JPEG2000ColorImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 15
  >>
  /AntiAliasGrayImages false
  /CropGrayImages true
  /GrayImageMinResolution 150
  /GrayImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleGrayImages true
  /GrayImageDownsampleType /Bicubic
  /GrayImageResolution 300
  /GrayImageDepth -1
  /GrayImageMinDownsampleDepth 2
  /GrayImageDownsampleThreshold 2.00333
  /EncodeGrayImages true
  /GrayImageFilter /DCTEncode
  /AutoFilterGrayImages false
  /GrayImageAutoFilterStrategy /JPEG
  /GrayACSImageDict <<
    /QFactor 0.76
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /GrayImageDict <<
    /QFactor 0.76
    /HSamples [2 1 1 2] /VSamples [2 1 1 2]
  >>
  /JPEG2000GrayACSImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 15
  >>
  /JPEG2000GrayImageDict <<
    /TileWidth 256
    /TileHeight 256
    /Quality 15
  >>
  /AntiAliasMonoImages false
  /CropMonoImages true
  /MonoImageMinResolution 1200
  /MonoImageMinResolutionPolicy /OK
  /DownsampleMonoImages true
  /MonoImageDownsampleType /Bicubic
  /MonoImageResolution 600
  /MonoImageDepth -1
  /MonoImageDownsampleThreshold 1.00167
  /EncodeMonoImages true
  /MonoImageFilter /CCITTFaxEncode
  /MonoImageDict <<
    /K -1
  >>
  /AllowPSXObjects false
  /CheckCompliance [
    /None
  ]
  /PDFX1aCheck false
  /PDFX3Check false
  /PDFXCompliantPDFOnly false
  /PDFXNoTrimBoxError true
  /PDFXTrimBoxToMediaBoxOffset [
    0.00000
    0.00000
    0.00000
    0.00000
  ]
  /PDFXSetBleedBoxToMediaBox true
  /PDFXBleedBoxToTrimBoxOffset [
    0.00000
    0.00000
    0.00000
    0.00000
  ]
  /PDFXOutputIntentProfile (None)
  /PDFXOutputConditionIdentifier ()
  /PDFXOutputCondition ()
  /PDFXRegistryName ()
  /PDFXTrapped /False

  /CreateJDFFile false
  /Description <<
    /CHS <FEFF4f7f75288fd94e9b8bbe5b9a521b5efa7684002000410064006f006200650020005000440046002065876863900275284e8e55464e1a65876863768467e5770b548c62535370300260a853ef4ee54f7f75280020004100630072006f0062006100740020548c002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee553ca66f49ad87248672c676562535f00521b5efa768400200050004400460020658768633002>
    /CHT <FEFF4f7f752890194e9b8a2d7f6e5efa7acb7684002000410064006f006200650020005000440046002065874ef69069752865bc666e901a554652d965874ef6768467e5770b548c52175370300260a853ef4ee54f7f75280020004100630072006f0062006100740020548c002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e003000204ee553ca66f49ad87248672c4f86958b555f5df25efa7acb76840020005000440046002065874ef63002>
    /DAN <>
    /DEU <>
    /ESP <>
    /ITA (Utilizzare queste impostazioni per creare documenti Adobe PDF adatti per visualizzare e stampare documenti aziendali in modo affidabile. I documenti PDF creati possono essere aperti con Acrobat e Adobe Reader 5.0 e versioni successive.)
    /JPN <>
    /KOR <FEFFc7740020c124c815c7440020c0acc6a9d558c5ec0020be44c988b2c8c2a40020bb38c11cb97c0020c548c815c801c73cb85c0020bcf4ace00020c778c1c4d558b2940020b3700020ac00c7a50020c801d569d55c002000410064006f0062006500200050004400460020bb38c11cb97c0020c791c131d569b2c8b2e4002e0020c774b807ac8c0020c791c131b41c00200050004400460020bb38c11cb2940020004100630072006f0062006100740020bc0f002000410064006f00620065002000520065006100640065007200200035002e00300020c774c0c1c5d0c11c0020c5f40020c2180020c788c2b5b2c8b2e4002e>
    /NLD (Gebruik deze instellingen om Adobe PDF-documenten te maken waarmee zakelijke documenten betrouwbaar kunnen worden weergegeven en afgedrukt. De gemaakte PDF-documenten kunnen worden geopend met Acrobat en Adobe Reader 5.0 en hoger.)
    /NOR <>
    /PTB <>
    /SUO <>
    /SVE <>
    /ENU (Use these settings to create Adobe PDF documents suitable for reliable viewing and printing of business documents.  Created PDF documents can be opened with Acrobat and Adobe Reader 5.0 and later.)
    /FRA <>
  >>
>> setdistillerparams
<<
  /HWResolution [600 600]
  /PageSize [612.000 792.000]
>> setpagedevice


