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Introduction générale

Ce travail de thése a été réalisé au sein de I’équipe PACE (Packaging, Assemblage
et Compatibilité Electromagnétique) du groupe Fiabilité au laboratoire de 1’Intégration du
Matériau au Systeme (IMS, UMR 5218), sous la direction de Mme Geneviéve Duchamp,
professeur des universités, M. Tristan Dubois, maitre de conférences et M. Jean-Luc Levant,
expert CEM a la société ATMEL. Ce doctorat a été financé par le projet SEISME (Simulation
de I’Emission et de I’Immunité des Systemes et Modules Electroniques). Ce projet a été
labellisé par le pdle Aerospace Valley en 2011. Il vise a développer des techniques de mesure
et des modeles servant a I’étude de 1’émissivité et de la susceptibilité au niveau composant,
carte et équipement.

Les travaux de recherche présentés dans le cadre de ce manuscrit traitent des problemes de la
compatibilité électromagnetique des composants électroniques et notamment de la
susceptibilité des circuits intégrés fonctionnant dans la gamme des fréquences allant de
1 MHz a1 GHz.

De nos jours, 1’électronique intégrée connait un essor croissant qui se manifeste dans
’utilisation des produits €lectroniques dans tous les domaines de la vie. Ainsi, les circuits
intégrés sont présents dans divers domaines tels que les télécommunications, le transport et la
domotique. Ce progres a été accompagné par une amélioration des techniques de fabrication
permettant de réaliser des composants plus performants embarqués dans des appareils de plus
en plus complexes. Pour satisfaire a un besoin croissant d’embarquer plusieurs circuits dans
un espace de plus en plus réduit, 1’évolution des technologies de lithogravure a conduit a
I’augmentation de la densité d’intégration et de la vitesse d’exécution des circuits. De plus,
assurer une bonne autonomie en matiére de consommation de I’énergie est 1’un des facteurs
importants de I’abaissement des tensions d’alimentation. Ainsi, on observe aujourd’hui des
tensions d’alimentation en dessous du volt.

Ces tendances liées au progres technologiques de la fabrication des circuits intégrés
contribuent a I’augmentation des problémes de compatibilité électromagnétique dans ces
derniers. D’une part, I’augmentation du nombre de fonctions au sein d’un méme composant
conduit a I’accroissement des émissions parasites sous forme de perturbations conduites
et rayonnées pouvant atteindre les différents circuits du voisinage. D’autre part, le
décroissement des tensions d’alimentation diminue les marges de susceptibilité et rend donc
les systemes électroniques plus sensibles aux interférences électromagnétiques.

L’émissivité et la susceptibilité des circuits électroniques sont deux themes étudiés lors de la
conception des circuits électroniques dans le but d’assurer I’intercompatibilité entre les
différents circuits d’un équipement ou d’un systeme donné. En ce qui concerne I’émissivité
des circuits intégrés, elle est actuellement bien maitrisée par les fondeurs grace a des
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standards de modélisation permettant de bien prendre en compte ce probléme des la phase de
conception. La susceptibilité est quant a elle moins abordée en termes de standards de
modélisation.

L’objectif de nos travaux est de développer une méthodologie pour I’extraction et la
construction de macromodeles d’immunité des circuits intégrés. Dans notre cas, cette
méthodologie est basée sur le développement d’une nouvelle technique de mesure de la
susceptibilité qui servira a la construction des macromodeles d’immunité souhaités. Ainsi, un
convertisseur analogique-numérique est mis a disposition dans le but de caractériser
et modéliser son immunité aux perturbations conduites. Des mesures de susceptibilité sont
donc réalisées sur ce composant moyennant la technique développée. Ensuite, le modéle
d’immunité du convertisseur est bati en retenant la structure d’une proposition de norme
décrivant la démarche de création de modéles d’immunité des circuits intégrés.

Ce manuscrit présente la démarche complete de caractérisation de la technique de mesure
développée. De plus, les résultats de mesure associés sont utilisés pour I’étude de I’immunité
du circuit choisi ainsi que 1’extraction du macromodeéle correspondant.

Dans un premier chapitre, des notions générales relatives a la compatibilité électromagnétique
sont données. Ainsi, les principales sources de perturbation sont introduites tout en expliquant
les différents modes de couplage des perturbations électromagnétiques émises par ces sources.
Ensuite, les tendances de I’électronique intégrée sont présentées. Finalement, les problémes
d’émissivité des circuits intégrés sont discutés et quelques effets des perturbations sur les
différents types de circuits sont présentés.

Le deuxiéme chapitre traite du theme de la susceptibilité conduite des circuits intégrés. Apres
avoir introduit la notion du critére de susceptibilité, les différentes techniques de mesure de la
susceptibilité sont détaillées. Ensuite, une revue bibliographique sur la modélisation de
I’immunité est présentée et notamment les standards de modélisation existants.

Dans le troisieme chapitre, nous présentons la technique de mesure de I’immunité des circuits
integrés développee dans le cadre de cette thése. Le principe de mesure est introduit suivi de
la méthodologie de détermination des différents parametres d’immunité du circuit testé. Etant
donné que cette technique est basée sur 1’utilisation d’une sonde de mesure spécifique, nous
montrons par la suite les étapes de conception et de caractérisation de cette sonde dans le
cadre d’un cahier des charges définissant des critéres a respecter. De plus, nous présentons
dans ce chapitre une caractérisation précise de I’intégralité du banc de mesure associé a la
technique développée. Ceci permet ’extraction des paramétres d’immunité du circuit testé
avec une meilleure précision. Finalement, la technique développée est validée sur des
composants passifs connus et les sources des incertitudes observées sont expliquées.

Pour finir, le dernier chapitre s’intéresse a la caractérisation par mesure, 1’analyse de
I’immunité et la modélisation de la susceptibilité d’un convertisseur analogique-numérique
embarqué dans un microcontr6leur. Aprés une présentation du circuit étudié ainsi que les
différentes configurations de mesure, I’immunité du convertisseur est é¢tudiée en se basant sur
les résultats de mesure obtenus par la technique développée. Ces résultats sont d’abord validés



par comparaison avec des résultats extraits d’autres techniques de mesure. Nous discutons
ensuite des hypotheses pouvant expliquer le mécanisme de dégradation du convertisseur
analogique-numérique. Suite a la caractérisation de la susceptibilité du convertisseur, nous
présentons la méthodologie d’extraction de son modele d’immunité ainsi que les différentes
approches qui peuvent étre suivies afin de construire les différents blocs du modéle selon la
structure retenue. Les avantages de la technique développée pour I’extraction de modéles
d’immunité des circuits intégrés sont aussi présentés.



Chapitre 1

Generalites sur la compatibilité
electromagnetique & CEM des

circuits intégres



1. Géneéralités sur la compatibilité electromagnétique

1.1. Introduction

Lors des premiers essais nucléaires a 1’issue de la seconde guerre mondiale, les militaires ont
remarqué que les bombes atomiques libéraient un fort champ magnétique en plus de la
chaleur intense résultant de 1’explosion. Ce champ ¢était capable d’engendrer des
dysfonctionnements au niveau des équipements électroniques embarqués a bord des avions
qui surveillaient I’évolution des opérations. Le 29 juillet 1967, un avion s’apprétait a décoller
du porte-avion américain ‘Forrestal’ au large des cotes du Nord Vietnam lorsque 1’une de ses
roquettes prenait accidentellement feu et causait un désastre faisant 134 victimes, des dizaines
de blessés et 72 millions de dollars de dégats. L’enquéte menée montrait qu’un radar du porte-
avion avait induit une surtension sur les cablages des roquettes placées sous 1’avion qui était
suffisante pour activer la mise a feu [1]. Ces deux exemples représentent une illustration de ce
que peuvent engendrer des probléemes liés aux interférences entre les ondes
électromagnétiques et les équipements et systémes électriques et électroniques. L’étude de ces
phénomenes  d’interférence  électromagnétique fait 1’objet de la  compatibilité
électromagnétique (CEM).

La compatibilité électromagnétique est définie comme I’aptitude d’un appareil ou d’un
systéeme électrique ou électronique a fonctionner dans son environnement électromagnetique
de facon satisfaisante, sans produire lui-méme des perturbations électromagnétiques
intolérables pour tout ce qui se trouve dans cet environnement. Cette définition de la CEM a
été citée dans le paragraphe ‘D’ de I’article 2 de la Directive européenne 2004/108/CE [2]
connue sous le nom de directive CEM.

A partir de cette définition, deux notions fondamentales peuvent étre dégageées :

e Ne pas créer des troubles majeurs dans le fonctionnement des appareils voisins situés
dans 1’environnement électromagnétique de 1’appareil ou du systéme qui joue le role
d’une source de perturbation. Cette notion correspond a 1I’€émissivité.

e Ne pas étre perturbé par I’environnement électromagnétique chargé dans lequel est
situé ’appareil ou le systéme considéré comme la victime de la perturbation. Nous
parlons dans ce cas d’immunité ou de susceptibilité.

Toute étude CEM repose donc sur I’identification de trois éléments essentiels : la source et la
victime de la perturbation d’une part et le chemin de couplage d’autre part. Cette
identification nous permet de classer le domaine de la CEM en deux branches principales :
I’émissivité et la susceptibilité. Chacune de ces branches peut étre divisée en deux
composantes selon le mode de propagation de la perturbation a travers le chemin de couplage.
Ainsi, on parle de mode conduit lorsque la perturbation est acheminée vers la victime par un
support conduit (pistes, cables) et de mode rayonné lorsque celle-ci atteint la victime en
passant par un diélectrique.

Un organigramme représentant les différentes filieres de la CEM est représenté a la figure 1.1.
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Figure 1.1 : Différentes branches de la CEM

L’¢tude de la compatibilité ¢lectromagnétique est devenue d’une importance cruciale a cause
de I’essor qu’a connu I’¢lectronique durant les derni¢res décennies. On parle maintenant de
systeme embarqué dans lequel plusieurs composants et modules électroniques de natures
différentes partagent le méme environnement, d’ou I’importance d’assurer 1’ intercompatibilité
et le bon fonctionnement des différents blocs. A titre d’exemple, un systéme complexe tel que
I’avion peut illustrer la complexification accrue de son architecture et son impact direct sur la
CEM. En effet, pendant les 30 derniéres années, le nombre d’équipements électroniques
embarqués dans un avion a considérablement augmenté : en 1988, 1’A320 comptait moins de
50 calculateurs électroniques, 1’A340-200 compte environ 80 calculateurs et I’A380 (inauguré
le 27 avril 2005) est équipé de plus d’une centaine de calculateurs (nombre variable selon les
demandes des compagnies aériennes) [3]. A ce grand nombre de calculateurs s’ajoutent des
dizaines de métres de torons internes (cablages et bus numériques) et un nombre trés élevé de
capteurs. La prise en compte des mécanismes de couplage des perturbations sur les cables et
entre les calculateurs est inévitable afin de garantir un niveau suffisant de fiabilité des
équipements et par conséquent de 1’ensemble du systeéme.

En étudiant la CEM, plusieurs niveaux d’abstraction peuvent étre considérés selon la grandeur
de I’objet sur lequel I’étude sera focalisée. Les composants électroniques modernes, ou plus
spécifiqguement les circuits intégres, représentent le noyau de tout systeme complexe a
architecture diversifiée. Une agression électromagnétique qui attaque le systéme peut se
propager jusqu’aux composants via les chemins de couplage en passant par les équipements et
les cartes ¢électroniques. L’étude de la CEM des composants semble alors cruciale et devrait
permettre d’apporter des solutions menant a I’amélioration de la fiabilité du systéme tout
entier. La figure 1.2 illustre la propagation de la perturbation du systéme au composant.

A ;
gression Carte

électronique

Systéme Equipement Composant

el 4

Figure 1.2 : Exemple de propagation des perturbations électromagnétiques dans un avion [4]
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1.2. Niveaux de compatibilité

Afin de pouvoir quantifier les effets des perturbations émises ou recues par un module ou
composant ¢électronique, différents niveaux et marges d’immunité et d’émissivité ont été
définis. Le respect de ces criteres assure une bonne compatibilité entre les équipements
partageant le méme environnement électromagnétique. Le niveau de compatibilité représente
le niveau maximal de perturbation qu’un environnement donné peut causer. Le niveau
d’immunité est le niveau a partir duquel il y a dysfonctionnement d’un matériel ou systéme.
Ce niveau doit étre supérieur au niveau de compatibilité et la différence entre les deux
niveaux est dite marge d’immunité. D’autre part, le niveau d’émission est le niveau maximal
de perturbation que doit émettre un matériel. 1l doit étre inférieur au niveau de compatibilité
pour ne pas surcharger I’environnement électromagnétique. L’écart entre le niveau de
compatibilité et le niveau d’émission définit la marge d’émission. Il est souhaitable que les
niveaux d’immunité et d’émission s’éloignent de part et d’autre du niveau de compatibilité
afin d’élargir les marges de sécurité. La figure 1.3 représente les différents niveaux de
perturbation ainsi que les marges associées.

A

Niveau ———
d’immunité |.° . . AR A A

JEYfrea ! 1 Marge d'immunité
Niveau ARl N Y

de compatibilité| >, N N N N L

N KNS

N \"\ BT

Niveau B T T Y

d’émission

Marge d’émission

Figure 1.3 : Niveaux de perturbation en CEM [5]

1.3. Sources des perturbations électromagnétiques

1.3.1. Classification des sources

Les sources des perturbations électromagnétiques sont variées. Plusieurs classifications
peuvent étre faites pour ces sources selon le critére choisi. Une méme source peut appartenir a
plusieurs catégories :

e Origine : Un certain nombre de perturbations prend son origine des sources naturelles
telles que la foudre et la decharge électrostatique tandis que la majorité des sources
viennent d’origine  humaine (télecommunications, machines industrielles,...)
et résultent de I’activité des équipements fabriqués [6]. Ces sources peuvent étre aussi
classées en sources intentionnelles et non intentionnelles.

e Durée: Les sources de perturbations peuvent étre permanentes ou intermittentes
(transitoires). Une source permanente émet des perturbations tant que I’appareil qui la
contient est en cours de fonctionnement. L horloge d’un systéme numérique en est un
exemple typique. Les circuits intégrés a forte émissivité peuvent aussi constituer des
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sources de perturbation pour les autres éléments partageant le méme circuit ou
équipement électronique. Une source intermittente émet quant a elle généralement des
perturbations d’une maniére imprévisible telles que la foudre et les décharges
électrostatiques [7].

e Emplacement : Par rapport a la plupart des systéemes existants, les sources de
perturbation électromagnétique peuvent étre externes ou internes a ces systemes. Les
principales sources externes proviennent des émetteurs pour les communications
hertziennes utilisant des signaux généralement modulés pouvant aller jusqu’a 30 GHz.
Les radars sont aussi des sources externes de perturbation exploitant des bandes de
fréquences supérieures pouvant aller jusqu’a 120 GHz (communications militaires).
Les armes électromagnétiques de forte puissance sont utilisées dans les guerres
stratégiques pour saturer I’environnement par des ondes de toutes longueurs d’ondes
pouvant mettre a défaut ou détruire les appareils électroniques [8]. Quant aux sources
internes de perturbation, elles sont principalement causées par les circuits
électroniques qui génerent des signaux parasites. Ces signaux parasites perturbateurs
sont susceptibles d’étre acheminés par voie conduite mais aussi par voie rayonnée en
passant par les pistes d’interconnexion agissant dans ce cas comme des antennes.

La section suivante présente quelques exemples variés de sources de perturbation
électromagnétique pouvant agir sur le fonctionnement des circuits intégrés.

1.3.2. Exemples de sources de perturbation

i. Décharges électrostatiques

Une décharge électrostatique (ESD pour ElectroStatic Discharge) est un passage de courant
¢lectrique d’un objet vers un autre objet ayant un potentiel électrique différent. Ce phénoméne
se déroule d’une maniére imprévisible et momentanée. En électronique, ce terme est employé
pour qualifier les courants indésirables qui peuvent endommager les équipements
électroniques et dont les conséquences sont souvent irréversibles. On estime qu'un tiers a la
moitié de toutes les défaillances recensées des composants électroniques sont dues aux ESD
[9]. Les défaillances dues aux ESD ont un impact important sur 1’industrie des composants
¢électroniques. Chaque année, 20 a 25 milliards d’euros sont perdus au niveau mondial a cause
des dommages provoqués par les décharges électrostatiques [10].

Bien que de courte durée, cette impulsion massive de courant est souvent destructive et peut
causer des dommages dans les circuits intégrés. Ces dommages sont classifiés en défauts
latents dont I’effet sera électriquement visible aprés une certaine durée de fonctionnement ou
en défauts séveres dont I’effet est immédiat [11].

La figure 1.4 montre quelques exemples de défauts sévéres engendrés par les décharges
électrostatiques au niveau des circuits intégrés.



(©)

Figure 1.4 : Défauts résultants d 'une décharge électrostatique dans les circuits intégrés

(a) Destruction du boitier (b) Fil de connexion fondu (c) Rupture de [ ’oxyde [12]

ii. Radars

Les radars, de 1’anglais RAdio Detection And Ranging, qui signifie "détection et télémétrie
par radio”, permettent de fournir un positionnement précis lors des opérations de localisation
et de recherche. Ces systemes permettent de détecter les différents objets qui sont
généralement en mouvement tels que les avions et les bateaux, ainsi que de déterminer leurs
distances et leurs vitesses de déplacement. Les radars trouvent leur utilitt comme des outils
permettant de surmonter les difficultés de navigation. Ils sont utilisés dans plusieurs domaines
tels que le transport (radars anticollision automobile, radars routiers), la météorologie, la
cartographie et les communications militaires. Les fréquences utilisées par les radars couvrent
plusieurs bandes fréquentielles allant de 3 MHz a 110 GHz [13].

Les puissances émises par les radars sont tres importantes. Dans le cas du contréle aérien ou
encore de la météorologie, ces puissances sont de I’ordre de quelques dizaines de kilowatts.
Les radars militaires, quant a eux, peuvent émettre des ondes ayant des puissances qui
atteignent quelques gigawatts. Du fait que les faisceaux radars sont souvent focalisés sur des
zones trés localisées, ceci rend leur capacité de nuisance tres significative surtout pour les
circuits intégrés constituant les équipements électroniques des systémes exposés aux radars.

iii. Communications sans fil

De nos jours, les émetteurs radioélectriques sont trés répandus et constituent une nécessité
avec le progrés des moyens de communication sans fil. Ces moyens émettent et recoivent les
informations par voie hertzienne et utilisent, a I’instar des radars, des plages de fréquences
aussi variées que les applications qui en font usage. La figure 1.5 montre quelques exemples
des équipements utilisés dans les communications hertziennes.

c " : ©
N
antenne antennes antennes téléphone
satellite wifi GSM mobile

Figure 1.5 : Exemple d’équipements de communication sans fil



Les puissances des ondes électromagnetiques émises par les émetteurs sans fil varient selon
les applications [14]. Pour la diffusion radio et télévision, les puissances eémises sont assez
importantes et peuvent atteindre plusieurs kilowatts. Cependant, vu le nombre restreint des
émetteurs de ce type, leur influence reste limitée. Les émetteurs des réseaux locaux ou de
courte distance sans fil tels que le Bluetooth ou le Wifi sont tres répandus mais leur influence
n’est pas significative puisque leurs puissances ne dépassent pas quelques dizaines de
milliwatts. La téléphonie mobile est une source de perturbation plus fréquente avec des
puissances variant de quelques watts (téléphones portables) a quelques centaines de watts
(stations de base GSM et UMTS) [15].

iv. Circuits intégrés

Les circuits intégrés peuvent eux-mémes constituer des sources de perturbation. Avec
I’augmentation du taux d’intégration dans les circuits intégrés et par conséquent
I’embarquement au sein de la méme puce de plusieurs fonctions analogiques, numériques ou
mixtes (System on Chip) ou bien au sein du méme boitier de plusieurs puces (System in
Package), on assiste a un rapprochement considérable des circuits les uns des autres. La
diminution des distances séparant les circuits conduit a des problemes de CEM internes. De ce
fait, certains circuits peuvent étre considérés comme des sources de perturbation au regard des
circuits voisins. Les signaux parasites émis par ces derniers peuvent alors se propager vers les
autres circuits intégrés par voie conduite ou rayonnée selon le mode de propagation de la
perturbation.

Pour illustrer la perturbation pouvant étre genérée par un circuit intégré par voie conduite,
nous pouvons prendre 1’exemple d’un circuit a forte densité d’intégration tels que les
microprocesseurs ou les ASIC (Application-Specific Integrated Circuits). Ces composants
présentent une activité numérique due a la commutation de centaines de milliers de portes
logiques a chaque front d’horloge. Ces commutations étant de courte durée, elles engendrent
des appels de courant importants sur les alimentations. La figure 1.6 illustre les pics du
courant consommé par un circuit intégré numerique.
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Figure 1.6 : Pics du courant consommé par un circuit intégré [16]

En conséquence, les tensions au niveau des alimentations subissent des fluctuations qui
peuvent créer des perturbations affectant la stabilité de I’alimentation d’une part et certaines
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fonctionnalités du circuit intégré d’autre part. En effet, ce cas de figure représente la cause
majeure de 1I’émissivité conduite des circuits integrés [17].

Ces perturbations sont ensuite transmises aux autres circuits par voie conduite par le biais des
¢léments d’interconnexion (pistes de circuits imprimés, broches du boitier, fils de report,
pistes sur silicium...). L’ensemble de ces éléments peut avoir un effet direct sur I’ampleur de
la perturbation subie par le circuit victime. Cet effet est essentiellement di aux inductances
parasites. Du fait des appels de courant importants déja décrits, la variation brusque du
courant consommé fait apparaitre un bruit d’autant plus important que les valeurs des

. . : . . di
inductances parasites le sont car la chute de tension engendrée est exprimée sous forme Ld—i :

Ainsi, la structure du boitier elle-méme comporte des éléments parasites et beaucoup
d’améliorations ont ¢été¢ apportées aux boitiers des circuits intégrés afin de réduire les

inductances parasites et les délais d’interconnexion (a titre d’exemple les boitiers BGA, QFP
et SOT).

D’autre part, avec I’essor que connaissent les applications basées sur les circuits intégrés, les
fréquences de fonctionnement de ces derniers sont de plus en plus importantes. Dans le cas ou
la longueur d’onde devient de méme ordre de grandeur que la longueur de la piste
d’interconnexion, il en résulte I’apparition d’antennes émettrices parasites qui se créent d’une
maniére non intentionnelle. De ce fait, une source de perturbation rayonnée apparait, pouvant
entrainer un probléme d’immunité pour les circuits voisins.

Quelle que soit la nature du couplage de la perturbation émise par un circuit intégré, 1’onde de
perturbation peut atteindre les circuits voisins sensibles a travers les ouvertures du boftier
causées par I’entrée des connectiques et de ventilation. La pénétration de la perturbation a
I’intérieur du boitier du circuit intégré dépend de la qualité des soudures et des dimensions des
ouvertures [18]. L’atténuation de la perturbation dépend aussi de la proportion de la longueur
d’onde par rapport aux dimensions des ouvertures. Dans certains cas, le boitier peut constituer
une cavité résonante qui fait apparaitre un fort champ électromagnétique favorisant le
couplage des perturbations sur la puce du circuit intégré. D’autre part, le signal d’agression
peut aussi se coupler aux cables d’alimentation ou a une antenne et s’offrir ainsi un chemin
vers le circuit. De méme, I’efficacité du couplage entre 1’onde perturbatrice et les cébles
dépend de la longueur d’onde. Si cette derniére devient inférieure a la longueur du cable avec
I’augmentation de la fréquence, des phénomenes de résonance sont susceptibles d’apparaitre
et un couplage optimal peut avoir lieu [19].

1.4. Couplage des perturbations électromagnétiques

Les perturbations électromagnétiques se propagent de la source a la victime par le biais du
support de propagation des interférences. On différencie entre modes et types de couplage.
Nous pouvons distinguer deux modes de couplage : le mode commun et le mode différentiel
[20]. Pour chaque mode, deux types de couplage se présentent : le couplage conduit et le
couplage rayonné. La figure 1.7 illustre les différents modes de couplage pour un circuit
intégré.
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Figure 1.7 : Modes de couplage d’une perturbation électromagnétique

Sur une ligne bifilaire, un courant en mode différentiel se propage dans un sens sur un des
conducteurs et dans le sens inverse dans 1’autre. La différence de potentiel entre ces deux
conducteurs est appelée tension différentielle. Dans le cas ou le courant se propage dans les
deux conducteurs dans le méme sens et revient par la masse ou la terre, nous parlons de mode
commun. La différence de potentiel en mode commun est mesurée entre la masse d’une part
et le potentiel moyen des conducteurs d’autre part. Ce mode de couplage des perturbations est
récurrent en CEM du fait que les interférences électromagnétiques affectent les cables et les
lignes d’interconnexion de la méme fagon. Les différents mécanismes de couplage en mode
commun sont efficaces en hautes fréquences (couplage par impédance commune, couplage
par diaphonie inductive / capacitive).

Mis a part le mode de couplage de la perturbation, cette derniére peut atteindre le circuit
victime par conduction ou par rayonnement. Plus de détails sur ces types de couplage est
présenté dans les deux sections suivantes.

1.4.1. Couplage rayonné

Le couplage rayonné est évoqué dans le cas ou le support de propagation de la perturbation
est un diélectrique. Ce type de couplage peut se faire en champ proche ou en champ lointain
selon la distance séparant la source de la victime et la longueur d’onde considérée. Etant

. . . , : A .
donné que r représente la distance et A la longueur d’onde, si I < - » ON se situe en zone de

champ proche ou 1'une des composantes de 1’onde (électrique ou magnétique) est
prédominante par rapport a ’autre. Si ’impédance de I’onde est supérieure a I’impédance du
vide (égale a 120m), le champ est a dominance électrique. Dans le cas contraire, le champ est a
dominance magnétique. Quant a la zone de champ lointain, elle est caractérisée par une

. A . . Lot .
distance r > pyup Dans ce cas, les deux champs électrique et magnétique sont couplés et

orthogonaux 1’un par rapport a I’autre. Ils forment ainsi une onde plane constituant le champ
électromagnétique.

Dans le domaine de la microélectronique, ce mode de couplage est fréqguemment rencontré
dans les circuits complexes incorporant sur le méme substrat plusieurs circuits intégrés tels
que les MCM (Multi-Chip Modules) ou les SIP (System In Package). Avec I’augmentation de
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la densité de ces circuits, les circuits intégrés qui les constituent peuvent étre empilés suivant
des assemblages en trois dimensions. Ce type d’assemblage est aussi rencontré dans les PoP
(Package on Package) ou les boitiers des différents circuits sont empilés les uns sur les autres,
favorisant ainsi le couplage rayonné entre puces. La figure 1.8 illustre un exemple de
couplage rayonné dans un PoP. Le boitier inférieur contient un microprocesseur. L’activité
numérique de ce dernier peut engendrer des émissions rayonnées qui se couplent directement
aux puces du boitier supérieur contenant les modules de mémoire ou bien au boitier lui-méme.

' duIe de mémoire \ Perturhation rayonnée * '\

Figure 1.8 : Couplage rayonné dans un PoP

1.4.2. Couplage conduit

Le couplage conduit est le type de couplage le plus frequent pour les circuits intégrés car ces
derniers sont souvent reliés aux autres composants de la carte électronique par des pistes
d’interconnexion qui peuvent ramener 1’agression électromagnétique. Ce couplage peut se
manifester de plusieurs maniéres [21]. Lorsque la source de perturbation et sa victime sont
connectées a une méme impédance, ceci donne lieu au couplage par impédance commune. La
tension parasite créée aux bornes de I’'impédance commune suite au passage d’un courant
dans le dispositif perturbateur est automatiqguement ramenée au dispositif agressé. Dans un
autre cas, si le circuit agresseur est connecté au circuit victime a travers une capacité ‘C’, un
couplage par mécanisme de diaphonie capacitive peut avoir lieu. En effet, une différence de

. . av . . . - A,
potentiel variable —; au niveau du circuit agresseur fait apparaitre un courant perturbateur

av . — . . L,
CXE au niveau de la victime. Il existe aussi un autre type de couplage conduit : c’est le
couplage par diaphonie inductive. Entre deux circuits voisins, il existe souvent une inductance
mutuelle ‘M’. Un courant variable d—; dans le circuit agresseur induit une tension perturbatrice

di . . . .
de—; dans le circuit victime.

Dans les circuits intégrés, le couplage conduit est essentiellement favorisé par les rails
d’alimentation et le substrat. Ainsi, la topologie du réseau d’alimentation est responsable de la
création de certains chemins de couplage via les rails d’alimentation et la masse. Selon la
nature de cette topologie, le circuit sensible aux interférences électromagnétiques va étre plus
ou moins immunisé. D une maniére générale, il est fortement recommandé d’allouer une paire
d’alimentation distincte a chaque bloc du circuit intégré (analogique, numérique ou
entrées/sorties). De ce fait, les possibilités de couplage des perturbations entre ces différentes
parties sont significativement réduites. Toutefois, il n’est pas toujours possible de suivre cette
stratégie du fait qu’elle requiert I’ajout de plusieurs broches supplémentaires au circuit intégré
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ce qui n’est pas souhaitable lors de la conception de circuits a bas cofits. Par ailleurs, du fait
que le substrat représente le support commun des différentes parties du circuit intégré ainsi
que la référence de masse commune, un mauvais isolement de ce dernier peut favoriser
I’apparition de chemins de couplage des perturbations. Les structures de type SOI (Silicon On
Insulator) ou les fonctions électroniques intégrées sont isolées du substrat par une couche
d’oxyde de silicium assurent un bon isolement et protegent bien contre les mécanismes de
couplage indésirables. Cependant, le co(t relativement élevé de ces structures ne permet de
les utiliser que pour des circuits dédiés a des applications spécifiques. De ce fait, les substrats
standards ou épitaxiés sont souvent utilisés et assurent un degré moyen d’isolation.

La figure 1.9 montre un exemple de couplage conduit des perturbations a I’intérieur d’un
circuit intégré mixte ou le coeur logique génere un bruit transféré aux circuits du bloc
analogique.

Propagation

- par rails de
- connexion Circuit

- victime

Bloc logique
générateur
de bruit

. Circuit
perturbateur

Circuit
victime

Substrat silicium

Figure 1.9 : Couplage conduit dans un circuit intégré mixte [16]

2. Compatibilité électromagnétique des circuits intégrés

2.1. Historique de la CEM des circuits intégres

Les premiers problémes de compatibilité électromagnétique entre les dispositifs électroniques
ont été recensés avec le début des communications radio dans les années 30. En 1933, le
CISPR (Comité International Spécial des Perturbations Radioélectriques) a été créé par la
commission fédérale de communications dans le but de développer des normes traitant les
interférences et leur effet sur la cohabitation des différents systemes industriels et de
communication. Pendant la deuxiéme guerre mondiale, 1’utilisation des systémes
¢lectroniques (radars, navigation, communications radio) s’est amplifiée et les phénomenes
d’interférence entre les équipements de navigation aérienne et la radio se sont multipliés. Ces
problémes d’interférences électromagnétiques se sont accrus avec I’invention du transistor
et par la suite des circuits intégrés et des puces a microprocesseur a partir des années 60. En
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1965, en reponse a un besoin militaire, le simulateur SCEPTRE [22] a été introduit par IBM
pour simuler les effets des radiations nucléaires sur les circuits électroniques. Ce simulateur a
permis de corréler les simulations et les mesures obtenues avec un banc de test des impulsions
électromagnétiques. Quelques années plus tard, Whalen a publié¢ des papiers dédiés a I’étude
de I’effet des interférences radio sur les circuits intégrés et notamment sur la susceptibilité des
transistors face aux perturbations [23], [24]. A partir des années 80, la susceptibilité des
mémoires NMOS est étudiée [25]. En 1990, Bakoglu s’intéresse aux arbres d’horloge des
circuits intégrés pouvant générer des courants transitoires [26]. Cette bibliographie n’est pas
exhaustive mais permet de donner quelques faits marquants quant a 1’étude de la CEM des
circuits intégrés.

Avec I’évolution des technologies, les travaux de recherche dédiés a 1’étude de la CEM des
circuits intégrés se sont multipliés au cours des dernieres décennies. En 2002, Fiori a publié
ses travaux sur les effets des interférences electromagnétiques sur les amplificateurs
opérationnels. Il a proposé un modele non linéaire permettant de prédire I’effet d’une
interférence superposée aux signaux d’entrée sur la sortie nominale de I’amplificateur [27].
Les travaux de modélisation se sont ainsi développés et ont abouti dans certains cas a une
normalisation des modeles. Ceci est le cas du modéle IBIS (Input/Output Buffer Information
Specification) qui a été développé en 1993 et a subi des améliorations continues pour donner
lieu a la version 6 en 2013 [28]. Le modele ICEM (Integrated Circuits Emission Model)
représente aussi un standard IEC [29] et sert a décrire I’émissivité des circuits intégrés.
Concernant la modélisation de I’'immunité des circuits intégrés, une proposition de norme
d’un modéele baptisé ICIM (Integrated Circuits Immunity Model) est en cours d’étude aupres
de '[EC [30]. Ce modéle va étre présenté davantage dans le second chapitre. Nous allons
aussi appliquer la démarche du modéle ICIM-CI pour étudier I’immunité d’un circuit intégré
mixte dans le dernier chapitre du présent manuscrit.

2.2 Evolution des technologies des circuits intégrés et contraintes CEM

Le premier circuit intégré fut inventé par I’américain Jack Kilby en 1958.Quelques mois plus
tard, la production de puces en silicium commencait et permettait la réalisation de mémoires
et d’unités arithmétiques et logiques. On définit I’échelle d’intégration d’un circuit intégré par
le nombre de portes logiques contenues dans la puce. La technologie d’intégration a évolué de
1I’échelle SSI (Small Scale Integration) avec moins de 12 portes par boitier a 1’échelle ULSI
(Ultra Large Scale Integration) avec plus de 10° portes. Aujourd’hui, plusieurs dizaines de
millions de portes représentent un chiffre normal pour un microprocesseur. Ce niveau
d’intégration trés élevé a été rendu possible grice a la miniaturisation des tailles des
transistors et notamment la réduction des longueurs du canal de ces derniers. La figure 1.10
montre 1’évolution des longueurs du canal des transistors au cours des vingt dernieres années.

15



—

g 250n _| ‘.‘

S \

©

C 200n_|

S ‘2500

S ?

T 150n | .

- *.130n

> -

) .

ED 100n__| \9{1’1

3 s 621:
50n | T~.45n

I I I | | | I I I
1995 1998 2001 2004 2007 2010 2013 2016

Année
Figure 1.10 : Diminution de la longueur du canal des transistors [31]

Le passage vers les technologies submicroniques (longueur du canal < 130 nm) jusqu’a
atteindre la technologie 22 nm actuelle est le fruit du développement accru des procédés
d’intégration et de fabrication des circuits intégrés. Un tel gain technologique rend possible la
construction de circuits performants en termes de vitesse d’exécution et consommant moins
d’¢énergie. Toutefois, I’augmentation de la densité des circuits intégrés, et sur une échelle plus
grande, de la densité des cartes et des équipements électroniques, impose des défis pour
assurer l’intercompatibilité entre les différentes unités d’'un méme circuit et entre les
différents circuits intégrés sur une méme carte. Cette difficulté est notamment plus grande
avec la diversification des architectures et des technologies embarquées qui partagent le
méme environnement. La figure 1.11 montre un ensemble de circuits intégrés provenant de
fournisseurs différents et assemblés sur une méme carte d’un iPhone 3G.
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Figure 1.11 : Carte électronique d’'un iPhone 3G [32]

L’accroissement du niveau d’intégration s’est accompagné de 1’augmentation des fréquences
de fonctionnement d’une part et la diminution des tensions d’alimentation d’autre part.
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La vitesse de commutation des transistors s’est améliorée grace a la diminution des valeurs
des capacités parasites. Toutefois, les effets des inductances parasites des boitiers augmentent
avec les signaux rapides et favorisent I’apparition de sauts de tension d’alimentation. Il a été
prouvé que l’augmentation de la fréquence, conjointement avec la complexification des
circuits, contribue a amplifier les émissions parasites [33] et a réduire I’immunité des circuits
intégrés face aux perturbations électromagnétiques [34] [35]. La figure 1.12 illustre
I’évolution des fréquences et de la complexité des circuits intégrés. Les données représentées
ont été tirées du site de I’association ‘International Technology Roadmap for Semiconductors’
qui donne des indices sur le développement du marché des semi-conducteurs dans le monde.
Nous pouvons observer, d’aprés la figure 1.14-(b), que la densité¢ d’intégration, et par
conséquent la complexité des circuits, augmente avec les applications pour lesquels ils sont
destinés. Ainsi, un circuit ASIC requiert un nombre de transistors beaucoup plus important
qu’un microprocesseur.
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Figure 1.12 : (a) Fréquence interne des circuits intégrés (b) Densité d’intégration [36]

En ce qui concerne les tensions d’alimentations, la figure 1.13 montre qu’elles sont en
décroissance avec 1’évolution de la technologie d’intégration. La diminution des tensions
d’alimentation concerne a la fois celles des cceurs logiques des circuits ainsi que des
entrées/sorties. Cette réduction est justifiée par le fait que I’épaisseur de I’oxyde de grille des
transistors MOS diminue d’une technologie a 1’autre ce qui contraint les concepteurs a baisser
les tensions d’alimentation afin d’éviter le claquage de 1’oxyde.

Tension ceeur

Tension (V)
[¥%]

Marge de bruit

i 0,5pm 'D,35um'0.25um'D,lSum'D,Bum' 90nm | 65am | 45nm | 32nm | 22nm

Technologie
Figure 1.13 : Evolution des tensions d’alimentation avec les technologies d’intégration [37]
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Une telle baisse représente un gain considérable au niveau de la consommation d’énergie.
Cependant, elle pose un défi majeur pour la CEM car les marges de tension diminuent ce qui
conduit a accroitre la vulnérabilité des circuits intégrés aux interférences électromagnétiques.

Cette vulnérabilité¢ se traduit par un risque croissant d’apparition d’anomalies au niveau
fonctionnel. Prenons I’exemple d’un inverseur CMOS, des niveaux caractéristiques de
compatibilité sont définis afin de pouvoir déterminer les marges de bruits résultantes (voir
figure 1.14). Les tensions Vou et Vo sont les tensions de sortie haute et basse de l'inverseur
et les tensions Vi et V) représentent les niveaux de tensions d’entrée a appliquer en vue de
garder les niveaux logiques 1 et 0 respectivement a la sortie. On note d’abord que Von et Vo,
ont des valeurs différentes de Vpp et Vss puisqu’on considére le cas pratique ou ces niveaux
fluctuent de 10% autour de ces valeurs. Le tableau de la figure 1.14 montre I’évolution des
marges de bruit basse et haute de I’inverseur CMOS avec la technologie d’intégration. I1 est
clair que ces deux marges diminuent avec le progres de la technologie. Pour les technologies
submicroniques, on ne peut plus définir une zone d’indétermination car les tensions Vi et V_
deviennent confondues ou séparées de quelques millivolts dans le meilleur des cas.

vdd

Marge de VOH
Vin bruit haute Technologie Tension Marge | Marge
//// d’alimentation | basse | haute

Région 7
“indéterminée” 0,5 pm 5V 1,25V | 1,15V
/ // // 0,35 um 33V 06V 07V
V 0,18 um 2,2V 05V 06V
L Marge de
bruit basse
VOL

Vss
Figure 1.14 : Evolution des marges de bruit d un inverseur CMOS en fonction de la
technologie [38]

Du fait du progrés des technologies des circuits intégrés, 1’accroissement du taux d’intégration
a contribué a la fois a la diminution des tensions d’alimentation et a 1’augmentation de 1a
densité des portes logiques. Le tableau 1.1 montre 1’évolution de ces paramétres en fonction
de la technologie.

Technologie Tension Densité de

d’alimentation  portes

(/mm?)

1.2 ym 5 8K 8.8
0.8 ym 5 15 K 13.5
0.5 ym 5 28 K 21
0.35 pm 5-3.3 50K 30
0.25 pm 5-25 90K 36
0.18 pm 3.3-2 160 K 48
0.12 pm 25-1.2 240K 48
90 nm 25-1 480 K 48
65 nm 25-0.8 1000 K 50
45 nm 1.8-0.8 2000 K 55

Tableau 1.1 : Evolution des tensions d’alimentation et de la densité des portes [17]
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Les deux consequences de la miniaturisation résultent respectivement en une réduction des
marges de bruit et une augmentation des pics de courant (courant estimé dans le pire cas ou
toutes les portes logiques font un appel de courant simultané).

2.3.Emissivité des circuits intégrés

Comme nous I’avons déja évoqué, les circuits intégrés émettent des perturbations pouvant étre
nuisible pour les autres composants et modules partageant le méme environnement. L’origine
de ces émissions parasites est principalement les cceurs logiques des circuits intégrés. Comme
déja mentionné dans la section 1.3.5, I’activité interne des cceurs logiques des circuits intégrés
crée des pics de courant du fait de la commutation des portes logiques. Dans certains cas, une
ou plusieurs zones du circuit intégré peuvent étre sollicitées pour 1’exécution d’un ensemble
d’instructions. Dans ce cas, un grand nombre de portes logiques commute simultanément ce
qui résulte en un type de bruit dit bruit de commutation simultanée (SSN pour Simultaneous
Switching Noise). La variation du courant due a la commutation simultanée se transforme en

un bruit & cause des inductances parasites. De ce fait, une tension parasite de type Ld—lse cree

et se propage vers les broches ou les sorties sensibles. Toutefois, ce bruit ne conduit pas
automatiquement a des erreurs au niveau des sorties logiques des portes. En effet, I’apparition
d’une erreur nécessite que la tension parasite générée par le bruit résulte en un dépassement
des marges de bruit autorisées pour le circuit selon sa tension d’alimentation (voir figure
1.16). Dans le cas ou ’effet de la tension parasite est synchronisé avec le front d’horloge, un
dépassement des marges de bruit ne provoque cependant pas I’erreur puisqu’il coincide avec
le changement du niveau logique. Toutefois, lorsque I’effet du bruit apparait entre les fronts
d’horloge, des erreurs sont susceptibles de survenir selon ’amplitude de la différence de

potentiel parasite [39].

La figure 1.15 illustre les effets du bruit de commutation simultanée.

Bruit asynchrone  Bruit synchrone
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Figure 1.15 : Effet du bruit de commutation simultanée
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D’autre part, méme si la tension parasite générée par le bruit de commutation simultanée n’est
pas souvent de forte amplitude, elle peut cependant avoir un spectre trés large qui couvre des
fréquences éventuellement critiques pour le fonctionnement du circuit intégre. La figure 1.16
illustre la tension parasite résultant de ce bruit ainsi que son spectre fréquentiel. Les pics
observés sont caractérisés par des temps de montée et de descente trés courts provoquant de
nombreuses composantes harmoniques a haute fréquence.
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Figure 1.16 : Tension parasite et son spectre suite a un bruit de commutation simultanée [40]

Par ailleurs, I’ampleur du bruit généré par les circuits intégrés dépend de la nature du bloc
bruyant. D’une manicre générale, les blocs les plus bruyants sont les coeurs numériques
synchrones qui créent un appel de courant important a chaque front d’horloge. Les
entrées/sorties peuvent aussi constituer une source de bruit notamment lorsque le nombre des
entrées/sorties commutant ensemble augmente et notamment pour les nouveaux standards de
communication rapide (tels que PCI Express, AGP et USB3). Certains circuits analogiques
tels que les amplificateurs, les PLL et les convertisseurs [41], produisent des émissions
parasites.

2.4. Immunité des circuits intégres

Selon la gravité de la défaillance causée, I’effet de la perturbation sur les circuits intégrés peut
étre classé en 3 niveaux d’aprés la norme IEC 62132-1 [42]. Le premier niveau consiste en
une perte temporaire de fonctionnalité dont I’effet disparait avec la suppression de la
perturbation. Le second niveau est le méme que le précédent sauf que la récupération du
fonctionnement nominal requiert une remise a zéro de I’équipement. Le dernier niveau
consiste a une perte de fonctionnalité permanente due a un endommagement du composant.
D’une maniére globale, I’effet de la perturbation dépend de la nature du circuit sous test [35].
Nous allons présenter dans la suite 1’effet des perturbations sur les circuits analogiques,
numeriques et mixtes.

2.4.1. Effet sur les circuits analogiques

La sensibilité des circuits analogiques aux perturbations electromagnétiques est nettement
plus importante que celle des circuits numériques. D’une manic¢re générale, 1’effet de la
perturbation sur le circuit dépend de sa fréquence. En effet, une perturbation ayant une
fréquence dans la bande de fonctionnement du circuit aurait des effets plus importants que si
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sa fréquence était hors bande. S’il s’agit d’une perturbation ‘in-band’, le signal analogique est
facilement perturbé et il devient difficile d’isoler le signal utile du bruit. Dans le cas contraire,
la perturbation a un effet important seulement si sa puissance est assez ¢levée, d’ou la
recommandation de faire le filtrage du bruit en dehors de la gamme des fréquences de
fonctionnement.

Pour les circuits analogiques, une perturbation qui induit une tension parasite de quelques
millivolts conduit généralement & un dysfonctionnement du fait des seuils de sensibilité
relativement faibles de ces circuits. A titre d’exemple, le seuil de sensibilité d’une boucle a
verrouillage de phase est d’environ 10 mV. Pour un comparateur analogique, 1 mV de tension
perturbatrice est suffisant pour engendrer des erreurs [17].

L’effet des perturbations sur les circuits analogiques est généralement classé au premier
niveau, c’est-a-dire qu’elles engendrent un dysfonctionnement temporaire qui disparait avec
la suppression de la perturbation. L’effet typique des perturbations consiste a la création
d’offsets notamment pour les circuits a base d’amplificateurs opérationnels tels que les
montages amplificateurs et les régulateurs de tension. Pour un régulateur de tension, les effets
des interférences électromagnétiques se répercutent aussi sur les circuits qu’il alimente. Ainsi,
I’offset engendré en sortie peut conduire a une diminution des performances du circuit qui en
est tributaire du fait de la dégradation de la qualité de sa tension d’alimentation [43].
Differentes solutions visant a réduire la création d’offset a la sortie des amplificateurs ont été
proposées. Dans [44], deux solutions touchant aux entrées de 1’amplificateur sont comparées.
Il a été démontré que le placement d’un filtre passe-bas au niveau de la paire différentielle
d’entrée confére a I’amplificateur une meilleure immunité que dans le cas ou une topologie de
compensation est mise en place. Tout comme les amplificateurs, le bon fonctionnement des
oscillateurs et des PLL est nécessaire pour garder de bonnes performances des circuits
utilisant leurs signaux d’horloge. Ainsi, les agressions électromagnétiques peuvent étre a
I’origine de I’apparition de raies indésirables dans le spectre de la sortie [45], de fluctuations
temporelles sur les horloges ou de modification de la fréquence d’oscillation du systeme [46].

2.4.2. Effet sur les circuits numériques

Les circuits numériques sont généralement moins sensibles aux perturbations
électromagnétiques que les circuits analogiques. De nos jours, la majorité des circuits intégrés
réalisant des fonctions numériques sont faits a base de transistors MOS. Un signal RF de
perturbation a plusieurs conséquences sur les transistors MOS. Ces effets peuvent étre
temporaires ou irréversibles. En ce qui concerne les effets temporaires, ils sont
essentiellement lies au changement du point de fonctionnement du transistor suite a une
modification de ses caractéristiques de sortie. Ce changement peut durer quelques secondes
ou moins selon la puissance et la durée de 1’agression subie. D’autre part, les perturbations
peuvent avoir des effets définitifs qui influencent les circuits de maniére permanente. Parmi
ces dégradations, nous pouvons citer, entre autres, le claquage électrique de I’oxyde suite a
une surtension sur la grille du transistor ou la fusion des métallisations due au passage d’un
courant éleve [47].

Un autre mécanisme lié aux perturbations des circuits MOS peut étre décrit. En effet, les
défauts de construction des circuits MOS font souvent apparaitre des jonctions PN parasites.
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Ces jonctions parasites forment avec les autres jonctions adjacentes des structures N-P-N et
P-N-P donnant lieu a des transistors parasites de type NPN et PNP qui forment ensemble un
thyristor. Ces transistors ne sont pas généralement amorcés car leur gain en courant est trés
faible. Toutefois, un courant d’entrée important peut les activer et les mettre en conduction.
Ainsi, une impulsion transitoire de courant résultant d’une agression RF amorce la mise en
conduction d'un tel thyristor parasite. Par conséquent, un chemin de conduction direct est créé
entre la masse et ’alimentation. Ce phénomeéne est connu sous le nom de « latchup » et peut
entrainer un échauffement supplémentaire dans le circuit et une forte augmentation de sa
consommation en courant [48]. Le « latchup » peut conduire dans le pire cas a la destruction
du circuit. Ses effets indésirables sont plus génants pour les circuits a faible tension
d’alimentation et a faible consommation.

D’autre part, les perturbations des circuits numériques peuvent principalement résulter en
deux types d’erreurs : les erreurs statiques et les erreurs dynamiques [49]. Les erreurs
statiques consistent a un changement inattendu du niveau logique d’une sortie ou d’un nceud
interne suite a des commutations indésirables. Si le niveau de la perturbation est suffisamment
élevé, la superposition du signal logique utile avec le signal parasite peut engendrer le
dépassement du seuil de commutation et amorcer ainsi la modification de I’état logique. En ce
qui concerne les erreurs dynamiques, elles sont dues aux délais de propagation
supplémentaires des signaux utiles. Ce décalage temporel causé par les perturbations est le
plus souvent critique pour les systéemes synchrones ou certains signaux sont cadencés avec
I’horloge. De ce fait, un retard ou un avancement des fronts peut conduire & des erreurs
logiques.

2.4.3. Effet sur les circuits mixtes

Les circuits mixtes tels que les microcontroleurs embarquent a la fois des fonctions
numériques et analogiques et sont aussi programmables a 1’aide de macro-instructions, ce qui
rajoute la composante logicielle a leur fonctionnement. Un signal perturbateur agit sur un
microcontrdleur selon I’instant d’arrivée et méme la séquence d’instructions ou ’instruction
en cours d’exécution ce qui donne un aspect tout a fait aléatoire a la susceptibilité de ces
circuits. Un ensemble de régles de programmation rendant plus robuste la structure du
programme a été proposé. Ces régles permettent de mieux immuniser les microcontréleurs
face aux perturbations électromagnétiques [38].

D’autre part, les circuits mixtes réalisant des fonctions de calcul intégrent souvent des
mémoires. Les mémoires sont des circuits sensibles aux perturbations qui peuvent résulter en
des erreurs de stockage ou d’adressage affectant ainsi leur contenu et genérant des erreurs
d’exécution. La susceptibilit¢ des mémoires dépend de la zone agressée et de la forme du
signal perturbateur [50].

Les perturbations provenant d’une source interne au circuit intégré peuvent aussi toucher a ses
fonctions sensibles. Dans [16], I’étude de I’immunité d’un convertisseur analogique-
numérique (ADC) embarqué dans un microcontrdleur a permis d’identifier le cceur numérique
comme étant une source de perturbation pour I’ADC. Ces perturbations agissent sur le bloc
comparateur de I’ADC et conduisent a des erreurs de conversion.
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Conclusion

Dans le cadre de ce chapitre, des notions générales liées a la compatibilité électromagnétique
ont été présentées. L’étude de ces éléments permet de comprendre les sources possibles des
interférences électromagnétiques ainsi que les modes de couplage de ces perturbations aux
circuits et systémes ¢électroniques. Ensuite, apres avoir montré 1’accroissement des contraintes
CEM avec I’évolution technologique des circuits intégrés, les origines des émissions parasites
de ces derniers ainsi que les effets d’une perturbation sur le fonctionnement des différents
types de circuits électroniques ont été abordés.

Dans la suite de nos travaux, nous nous intéressons plus précisément a la susceptibilité des
circuits intégrés en mode conduit. Nous aborderons notamment sa caractérisation et sa
modélisation.
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Chapitre 2

Susceptibilite conduite des

circuits intégres
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Introduction

La susceptibilité des circuits intégrés dépend de la nature du circuit étudié ainsi que celle de la
perturbation électromagnétique subie. En effet, I’immunité d’un circuit varie selon la fonction
¢tudiée (analogique, numérique ou mixte) comme nous 1’avons vu dans le chapitre précédent.
Le type de la perturbation appliquée, qu’elle soit continue ou transitoire d’une part ou bien
conduite ou rayonnée d’autre part, peut aussi avoir une incidence différente sur la méme
fonction. Du fait de la variabilit¢ de 1’étude de la susceptibilité, plusieurs techniques de
mesure servant a caractériser I’immunité des circuits intégrés ont été développées. Ainsi, la
commission électrotechnique internationale a créé un groupe de travail (groupe SC 47A WG9)
formé par différents acteurs industriels et académiques et chargé d’élaborer des normes de
mesure de la CEM des circuits intégrés. La normalisation est a la fois utile aux concepteurs et
aux usagers du fait qu’elle permet d’établir une référence commune selon laquelle les
performances CEM des composants peuvent étre jugées. De plus, I’intercompatibilité des
circuits assemblés sur une méme carte ou équipement peut étre vérifiée en se basant sur les
données d’immunité et d’émissivité des différents composants. D’autre part, ’effort de la
normalisation en termes de techniques de mesure a ¢été accompagné d’un effort de
normalisation des modeles CEM. En effet, la modélisation des caractéristiques CEM des
circuits intégrés constitue, entre autres, un objectif de la caractérisation par mesure de leurs
immunités ou émissivités. Ceci est di a la demande accrue de la part des concepteurs qui
requierent des modeles CEM fiables pouvant étre incorporés dans les flots de conception des
circuits afin de réduire les codts de test et de retour apres commercialisation.

Dans ce chapitre, les principales techniques de mesure et les modéles développés pour la
caractérisation de I’immunité conduite des composants sont présentés. La notion du critére de
susceptibilité est introduite dans un premier temps. Ensuite, quelques techniques normalisees
de mesure de I’immunité conduite des composants sont présentées. Finalement, les différentes
approches de modélisation de I'immunité sont illustrées tout en présentant les standards
existants.

1. Critere de susceptibilité

Un circuit intégré qui subit une perturbation électromagnétique peut présenter des
performances CEM acceptables dans le cadre d’une application donnée et médiocres pour une
autre application. Du fait de la dépendance des performances CEM de la nature de
I’application, un critéere précis doit étre choisi permettant de sanctionner le bon
fonctionnement du circuit selon des seuils prédéfinis a ne pas dépasser. Pour les études
d’immunité, un critére de susceptibilité représente une limite du niveau de perturbation subie
au-dessus de laquelle les performances de la fonction étudiée sont dégradées. Le choix du
critere convenable est souvent critique car il est fortement tributaire de la nature du circuit
voire de la fonction étudiée. De plus, le mécanisme de défaillance de la fonction doit étre
considéré d’un point de vue CEM pour bien choisir le critére.

Pour les circuits numériques, plusieurs criteres de susceptibilité peuvent étre envisagés. Ainsi,
du fait que I’évolution des technologies d’intégration a conduit a la diminution des tensions
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d’alimentation et par conséquent des marges de bruit (voir paragraphe 2.2 du premier
chapitre), un critére d’immunité peut étre appliqué au taux de réjection de 1’alimentation dont
une variation importante résulte en des erreurs de basculement des portes logiques. D’autre
part, une grande partie des circuits intégrés fonctionnent a base d’arbres d’horloge distribuant
des fronts d’horloge permettant de synchroniser le séquencement des opérations du circuit.
Une perturbation peut donc conduire a des variations de la température du circuit ou
I’apparition de couplages capacitifs introduisant des délais supplémentaires de distribution des
fronts d’horloge. Ce phénoméne est connu sous le nom de «Skew» [51] et peut constituer
I’objet d’un critere de susceptibilité notamment pour les circuits synchrones.

En ce qui concerne les circuits analogiques, nous avons déja vu que leur susceptibilité aux
agressions électromagnétiques est globalement plus grande que celle des circuits numériques.
De ce fait, il est essentiel de faire une étude des spécifications de ces circuits afin de définir
les fonctions sensibles et localiser les valeurs nominales a maintenir lors de la perturbation. Le
critere de susceptibilité consiste alors a définir un seuil admissible de variation de
spécification selon la fonctionnalité attendue du circuit. A titre d’exemple, pour un
amplificateur, le critére peut €tre un niveau de tension d’offset. Pour une boucle a verrouillage
de phase (PLL), le critére peut porter sur le niveau de la gigue (jitter).

Pour ce qui est des circuits mixtes, constitués a la fois de fonctions analogiques
et numériques, le critére peut étre placé sur une grandeur analogique (variation d’une tension,
forme d’un signal, etc...) ou sur le résultat d’un code numérique. Dans le cas des
convertisseurs analogiques-numériques par exemple, les erreurs de conversion ou le
changement du rapport signal a bruit peuvent constituer des critéres convenables. Le nombre
de bits effectifs peut étre aussi considéré comme un critere de susceptibilité [52].

2. Techniques de mesure de la susceptibilité conduite

2.1. Injection directe de la puissance (DPI)

La méthode d’injection directe de la puissance ou méthode DPI (Direct Power Injection) est
une méthode de caractérisation de la susceptibilité conduite des circuits intégrés. Cette
méthode fait I’objet de la norme IEC 62132-4 qui a été proposee en 2001, approuvée en 2004
et mise a jour en 2006 [53]. Cette méthode a été initialement définie pour la bande de
fréquence 150 kHz-1GHz. Récemment, une proposition a été faite pour étendre la fréquence
du test DPI au-dela de 1 GHz. Un travail publié en 2012 consiste a concevoir un PCB
spécifique permettant de réaliser des tests DPI jusqu’a 20 GHz pour les circuits intégrés dont
le boitier est de type SOICS8 [54].

La DPI consiste a injecter directement un signal d’agression sur une ou plusieurs broches d’un
circuit sous test (DUT). Le standard indique que le signal injecté peut étre de type continu
(CW) ou modulé en amplitude (AM). La figure 2.1 illustre les différents instruments
constituant un banc de mesure DPI.
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Figure 2.1 : Banc d’injection directe de puissance (DPI)

Le signal produit par le générateur RF est amplifié par un amplificateur de puissance avant
d’étre injecté au circuit testé. L’injection du signal se fait a travers un coupleur directif dont
’utilisation permet de mesurer les deux puissances incidente et réfléchie et par conséquent la
puissance absorbée par le DUT. Entre le coupleur et la broche testée, une capacité d’injection
est placée. Cette capacité, dite capacité DPI, joue un réle important car elle permet d’isoler le
DUT du systeme d’injection (amplificateur, générateur RF) d’un point de vue composante
continue. Dans certains cas, un té de polarisation peut étre utilisé a la place de la capacite. Il
permet alors d’appliquer a la fois la tension continue de polarisation provenant de
I’alimentation DC et le signal RF de perturbation provenant du générateur.

2.2.Injection par boucle de courant (BCI)

Cette technique sert aussi a caractériser I’immunité conduite des circuits intégrés. Elle est a la
base dérivée des tests de validation des systémes avioniques et automobiles. Elle est aussi
normalisée [55] et se base sur le principe du couplage inductif pour faire parvenir la
perturbation jusqu’au circuit sous test. Pour cela, une pince d’injection, dans laquelle circule
un courant, induit elle-méme un courant dans un cable relié a une broche du circuit intégré.
Une deuxiéme boucle, dite pince de relecture et placée plus pres du composant, permet de
mesurer le courant injecté. Le niveau du courant injecté varie entre 50 mA et 300 mA pour les
composants selon le niveau de sévérité souhaité. L inconvénient de cette méthode est qu’elle
requiert une puissance considérable pouvant atteindre 100W afin de générer les courants
perturbateurs. La limite fréquentielle de cette technique est semblable a celle du test DPI
(1 GHz).

La figure 2.2 illustre le banc de mesure associé a la technique BCI.
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Figure 2.2 : Banc d’injection par boucle de courant (BCI)

2.3. Test en cage de Faraday (WBFC)

Les cables connectés aux circuits imprimés peuvent émettre des perturbations qui atteignent
directement les circuits intégrés. A partir de ce principe, la méthode de test en cage de
Faraday (WorkBench Faraday Cage) a été proposée comme méthode de mesure de
I’immunité conduite des circuits intégrés pour une gamme de fréquences d’injection allant de
150 kHz a 1 GHz [56]. La perturbation RF est injectée a travers une impédance de 150Q
et peut étre de type continu ou modulé en amplitude. La cage est une enceinte métallique dans
laquelle une carte de dimensions définies est utilisée pour insérer le circuit sous test. La
conception de la carte de test est un facteur important dont dépend la qualité des résultats
obtenus. Il est préférable que sa conception permette la réduction du bruit du mode commun.
La cage sert a isoler le circuit intégré placé a l’intérieur de toute sorte de perturbation
électromagnétique extérieure. De plus, tous les signaux acceédent a ’enceinte a travers des
filtres afin d’empécher la transformation de la cage en une cavité résonante dans le cas ou ses
dimensions deviennent comparables vis-a-vis de la longueur d’onde du signal perturbateur. La
figure 2.3 montre une photo de la cage de Faraday.

Figure 2.3 : Cage de Faraday
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2.4. Tests d’immunité aux perturbations transitoires

Les signaux d’agression transitoires sont des perturbations impulsionnelles de courte durée.
On distingue deux grandes catégories : les décharges électrostatiques (ESD) et les transitoires
électriques rapides, appelées aussi surcharges électriques (EOS pour Electrical Over Stress).
Les décharges électrostatiques sont caractérisées par une grande tension pouvant atteindre
15 kV avec un temps de montée trés rapide (quelques centaines de picosecondes) et une durée
courte de quelques nanosecondes. Par ailleurs, les surcharges électriques ont une tension
moins importante mais une durée plus longue pouvant aller jusqu’a 10 ms [12].

Le standard IEC 61000-4-2 propose une méthode de test de I’immunité des circuits intégrés
dans le domaine des ESD [57]. Le banc d’injection est basé sur 1’utilisation d’un générateur
d’impulsions qui permet de faire varier I’amplitude et la largeur de 1I’impulsion a injecter. La
variation de ces deux parametres permet de couvrir les différents cas d’une agression
transitoire. Le signal généré est ensuite injecté a travers un boitier de réflectométrie
temporelle. Cet instrument joue le role exact du coupleur directif ; il permet de mesurer les
impulsions injectée et réfléchie. Un oscilloscope sert a la fois a surveiller le critére
d’immunité et a visualiser les différentes impulsions.

D’autres techniques ont été proposées en se basant sur des stress de type HBM (Human Body
Model) [58] et CDM (Charged Device Model) [59]. La méthode TLP (Transmission Line
Pulsing) permet de reproduire un stress de type HBM en générant une impulsion en courant
[62]. L utilité de ce banc consiste a donner un moyen de faire un test non destructif permettant
d’analyser le comportement des structures de protection contre les ESD avant leur
détérioration. La technique VF-TLP (Very Fast-Transmission Line Pulsing) [60], permet
d’injecter des impulsions plus courtes assimilables & un stress CDM. Ce banc permet de tracer
la caractéristique 1-V de la structure de protection en vue de son optimisation. Le courant
envoy¢ au composant dans le cas d’un stress de type CDM est plus important que le courant

du stress HBM. La figure 2.4 illustre les formes d’onde des courants générés suite a des stress
HBM et CDM.
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Figure 2.4 : Forme typique d 'une onde de type (a) HBM (b) CDM [61]
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2.5. Mesure par sonde HFPI

La méthode HFPI (High Frequency conducted Power Injection) a été présentée comme une
alternative a la méthode DPI [62]. La mesure de I’immunité d’un circuit intégré en se basant
sur cette technique consiste a utiliser une sonde de mesure dédiée. La sonde HFPI contient un
voltmétre et un ampéremetre RF intégrés dans un boitier et qui permettent la mesure de la
tension et du courant de perturbation de la broche testée. L’avantage de cette technique est
qu’elle permet d’estimer la variation de I’impédance de la broche en fonction de la fréquence
de la perturbation du fait que les signaux de tension et de courant sont mesurés dans le
domaine temporel avec le déphasage entre eux. Toutefois, la mesure de la tension et du
courant n’est possible qu’apres 1’application d’une procédure de calibration de I’amperemétre
et du voltmetre en fonction de la fréquence. La sonde HFPI permet d’injecter des
perturbations de type CW jusqu’a une fréquence de 3 GHz et une puissance de 30W [63].
Cependant, un support specifique jouant le role d’un plan de masse est nécessaire et doit faire
partie du PCB contenant le circuit a tester. La figure 2.5 montre une photo de la sonde HFPI.

Figure 2.5 : Photo de la sonde HFPI[62]

En comparaison a la technique DPI, la méthode HFPI permet de s’affranchir de quelques
limitations de la DPI telle que I’influence du chemin d’injection du fait que le couplage du
signal RF n’est pas influencé par les éléments du PCB sur lequel le circuit sous test est monté.
De plus, la tension et le courant de perturbation sont mesurés. Ainsi, la puissance
et I’'impédance du circuit au moment de sa défaillance peuvent étre aussi déterminées. Le banc
de mesure requis lors d’une mesure d’immunité HFPI contient les mémes instruments qu’un
banc de mesure DPI. La figure 2.6 illustre un banc de mesure HFPI.
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Figure 2.6 : Banc de mesure HFPI [63]

2.6. Mesure par sonde RFIP

Le principe de mesure de I’immunité conduite des circuits intégrés en utilisant une sonde
RFIP (Resistive RF Injection Probe) a été proposé comme une alternative a la méthode
normalisée DPI [64].Le principe de la mesure consiste a placer une impédance connue Z,
dans le chemin d’injection de la perturbation. Ensuite, en utilisant deux sondes différentielles
connectées a un oscilloscope, la tension aux bornes de Z;, et la tension de perturbation entre la
masse et la broche testée sont mesurées. La figure 2.7 illustre le principe de la mesure RFIP.

Figure 2.7 : Principe de la mesure RFIP [64]

Le role de la sonde différentielle P1 est de permettre le calcul du courant de perturbation.
Avec la mesure effectuée par la deuxieme sonde P2, la tension de perturbation est déterminee.
Par conséquent, I’impédance d’entrée du circuit testé et la puissance de perturbation peuvent
étre deduites. Cette technique permet ainsi de restituer tous les paramétres d’immunité
(tension, courant, impédance d’entrée, puissance absorbée) d’une broche testée d’un circuit
intégré soumis a une perturbation de type CW. De ce fait, quatre courbes de susceptibilité du
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circuit testé en fonction de la fréquence peuvent étre restituées au lieu d’une seule courbe de
susceptibilité en puissance avec la technique DPI.

Une évolution substantielle de cette technique de mesure a été élaborée dans le cadre de ce
travail. Dans le chapitre suivant, les éléments de modification de la technique RFIP seront
présentés et notamment le développement d’une sonde de mesure permettant d’assurer la
détermination des différents paramétres d’immunité en s’affranchissant de 1’utilisation des
sondes différentielles. De plus, la caractérisation du banc de mesure RFIP prenant en
considération tous les éléments nécessaires a la détermination de ces parameétres sera
développée davantage.

3.Modélisation de la susceptibilité

Avec la complexité accrue des modules et des systemes électroniques, la modélisation est
devenue une étape essentielle permettant de réduire le colt et le temps de la
commercialisation de produits fiables. La modélisation de la susceptibilit¢ est d’une
importance cruciale pour les concepteurs des circuits intégrés ainsi que pour les utilisateurs.
En effet, les concepteurs ont intérét & fournir aux usagers un mod¢le traduisant I’immunité de
leurs circuits afin d’étre plus compétitifs sur le marché. Les utilisateurs, a leur tour,
bénéficieront de tels modeles comme des boites noires pouvant étre intégrées dans un
environnement de simulation donné. D’autre part, les modeles CEM des composants peuvent
étre exploités en vue de développer des modeles CEM au niveau équipement et systeme. De
ce fait, il devient possible d’étudier le probléme d’obsolescence des circuits par simulation
afin d’anticiper I’ampleur de la régression des performances CEM d’un dispositif donné.

Cependant, quelques difficultés sont rencontrées pour la modélisation de la susceptibilité.
D’une part, les sources de perturbation sont trés diversifiées d’ou I’importance de
I’identification de la nature de la perturbation en vue de définir le domaine le plus adéquat
pour la modélisation (domaine fréquentiel pour les perturbations continues et temporel pour
les perturbations transitoires). D’autre part, le fonctionnement d’un circuit intégré change
d’une application a ’autre ce qui rend la prédiction de I’'immunité tributaire de la nature du
circuit ainsi que des critéres de susceptibilité qui sont liés a son fonctionnement.

Comme pour les techniques de mesure, un effort de normalisation de la modélisation a été
déployé dans le but de produire des standards auxquels se réferent les concepteurs pour
développer les modeles d’immunité de leurs composants. Nous pouvons citer, entre autres, le
projet IEC 62433 de la commission électrotechnique internationale. Ce projet vise a
développer des modeles génériques d’émission et de susceptibilité des circuits intégrés pour
les perturbations conduites et rayonnées.

Aprés une introduction de I’état de I’art de la modélisation de la susceptibilité des circuits
intégrés, les techniques de modélisation du couplage vont étre présentées et les standards déja
établis seront décrits.
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3.1.Etat de I’art de la modélisation de la susceptibilité

Plusieurs essais de modélisation de la susceptibilité des circuits intégrés ont été réalisés. Les
modeles proposés sont basés sur des approches « boite noire » et moins souvent « boite
blanche ». Le premier type de modéles consiste en une représentation du comportement d'un
circuit intégré sous une forme équivalente tandis que le second type permet de décrire les
structures internes du composant a condition de connaitre les schémas électriques internes.
Ces différents modeles reposent aussi bien sur I’exploitation des résultats de mesure que sur
des simulations et peuvent étre dérivés d’autres modeles ou standards existants.

En ce qui concerne les modeéles basés sur les approches « boites blanches », ces derniers
requierent la connaissance de la description physique des composants (les structures internes
et le design). Parmi les travaux basés sur cette approche, nous pouvons citer en particulier les
études de Fiori qui a établi une relation entre la tension d’offset de sortie d’un amplificateur
opérationnel et les tensions perturbatrices de mode commun et de mode différentiel [65].

D’autres travaux se sont intéressés a des circuits plus complexes de type circuits mixtes.
Ainsi, un modéle d’immunité d’un convertisseur analogique-numérique embarqué dans un
microcontrbleur a été réalisé en se basant sur des données du constructeur du composant. La
connaissance de ces données a permis d’extraire le modéle des chemins de couplage des
perturbations et d’identifier le mécanisme physique causant la défaillance du circuit [16]. Une
association du modele d’émissivité et d’immunité a pu aussi €tre établie.

Pour des raisons de confidentialité, il est rarement possible d’avoir accés aux structures
internes des composants pour batir des modeles tels que déja présentés. Ceci amene dans la
majorité des cas a considérer I’approche « boite noire » comme une approche préférée par les
fondeurs qui ne souhaitent pas divulguer des informations concernant le design de leurs
circuits. Dans cette optique, la méthodologie consiste a créer des macromodeéles faciles a
simuler et reproduisant le comportement du circuit vis-a-vis des perturbations.

Plusieurs modeéles ont été proposés selon cette approche. Certains modeéles requierent trés peu
de données et sont de nature analytique, donc permettent d’estimer le seuil de susceptibilité
rapidement comme pour une chaine de portes logiques ou I’interférence électromagnétique
peut engendrer I’apparition d’erreurs dynamiques. D’autres travaux ont développé des
modeéles comportementaux. On peut citer le modéle comportemental a base de réseaux de
neurones proposé par Chahine [66]. Aprés avoir réalisé ’injection de la perturbation pour
différentes fréquences et amplitudes sur chaque entrée du circuit sous test et mesuré sa
réponse, I’ensemble des signaux mesurés en entrée et en sortiec donne lieu a un réseau de
neurones permettant d’extraire un modele mathématique du circuit testé. Le modele a été
vérifié en faisant des mesures DPI sur I’entrée d’un inverseur.

La mesure de type ‘On-Chip’ peut aussi étre un moyen aidant a 1’extraction des mode¢les
comportementaux. A titre d’exemple, des travaux de recherche ont développé un capteur sur
puce qui mesure le bruit interne d’une entrée/sortic numérique et restitue une fonction de
transfert a partir de laquelle la pénétration du bruit peut étre prédite [3].
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Une autre piste pour le développement des modeles d’immunité consiste a profiter de
I’expérience déja acquise a partir de la modélisation de 1I’émission parasite des circuits
integrés. Ainsi, le modéle d’émissivité ICEM peut étre modifi¢é de fagon a prédire la
susceptibilité [38].

L’approche de la modélisation comportementale consiste a considérer le circuit comme étant
une boite noire et ensuite modéliser sa susceptibilité par rapport a une sortie traduisant le
comportement du circuit suite a une perturbation. Dans cette optique, 1’un des aspects de la
modélisation comportementale consiste a établir un modéle simulable de toute la chaine de
mesure et non pas uniquement du circuit sous test. Dans [67], un modéle complet de
simulation de la mesure DPI a été introduit. Il prend en compte tous les éléments du banc de
mesure ainsi que le circuit sous test et son environnement (carte électronique, alimentation) et
permet de prédire le niveau requis de puissance injectée engendrant une perturbation du
circuit selon un critere bien défini et jusqu’a 1 GHz. La génération de modeles
comportementaux permettant de prédire I’immunité des circuits analogiques non linéaires tout
en protégeant la propriété intellectuelle a fait 1’objet de I’étude présentée dans [68].
L’avantage de ce travail est qu’il permet d’une part de cacher la ‘netlist’ réelle du composant
en le substituant avec des réseaux artificiels de neurones et d’autre part de collecter les
données fréquentielles des aspects fonctionnel et bruité du circuit non linéaire en se basant sur
la simulation.

3.2. Techniques de modélisation du couplage

Afin de modéliser le couplage rayonné qui existe entre une onde électromagnétique et une
structure conductrice, plusieurs méthodes numériques peuvent étre utilisées. Ces méthodes
s’appuient essentiellement sur la résolution des équations de Maxwell et permettent de
modéliser I'interaction des champs électromagnétiques avec les objets physiques et leurs
environnements. Elles sont applicables dans le domaine fréquentiel ou temporel et font la
résolution en se basant sur un maillage volumique ou surfacique des objets considérés.
Plusieurs méthodes existent avec des avantages et des inconvénients pour chacune d’entre
elles et un domaine d’application bien spécifique en dehors duquel la méthode perd son
efficacité. Les méthodes les plus connues sont la méthode des moments (Method of Moments,
MoM), la méthode des éléments finis (Finite-Element Method, FEM) et la méthode des
différences finies dans le domaine temporel (Finite-Difference Time-Domain, FDTD). Ces
trois méthodes sont comparées en deux tableaux dans 1’ouvrage de Davidson [69]. Le premier
tableau concerne les problémes des régions ouvertes (problemes de radiation et de diffusion)
et le second s’intéresse aux problémes des ondes guidées. Bien qu’elles soient puissantes
et efficaces, ces méthodes sont complexes et leur utilisation est codteuse.

Les ondes ¢lectromagnétiques provenant d’une source de perturbation parviennent
généralement vers les zones sensibles du circuit intégré en traversant les lignes de
transmission. L’analyse du couplage des ondes avec les lignes de transmission s’avére donc
utile. Les couplages capacitifs et inductifs mutuels sont estimés a ’aide de modeles de
diaphonie. Les pertes peuvent étre prises en compte ainsi que les discontinuités des pistes
(modélisées par des circuits passifs). En hautes fréquences, un couplage important peut avoir

34



lieu sur les pistes courtes et méme sur les broches du circuit intégré et la puissance couplée est
décorrélée de la longueur des pistes [70].

Pour ce qui est de la modélisation des chemins de couplage conduits, plusieurs techniques
sont envisageables. D’abord, les boitiers des circuits intégrés constituent le support principal
par lequel la perturbation se propage et atteint la fonction sensible. De ce fait, un modéle du
boitier doit étre établi et intégré dans le modéle d’immunité global du composant. De fagon
générale, les boitiers sont caractérisés par leurs paramétres RLC ainsi que les couplages
inductifs et capacitifs existant entre les broches. En se basant sur les méthodes numériques, un
maillage tridimensionnel du boitier peut étre utilisé pour extraire ces différents parametres.
L’extraction du modele RLC des structures contenant des ¢€léments métalliques
et diélectriques est aussi possible en appliquant une méthode numérique dite PEEC (Partial
Element Equivalent Circuit) [71] qui est une méthode de modélisation 3D valide jusqu’a la
fréquence maximale déterminée par le maillage.

D’autre part, les phénomeénes basés sur la transmission et la réflexion d’une onde peuvent
conduire a I’extraction de mode¢les suite a 1’utilisation d’une technique de mesure appropriée.
En effet, ces phénoménes peuvent étre étudiés a la fois dans le domaine temporel
et fréquentiel selon la technique de mesure a utiliser.

La réflectométrie dans le domaine temporel (Time Domain Reflectometry) et la mesure TDT
(Time Domain Transmission) sont deux méthodes temporelles [72]. La premiere méthode
permet de donner un modele RLC d’une ligne de transmission quelconque ou d’une broche
testée. La deuxiéme technique permet d’estimer la nature de la diaphonie qui existe entre deux
broches données d’un boitier. Il est aussi possible d’appliquer ces méthodes sans la puce du
circuit intégré afin de déduire le modéle du chemin de couplage défini par le boitier. Dans le
domaine fréquentiel, la mesure des paramétres S a I’aide d’un analyseur de réseaux (VNA
pour Vector Network Analyzer) permet de deduire un circuit électrique équivalent du chemin
de couplage correspondant a la broche mesurée. De plus, I’utilisation d’un impédancemétre
permet d’évaluer la variation de I’impédance d’entrée d’une broche donnée en fonction de la
fréquence.

3.3. Standards de modélisation de Pimmunité

3.3.1. Modéle IBIS

Le modele IBIS (Input/Output Buffer Information Specification) [28] a été développé par
Intel en 1993. C’est un modéle comportemental qui s’intéresse a 1’étude de 1’effet des blocs
entrées/sorties du circuit et du boitier sur les signaux le traversant. L ’approche suivie est donc
une approche boite noire qui ne nécessite pas la connaissance de la structure interne du
circuit. Dans ce contexte, ce modéle est convenable dans la mesure ou il se présente sous
forme de fichiers de données de type texte rassemblant les informations techniques sur les
entrées/sorties du circuit. La portabilité sur les différentes plateformes de simulation ainsi que
la réduction des temps de simulation sont les objectifs les plus pertinents a réaliser via le
recours a ce modéle.
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Un fichier de spécifications IBIS contient plusieurs informations. Nous pouvons citer, entre
autres :

e Les données générales du circuit

e Le modele électrique du boitier (modéle RLC en général)

e La liste des broches (appelée pinout)

e Les tables décrivant les caractéristiques courant-tension des diodes de protection ESD

La figure 2.8 illustre un modele IBIS d’un driver CMOS standard.
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Figure 2.8 : Modéle IBIS d un driver CMOS standard

Le modele est convenable pour la simulation de I’intégrité des signaux mais il reste
insuffisant pour réaliser des simulations CEM car il ne prend pas en compte certains critéres
comme les variations des tensions d’alimentation dues a I’activité interne du composant (bruit
de commutation simultanée). Il faut aussi rajouter que ce modeéle est ouvert ce qui permet
d’apporter des améliorations d’une version a 1’autre dans le but de pouvoir I’intégrer dans les
simulations électromagnétiques.

3.3.2. Modele IMIC

Le modele IMIC (/O Interface Model for Integrated Circuits) a été défini par la JEITA
(Japan Electronics and Information Technology Industries Association) et publié en mars
2001 [73]. Ce modéle est venu remédier a certaines lacunes du modele IBIS en offrant la
possibilité d’y rajouter quelques informations complémentaires. A titre d’exemple, il est
possible de commander les transistors de sortie avec des modeles de formes d’onde et aussi de
rajouter des réseaux RL dans les rails d’alimentation de ces transistors. Ce mod¢le se présente
sous forme de circuits écrits en format SPICE et couvrant la totalité ou une partie des buffers
entrées/sorties ainsi que le boitier. Les données du modele sont répertoriées sous trois
sections : circuit intégré, boitier et modules. Cette classification permet aux concepteurs de
travailler sur chaque partie séparément. Néanmoins, 1’inconvénient majeur du modele IBIS, a
savoir la négligence de I’effet de ’activité interne du circuit, n’a pas été résolu avec le modéle
IMIC. La figure 2.9 montre I’architecture du modele IMIC.
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Figure 2.9: Exemple d’'un modele IMIC

3.3.3. Modéle ICIM-CI

Le modeéle ICIM-CI (Integrated Circuits Immunity Model-Conducted Immunity) est une
composante du modele ICIM servant a modéliser I’immunité des circuits intégrés dans le cas
ou les perturbations sont de nature conduite [30]. Dans le cadre du projet IEC 62433, le
modele ICIM est actuellement en voie de normalisation pour I’immunité conduite et encore en
développement pour I’immunité rayonnée. L’idée consiste a définir une méthodologie
générique permettant de créer un modéle comportemental de I’immunité d’un circuit intégré
en prenant en compte les aspects de sa fonctionnalité. La figure 2.10 représente un schéma
bloc du modéle ICIM-CI tel qu’il a été proposé. L’architecture de ce mod¢le est donc basée
sur deux blocs.

PDN IB
Perturbations Perturbations Sortie
RF résiduelles comportementale
el [
Eléments Eléments
passifs actifs

Figure 2.10 : Structure du modele ICIM-CI

Le bloc PDN (Passive Distribution Network) sert a établir le lien entre les perturbations RF
externes et les perturbations résiduelles internes. Il est principalement constitu¢ d’éléments
passifs tels que les résistances, les condensateurs et les inductances. 1l est aussi possible d’y
inclure les diodes de protection mais ceci n’est pas obligatoire. Le réle du PDN est de faire
une description du réseau d’alimentation ainsi que la modélisation du bofitier du circuit intégré
et des interconnexions aboutissant a la fonction intégrée sensible qui représente 1’objectif de
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I’é¢tude d’immunité. D’une manicre simplifiée, ce bloc représente I’impédance d’entrée de la
broche testée.

Quant au bloc IB (Immunity Behaviour), il sert a modéliser la réponse du circuit intégré a la
perturbation subie. Il est essentiellement formé par des éléments actifs qui représentent la
puce du circuit intégré. Ce bloc fournit une sortie comportementale qui peut étre comparée a
un critére de susceptibilité prédéfini dans le but d’établir les courbes de susceptibilité dans la
gamme des fréquences de ’application concernée. Le contrdle de la défaillance peut étre
effectué de différentes maniéeres. En effet, le bloc de détection qui sert a surveiller le critére de
susceptibilité peut étre incorporé a I’intérieur du bloc IB ; le résultat ainsi obtenu est sous
forme d’une sortie « tout ou rien » valable uniquement pour un critere spécifique. Autrement,
la détection peut étre effectuée en dehors du bloc IB ce qui permet de garder la sortie
comportementale pour une comparaison avec n’importe quel critére. Ce dernier choix offre a
’utilisateur du modéle une flexibilité au niveau de I’interprétation de la sortie du bloc IB.

Dans le cadre de nos travaux, nous nous sommes basés sur la structure du modéle ICIM-CI
pour développer le modéle d’immunité d’un convertisseur analogique-numérique embarqué
dans un microcontréleur. Les résultats correspondant a la modéelisation seront présentés dans
le dernier chapitre de ce manuscrit.

Conclusion

Dans ce chapitre, les principales techniques de mesure de la susceptibilité conduite des
circuits intégrés ont été décrites. Ceci permet de situer la technique développée dans le cadre
de la thése parmi ces différentes techniques afin de pouvoir dégager ses avantages et ses
inconvénients lors d’une étude comparative. D’autre part, du fait que la mesure de I’'immunité
des circuits intégrés sert de base a la modélisation de leur susceptibilité, une étude sur les
différentes techniques de modélisation ainsi que les standards établis a été présentée.

Dans le chapitre suivant, la présentation et la caractérisation de la technique RFIP améliorée
ainsi que du banc de mesure associé va étre présentée en détails. Le dernier chapitre sera
ensuite consacré a la mesure et la modélisation de I’immunité d’un convertisseur analogique-
numérique en se basant sur les techniques RFIP et DPI ainsi que sur la méthodologie du
modele ICIM-CI.
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Chapitre 3

Meéethode RFIP : Caractérisation
de la sonde utilisée et du banc de

mesure
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Introduction

Comme nous 1’avons montré, plusieurs techniques de mesure permettent de caractériser la
susceptibilité conduite des composants et équipements électroniques. Ce chapitre présente la
caractérisation et la validation d’une nouvelle technique de mesure de la susceptibilité
conduite des composants électroniques, reposant sur une évolution de la technique RFIP
présentée dans le chapitre 2.

1. Présentation de la technique RFIP

1.1. Principe de la mesure

La méthode de mesure d’immunité par sonde RFIP permet de déterminer les parameétres
principaux de I’immunité d’un circuit intégré au niveau de la broche testée. Ces parameétres
sont la puissance absorbée, la tension et le courant de perturbation nécessaires pour mettre en
défaut le circuit ainsi que la valeur de I'impédance de sa broche testée au moment de la
défaillance. De ce fait, cette technique représente une extension de la méthode DPI et permet
de restituer de plus des données complémentaires aidant a une meilleure analyse de
I’immunité.

Comme exposé au chapitre 2, le principe de cette technique consiste a faire une mesure
différenticlle de tension aux bornes d’une résistance dont la valeur d’impédance est connue.
Dans la premiére version présentée par J-L. Levant [64], cette mesure différentielle est
assurée par |’utilisation de deux sondes RF différentielles connectées a un oscilloscope. Le
travail realisé dans le cadre de nos travaux consiste a proposer une evolution majeure de la
technique RFIP. Ainsi, nous allons développer et caractériser une sonde de mesure appelée
sonde RFIP sous la forme d’une carte électronique simple comportant la résistance de mesure
et deux blocs amplificateurs identiques a base de transistors MOSFET permettant la mesure
différentielle recherchée. Cette évolution apporte plusieurs avantages. La sonde RFIP est une
carte électronique de petite taille, peu dispendieuse et facile a mettre en ceuvre. Son utilisation
permet de s’affranchir notamment de I’utilisation des sondes RF différentielles qui peuvent
étre relativement cheres.

Le banc de mesure RFIP est constitué d’équipements généralement utilisés lors d’une mesure
DPI. La procédure de la mesure RFIP est semblable a celle de la DPI avec quelques petites
différences.

La figure 3.1 montre respectivement les schémas-blocs des bancs de mesure DPI et RFIP.
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Figure 3.1 : (a) Schéma-bloc d’un banc de mesure DPI (b) Schéma-bloc du banc de mesure RFIP

Dans le cadre d’une mesure DPI, on injecte la puissance de perturbation a travers une capacité
placée en amont de la broche a agresser dite capacité DPI. Ensuite, un coupleur associé a un
wattmetre permet de mesurer les puissances injectée et réfléchie et donc la puissance absorbée
par le circuit sous test au moment de 1’apparition du défaut. Pour la mesure RFIP, I’ensemble
« coupleur + wattmetre » est remplacé par la sonde RFIP dont les deux sorties sont connectées
a un oscilloscope afin de mesurer les deux tensions aux bornes de la résistance. Aussi bien
dans le cas de la méthode DPI que RFIP, un té de polarisation peut étre utilisé pour assurer a
la fois I’injection du signal RF et la polarisation DC du circuit testé.

Afin d’extraire les courbes de susceptibilité du circuit testé, un ensemble d’opérations doit
étre effectué. La figure 3.2 illustre I’organigramme de la mesure RFIP.

Pour une fréquence donnée, le signal de perturbation est injecté avec une puissance incidente
initiale minimale. On augmente ensuite la valeur de la puissance incidente tout en surveillant
le critére d’immunité. Lorsque le seuil d’immunité est atteint, on sauvegarde la fréquence
ainsi que les dernieres valeurs des paramétres d’immunité c’est-a-dire la tension, le courant, la
puissance absorbée et I’impédance calculés aux bornes du composant sous test. Cette
opération est répétée pour toutes les fréquences de test. A 1’issue de la mesure, nous pouvons
tracer les quatre courbes de susceptibilité correspondant aux différents paramétres relevés.
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Figure 3.2 : Organigramme de la mesure RFIP

1.2.Extraction des paramétres d’immunité

La figure 3.3 représente les différents éléments du banc de mesure RFIP ainsi que les courants
et les tensions y circulant.

Sonde RFIP

G Vo ' Vout

1 V2 , V3 .

Générateur grrlieana Te de Cable DUT
RF R 4 polarisation coaxial

T W . Iou

S aup awp

| :E 2

Oscilloscope

Figure 3.3 : Courants et tensions circulant dans le banc de mesure RFIP

Plusieurs étapes sont nécessaires pour déterminer les parametres d’immunit¢ RFIP d’un
composant. La premiére étape concerne la mesure des tensions Ven et Vene ainsi que le
déphasage entre elles a I’aide d’un oscilloscope. La deuxiéme étape consiste a calculer a partir
de ces trois grandeurs, la tension Vpyr et le courant Ipyt au niveau du composant sous test. Il
est enfin possible par une derniere étape de calcul de déterminer la puissance Ppur
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et I'impédance d’entrée du composant Zpyr. La mesure des tensions de part et d’autre de
I’impédance Z, se fait par le biais de deux blocs nommés AMP1 et AMP2 jouant le role
d’amplificateurs de mesure. L’étude de la conception de ces blocs sera détaillée
ultérieurement. Chaque bloc amplificateur est représenté par un quadripdle et nous pouvons
par la suite exploiter la théorie des réseaux pour lier les courants et tensions de sortie a ceux
d’entrée. Dans notre cas, nous choisissons d’utiliser les parametres Z.

Pour étre en conformité avec la convention utilisée pour les courants dans un quadripble, ces
derniers sont considérés toujours rentrants.

La sonde RFIP et I’oscilloscope permettent de mesurer les valeurs des tensions Veng €t Veno
qui représentent les données élémentaires du modeéle de calcul des paramétres d’immunité. Le
té de polarisation assure le découplage entre la tension DC et le signal RF et joue en méme
temps le role de la capacité d’injection DPI a travers laquelle la broche testée est agressée par
la perturbation provenant du générateur. La perturbation est par la suite acheminée a la broche
testée a travers le cdble coaxial.

La technique repose sur le principe suivant : a partir des tensions Vcn; et Vo récupérées sur
un oscilloscope numérique avec la valeur du déphasage entre elles, nous déduisons les valeurs
de V1, Va, |1 et I, et par conséquent celles de I, et de la chute de tension V,. De la méme
fagon, connaissant V- et I, il est alors possible de déterminer V3 et I3 et a posteriori la
tension Vpyr et le courant Ipyt a ’entrée du circuit sous test.

Chaque constituant de la chaine de mesure, allant de I’oscilloscope jusqu’au DUT, doit étre
caractérisé séparément a 1’aide de mesures de parameétres S. La caractérisation de la sonde
RFIP ainsi que les autres constituants du banc de mesure sera détaillée davantage dans la suite
de ce chapitre.

Tous les parametres S sont ensuite convertis en paramétres Z en utilisant les formules de
conversion adéquates [74]. Connaissant la tension et le courant a 1’entrée de chaque bloc
considéré comme un quadripdle, la tension et le courant de sortie peuvent étre déduits en se
basant sur ses parametres Z. Ce calcul est répété autant de fois que le signal traverse un
élément du banc de mesure.

Etant donné Ve et Veng, lena €t lehz Sont donnés par :

I, = _VCHl/ZOl (31)

(3.2)

I =— CHZ/ZO2
Zo; et Zy, sont respectivement les impédances d’entrées des canaux 1 et 2 de 1’oscilloscope.

Les tensions V1 et V; aux bornes de Z, sont donnés par :

Vl = Il lela + ICHl XZlZa (3'3)

V2:|2><Z1m+|cv—|2><z1zb (34)
Avec:

|1 — (VCHl _ZZZa x ICH% (35)
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|2 :(\/CHZ_ZZZbXICH% (36)

Ou [Zja] et [Zijp] sont respectivement les parametres Z des amplificateurs 1 et 2. Le méme
principe est suivi pour le calcul de V3 et |5 a la sortie du té de polarisation et Vpyr et Iput @
I’entrée du DUT. Les équations (3.7) et (3.8) permettent de calculer Vpyr et Ipur.
|DUT — _(Vs _lec x Ia)z (37)
VDUT = _IDUT ><Zzzc + |3 Xzzm (38)
[Zijc] étant les parametres Z du cable coaxial.

Finalement, I’impédance et la puissance transmise a 1’entrée du DUT peuvent étre déduites
par les équations (3.9) et (3.10) :
7 Vour (3.9)

DUT
DUT

By = eV 00| (3.10)

1.3. Validation du modéle d’extraction des paramétres d’immunité par simulation

Les équations définies dans la section précédente représentent un modele mathématique
d’extraction des parametres d’immunité d’un circuit sous test soumis a une perturbation de
type conduit. Ce modeéle est implémenté dans un logiciel de calcul numérique (Matlab) afin de
faciliter la détermination et le traitement des résultats de mesure. Toutefois, avant de
I’appliquer a des mesures RFIP sur des charges réelles et analyser ainsi les résultats obtenus,
le modeéle de calcul est d’abord validé par simulation.

Un banc de mesure virtuel a été élaboré dans le logiciel ADS (Advanced Design System,
Agilent) afin de reproduire le banc de mesure RFIP. La simulation permet d’obtenir les
valeurs de Vpur, lput et Pout. De méme, les amplitudes des tensions Ven et Venz ainsi que la
valeur du déphasage entre elles sont obtenues a partir de la méme simulation. Ensuite, ces
données sont injectées dans le modele de calcul Matlab et les differentes valeurs calculées
pour les parameétres au niveau du DUT sont comparées a celles obtenues par simulation ADS.
La figure 3.4 illustre les opérations a suivre afin de réaliser cette validation en simulation.
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Figure 3.4 : Organigramme de la validation du modéle de calcul par simulation

Les éléments du banc de mesure virtuel sont montrés a la figure 3.5. Une résistance de 50 Q a
été placée comme charge et la simulation permet de récupérer les valeurs de la tension, du
courant et de la puissance a I’entrée de la charge. Des fichiers de paramétres S mesurés sont
employés pour reproduire le comportement des éléments du banc de mesure en fonction de la
fréquence. Chaque bloc de parametres S mesurés est utilisé a la fois dans le simulateur ADS
ainsi que dans le script de calcul Matlab. Pour I’'impédance Zy, il n’est pas utile d’utiliser un
bloc de parametres S comme pour les autres constituants du banc de mesure. Un modéle
électrique de la résistance est ainsi utilisé. Bien évidemment, 1’équation donnant I’impédance
de la résistance est utilisée dans le code Matlab de calcul des paramétres d’immunité.

Ao Impédance Z ,
P 4 Té de
: polarisation  Cable coaxial
c1 -T— =
C=0228 pF
Générateur RF | e % il ‘;”
e ;% s \— I\J #Vout
E@ : R=947 Ohm (=026 H SNP42 NPH
i H R=
i ’ E [} :i;UOhm %DUT
Lt L i
1 = ‘
= I AMP 1 AMP2; .. I A
SNPB6 \ e =
Vch1g Veha N ,
Parametres S mesurés

;J-Fw[? CH1 CH2 géﬂﬂ

Figure 3.5 : Banc de mesure virtuel en simulation

Une simulation de type « Harmonic Balance » est effectuée afin de tracer dans le domaine
temporel les différents courants et tensions obtenus pour une fréquence donnée. En effet,
I’analyse transitoire n’est pas possible avec I’utilisation de blocs décrits par des parametres S
définis dans le domaine fréquentiel.
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La figure 3.6 illustre la comparaison entre les valeurs calculées par Matlab et les valeurs
extraites par la simulation ADS pour les différents parametres (tension, courant, puissance
et impédance). La tension et le courant sont en valeur efficace et la puissance de test injectée
par le générateur RF vaut 0 dBm.

300 6,0

280 55 -

260 50
S 240 z
E E 45 |
~ 220 =
g o 4,0 4
£ 200 o

180 3.5 1

160 | —— Simulation ADS 3,0 { —— simulation ADS

—— calcul Matlab —— Calcul Matlab
140 2,5
1 10 100 1000 1 10 100 1000
Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)

0 60

1 50 T
E. -2 4 40
m | @ Réel (Z)_simulation ADS
s 3 — 30 Réel (Z)_calcul Matlab
= = — — Imag (Z)_simulation ADS
3 -4 1 9 20 | ___ imag (z)_calcul Matiab
o 5 10

-6 | —— simulation ADS 0 ————{—-\:

—— Calcul Matlab
-7 -10
1 10 100 1000 1 10 100 1000

Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)
Figure 3.6 : Validation du modele de calcul des parametres par simulation

Les résultats obtenus montrent que tous les paramétres ont été restitués avec une bonne
précision. Nous pouvons donc nous baser sur les équations (3.7) a (3.10) pour estimer les
paramétres d’immunité du DUT lors d’une mesure RFIP. Les écarts visibles sur quelques
fréquences sont dus au fait que nous nous sommes placés dans un cas reel de mesure ou les
tensions Ven et Venz sont renseignées avec une précision de 0,01 mV. L’amélioration de la
précision de ces tensions permet donc de réduire les écarts observés.

Dans cette configuration précise, ¢’est-a-dire en utilisant une charge de 50 Q et une puissance
injectée de 0 dBm, la courbe de puissance Ppyt nous permet d’estimer les pertes en puissance
du banc de mesure RFIP. Ces pertes sont principalement dues a une désadaptation de la ligne
avec I’'impédance Z, (résistance de 10 Q dans ce cas) placée sur le parcours de la perturbation.
Nous pouvons déduire que les pertes en puissance injectée augmentent en fonction de la
fréquence de mesure. Jusqu’a 100 MHz, ces pertes sont estimées a environ 1dB mais
augmentent progressivement avec la fréquence pour atteindre un niveau de 6 dB a 900 MHz.
Le choix de la valeur de Z, sera donc un point important afin de limiter les pertes de
puissance injectée introduite par la présence de la sonde RFIP.

2. Etude et caractérisation de la sonde RFIP

La technique RFIP étant basée sur I’utilisation de la sonde de mesure des tensions aux bornes
de la résistance, un soin particulier va donc étre attribué a 1’étude de cette sonde. En effet,
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tous les autres éléments du banc de mesure sont classiques et leur caractérisation ne nécessite
pas la réalisation de taches particulieres autre que la mesure de leurs parametres S. De ce fait,
la sonde RFIP, qui est formée des deux blocs amplificateurs identiques et de la résistance
d’impédance Zp, sera étudiée dans les sections suivantes par simulation et par mesure. Aussi,
les étapes de conception et de caractérisation de la sonde seront détaillées et le banc de
mesure RFIP sera caractérisé dans sa totalité en vue de réaliser des mesures d’immunité sur
des circuits complexes. La sonde RFIP sera enfin utilisée pour mesurer 1’impédance de
composants passifs connus. Ces résultats permettront de valider le fonctionnement de la sonde
et d’énoncer quelques limites de fonctionnement de cette derniére.

2.1. Cahier des charges de la sonde RFIP

Du fait que la technique RFIP a été proposée comme une méthode de mesure alternative a la
méthode DPI, la sonde de mesure développée doit répondre a certains critéres en termes de
fréquence et de puissance injectée de perturbation. Trois critéres ou caractéristiques
importants doivent étre pris en considération.

e Premierement, la sonde doit étre placée dans la chaine de mesure en minimisant ses
pertes d’insertion. C’est-a-dire que la sonde doit atténuer le moins possible le signal de
perturbation injecté au circuit. Nous allons présenter, par la suite, la conception de la
sonde permettant d’atteindre cet objectif et ensuite valider ce choix par mesure
et simulation.

e Deuxiémement, le banc de mesure RFIP doit assurer la caractérisation de I’'immunité
conduite d’un circuit intégré donné jusqu’a une fréquence de 1 GHz, similairement a
la fréquence du test DPI normalisé. Ceci implique la restitution de quatre courbes de
susceptibilité correspondant chacune & un paramétre d’immunité mesuré avec la
meilleure précision possible au plus pres de la broche agressée. Pour ce faire, nous
allons montrer les différentes étapes de caractérisation de la sonde RFIP permettant
d’améliorer la précision des résultats d’immunité calculés notamment en se basant sur
des techniques de « de-embedding ».

e Troisiemement, le banc de mesure RFIP doit assurer la caractérisation de I’immunité
conduite d’un composant pour des puissances de perturbation de 1’ordre de 25 dBm.
Cette limite en puissance a été définie en considérant les puissances nécessaires pour
perturber un convertisseur analogique numerique embarqué dans un microcontréleur.
L’¢étude de I'immunité de ce dernier fait ’objet du chapitre 4 de ce document.

2.2. Conception des blocs amplificateurs de la sonde RFIP

La sonde RFIP consiste en un circuit imprimé (PCB) classique sur substrat FR4 avec des
composants montés en surface (composants CMS). Le schéma électrique de la sonde a été
proposé par Jean-Luc Levant de la société ATMEL Nantes avec qui nous avons collaboré. Il
contient deux blocs amplificateurs identiques placés de part et d’autre d’une résistance dont
I’impédance est a caractériser en fonction de la fréquence. Les deux blocs amplificateurs ont
donc le méme schéma électrique et représentent les éléments essentiels de la sonde puisqu’ils
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permettent la mesure des tensions aux bornes de la résistance. Le schéma électrique d’un bloc
amplificateur est présenté a la figure 3.7.
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Figure 3.7: Schéma électrique du bloc amplificateur

Le schéma de I’amplificateur présenté dans la figure 3.7 s’articule autour d’un transistor
MOSFET a double grille (transistor BF 998 de chez NXP [75]). Ce transistor contient deux
grilles dont I’une est réservée a ’entrée des signaux RF (grille G;) et I’autre sert a polariser le
transistor (grille G,). Cette grille peut aussi étre utilisée dans des applications du contrdle du
gain ou de conversion de fréquences. La source est quant a elle reliée a la masse ce qui permet
de réaliser un montage source commune équivalent a un montage amplificateur de tension. Le
drain est directement connecté a la sortie via un condensateur de découplage.

La polarisation de la grille G, avec un potentiel constant sert a réduire les pertes du gain
engendrées par I’effet Miller. Cet effet consiste en une augmentation de la capacité d’entrée
équivalente d’un amplificateur due a I’amplification de la capacité parasite entre 1’entrée et les
terminaux de sortie [76]. L’augmentation de la capacité parasite, dite capacité de Miller, peut
avoir pour effet dans notre cas de diminuer I’impédance d’entrée de I’amplificateur ce qui est
tout a fait indésirable par rapport a I'utilit¢ de la sonde RFIP comme étant une sonde de
mesure. En effet, il est préférable de réduire au maximum les courants partant dans les blocs
amplificateurs afin de faire parvenir le maximum de courant de perturbation au circuit sous
test, et donc de limiter les pertes d’insertion de la sonde RFIP.

De plus, la structure interne en cascode du transistor a double grille contribue a I’amélioration
de la réponse de I’amplificateur en hautes fréquences. En effet, 1’inconvénient d’un
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amplificateur de tension classique est que sa bande passante est réduite a cause des capacités
parasites. Les concepteurs relient généralement sa sortie a un autre étage amplificateur a drain
commun (suiveur en tension) ou a grille commune (suiveur en courant) afin d’obtenir une
réponse plus favorable en fréquence. Le transistor a double grille incorpore en interne cette
association « source commune / grille commune » ce qui permet de miniaturiser le bloc
amplificateur en réduisant le nombre de composants requis et ainsi réduire la taille du PCB de
la sonde RFIP.

2.3. Etude et caractérisation des blocs amplificateurs

Un prototype de la sonde RFIP a été réalisé afin de valider sa conception, comprendre les
points clés de la mesure et enfin déterminer des voies d’amélioration de ses performances.

2.3.1. Mesure des parametres S des blocs amplificateurs

Du fait que le modéle de calcul des parameétres d’immunité RFIP est basé sur les paramétres S
mesurés des différents éléments du banc de mesure, une mesure des parametres S des deux
blocs amplificateurs a été effectuée en utilisant I’analyseur de réseau vectoriel. Pour cette
mesure, la résistance d’impédance Z, a été deconnectée. Ainsi, il devient possible de
caractériser les deux amplificateurs séparément entre les ports d’entrée et de sortie de chaque
bloc.La figure 3.8 illustre le principe de la mesure des paramétres S du bloc amplificateur.

Sonde RFIP f\italysgur de réseau vectoriel (VNA)

Entrée 1! 'Entrée 2
P

Alimentation
I I I DC

—_
N

Sortie CH1

(@) (b)

Figure 3.8 : Mesure des parametres S (a) Déconnexion de Z, (b) Mesure au VNA

Le VNA utilisé permet de faire la mesure sur une gamme de fréquences allant de 5 Hz a
3 GHz et avec des puissances incidentes pouvant atteindre 10 dBm au maximum. Il a eté
calibré au préalable en se basant sur le standard SOLT (Short, Open, Load, Thru).

2.3.2. Parameétres S mesurés

Les parametres S mesurés des deux blocs amplificateurs sont reportés a la figure 3.9. Les
parameétres Si; et Sy, représentent les parametres de réflexion aux ports 1 et 2, respectivement,
et les parametres Sy; et S1, donnent une idée sur la transmission directe et inverse a travers le
bloc amplificateur.
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Figure 3.9 : Parametres S mesurés des blocs amplificateurs

Bien que les deux amplificateurs soient identiques, nous pouvons observer qu’il existe
quelques différences entre les paramétres S notamment pour les fréquences supérieures a
100 MHz. Ceci met en évidence I’'importance de la caractérisation de chaque amplificateur
séparément afin d’améliorer la précision du calcul des paramétres d’immunité lors d’une
mesure RFIP.

Les parameétres Sy; et Sy; relatifs a la réflexion et la transmission au niveau du port d’entrée de
I’amplificateur donnent des indications sur quelques aspects de la sonde RFIP. En effet, la
valeur du paramétre Spest constante sur la quasi-totalité de la bande des fréquences de
mesure. De méme, la simulation montre que le rapport entre la tension de sortie et la tension
d’entrée de I’amplificateur est aussi constant sur cette gamme de fréquences. Le paramétre de
réflexion Si;, quant a lui, est nul jusqu’a une fréquence proche de 200 MHz. La figure 3.10
illustre le module et la phase du parameétre S;; mesuré du bloc amplificateur.
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0.95- 1
—_ g = -50
Z 090 z
7 085 Z _100-
B ] 2 ]
Z 080 = ]
] £ .150]
0.75- ]
0.70- — | , 2200~ | | |
1ES 1E6 1E7 1ES 1E9 1ES 1E6 1E7 1ES 1E9
freq, Hz freq, Hz
(@) (b)

Figure 3.10 :(a) Module du paramétre S;1(b) phase du parametre S;;
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Le module du parametre Si; est égal a 1 jusqu’a une fréquence égale a 200 MHz et sa phase
est nulle jusqu’a 10 MHz, ce qui correspond a un circuit ouvert a I’entrée des blocs
amplificateurs. Ce résultat valide le choix de la conception de I’amplificateur en se basant sur
le transistor MOSFET a haute impédance d’entrée. Ainsi, le courant qui part dans les blocs
amplificateurs est trés faible voire négligeable devant le courant qui traverse la sonde vers le
circuit testé. Toutefois, au-dela de 10 MHz, la phase décroit pour atteindre -180° & 1 GHz. Ce
déphasage correspond a la phase du troncon de ligne utilisé pour la mesure au VNA des
parametres S. La figure 3.11 montre ’emplacement de la piste d’interconnexion prise en
compte lors de la mesure des parametres S de I’amplificateur 1.

Entrée 1! Longueur piste
&>

[l

|
|
|
|
|
I 1
|
|
|

Sortiel

Figure 3.11 : Emplacement de la piste d’interconnexion

En utilisant la simulation ADS, le déphasage engendré par un modéle générique d’une ligne
de transmission peut étre estimé et soustrait de la phase mesurée pour le paramétre de
réflexion. Cela conduit a une phase quasi-nulle sur la totalité de la gamme des fréquences de
mesure ce qui confirme qu’il s’agit bien d’un circuit ouvert a I’entrée des blocs
amplificateurs.

Ce troncon de ligne a un effet sur les différents parametres S mesurés des deux blocs
amplificateurs. De ce fait, préalablement a I’extraction des paramétres RFIP, un processus de
« de-embedding » doit étre appliqué aux paramétres S des blocs amplificateurs afin d’enlever
I’effet de ces lignes de transmission supplémentaires. Plus de détails sur le de-embedding sera
donné dans la suite de ce chapitre.

2.4. Choix de la valeur de Z,

Apres avoir étudié les blocs amplificateurs, I’élément restant de la sonde RFIP est la
résistance d’impédance Z, aux bornes de laquelle la mesure différentielle est effectuée. En
effet, afin de bien choisir la valeur de cette résistance, un bon compromis doit étre réalisé
entre deux facteurs :

e |’impédance maximale mesurable par la sonde RFIP
e Les pertes d’insertion provoquée par cette dernicre.

Concernant le premier point, il est assez évident de comprendre que plus la valeur de
I’impédance Zpyr est grande, plus le courant Iz, circulant dans I’impédance Z, sera faible. Un
courant faible engendrera automatiquement une différence de potentiel V, faible et donc des
tensions Vepy et Veno d’amplitude trés proche. L’oscilloscope utilisé mesure les amplitudes de
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Ven1 et Venpavec une certaine précision. Si la différence d’amplitude entre Veny et Venp devient
de I’ordre de grandeur de la précision de I’oscilloscope, alors le calcul de I’'impédance Zpyr
sera erroné. Afin d’illustrer ce probléme, la figure 3.12 présente une configuration trés
basique en basse fréquence d’une mesure d’impédance en utilisant la sonde RFIP.

Sonde RFIP

TVDUT =1V

<
I I
N
°
<
N
A
=)
Cc
—

AMP AMP
1 2 —
Vens Venz

Figure 3.12 : Influence de la valeur de Z, sur la mesure de Zpyr

Considérons le cas ou V, = 0,2 mV (valeur minimale que I’oscilloscope peut mesurer)
et Vpur= V2 = 1 V. Déterminons maintenant pour trois valeurs de Z, différentes (12, 10 Q
et 50 Q)I’impédance maximale calculable a partir d’une mesure utilisant la sonde RFIP. Pour
une résistance de 1 Q, 10 Q et 50 Q, les courants minimauX mesurables sont respectivement :
200 pA,20 YA et 4 pA conduisant a des impédances Zpytr maximales respectivement égales
a:5kQ, 50 kQ et 250 kQ. Ainsi, I’augmentation de la valeur de la résistance d’impédance Z,
permet d’augmenter la limite maximale de valeur d’impédance pouvant étre mesurée avec la
technique RFIP.

Concernant le deuxieme point, la figure 3.13-(b) illustre le parameétre de transmission de la
sonde RFIP pour les trois valeurs de Z, considérées. Ces résultats sont issus d’une simulation
ADS de la sonde de type « S parameters » en se basant sur les paramétres S mesurés des deux
blocs amplificateurs et en mettant 50 Q a leurs sorties (voir figure 3.13-(a)).

__ SondeRAP__ g
1 1 i
— % : 2]
1 1 i
| - -
Portl| v [Port2 | 4
1 —
|| Amp | |AmP ]| | 2 6
|1 2 | I
' ! -81—10
S | __. l—100
Q=500 |
500 50 Q 1ES 1E6 1E7 1E8 1E9
Fréquence (Hz)
(a) (b)

Figure 3.13 :Simulation du parametre de transmission de la sonde RFIP (a) Modeéle de la
simulation(b) Résultats pour différentes valeurs de Z,
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Les courbes obtenues montrent que la valeur du parametre de transmission directe diminue en
augmentant la valeur de Z, ce qui correspond a une augmentation des pertes d’insertion de la
sonde.

Un compromis doit étre fait afin pour minimiser les pertes d’insertion de la sonde tout en
permettant une mesure d’impédance Zpyr relativement elevée. Le bon compromis est réalisé
en utilisant une résistance ayant une valeur de 10 Q du fait que cette valeur permet d’assurer
une valeur maximale d’impédance mesurable par la méthode RFIP ainsi qu’une atténuation de
I’ordre de 1 dB jusqu’a 200 MHz et de 5dB au maximum pour les fréquences supérieures.

2.5. Limitations de la sonde RFIP et solutions d’amélioration

Dans cette section, nous allons discuter les limitations de la sonde en termes de précision de
calcul des parameétres d’immunité sur toute la bande de fréquence de mesure ainsi que de la
puissance de perturbation maximale pouvant étre injectée a travers la sonde permettant de
conserver un calcul correct des paramétres d’immunité. Des solutions d’améliorations sont
aussi présentées en conformité avec le cahier des charges que nous avons déja défini.

2.5.1. Limitation fréquentielle et amélioration de la précision de calcul

i.  Importance du de-embedding lors de la caractérisation de la sonde RFIP

Lors de la caractérisation de I’'immunité d’un circuit intégré a I’aide de la technique RFIP, il
est utile d’avoir recours au de-embedding dans le but d’améliorer la précision en fréquence
des résultats du mod¢le d’extraction des paramétres. La figure 3.14 montre les différents
courants et tensions dans la sonde RFIP accessibles avec et sans de-embedding.

Sonde RFIP
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v
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T d'acces | T b T i | dacces
I 1
s 1 v, VZ ! T .
Vv 1 E : Vv 2
| 1
I Amp AMP E
o1 2 |
| 1
1

U W, )

= Avant de-embedding

— Aprés de-embedding
Figure 3.14: Courants et tensions dans la sonde RFIP

Les courants et les tensions dans la sonde sont estimés par le modele a 1’aide des parametres S
mesurés des deux blocs amplificateurs ainsi que la valeur de I’impédance Z, a la fréquence de
mesure. Néanmoins, ces parameétres incluent, en plus des amplificateurs, la contribution des
lignes d’interconnexion et des connecteurs SMA présents sur le PCB de la sonde. Ceci a une
répercussion directe notamment sur le calcul des tensions V; et V, a lentrée des
amplificateurs ainsi que la valeur du courant I, qui traverse la sonde. Par ailleurs, nous avons
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intérét a ce que ces tensions soient estimées au voisinage immédiat de la réesistance Z,.
Comme le mod¢le mathématique d’extraction des parametres d’immunité est construit de telle
sorte que les sorties de chaque bloc constituent les entrées du bloc suivant, un manque de
précision a n’importe quelle étape de calcul résulte en la propagation des erreurs jusqu’au
calcul final de lqy et Vg €t par conséquent Zg, et Pgyt. Ce manque de précision augmente
avec la fréquence. Ainsi, il est incontournable de passer par une procédure de « de-
embedding » des paramétres S des amplificateurs et de la résistance d’impédance Z,. Les
techniques de « de-embedding » employées et les résultats correspondant au « de-
embedding » effectué sont traités dans les sections suivantes.

ii.  Techniques de de-embedding utilisées

Il est parfois impossible de placer les plans de référence d’un analyseur de réseaux au
voisinage immédiat du composant a caractériser. Il est alors dans certain cas nécessaire
d’avoir recours a un procédé mathématique permettant d’enlever d’une structure donnée, les
effets de portions indésirables qui ont été incluses dans la mesure de ses parameétres de
réseaux Ce procédé mathématique est appelé « de-embedding ».La figure 3.15 illustre les
parameétres S mesures et ceux souhaités lors d’une mesure au VNA.

| 1 |
Paranfetres S!uhaites

>

-
bu Parametres mesureés 3

Plan de référence
du VNA

Figure 3.15 : Paramétres S mesurés et souhaités

Généralement, on dispose d’une structure en cascade dans laquelle le DUT est au milieu
comme représenté sur la figure 3.16.

a a b, by
2-port
DUT
+— 3 - . ——
h ’ N b1 dy , . aﬁ
0 Bloc d’acces A DUT Bloc d’accés B

Figure 3.16: Mise en cascade des blocs mesurés
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Plusieurs techniques de de-embedding existent suivant les cas rencontrés. Pour notre part,
nous en avons utilise deux. La premiere est utilisee pour déterminer la matrice des
amplificateurs de la sonde RFIP. La deuxiéme est utilisée pour extraire I’impédance Z,.

a- Meéthode de de-embedding 1

Du fait que la multiplication des matrices de parametres S des différents éléments ne permet
pas de conclure sur les parametres S de I’ensemble, le passage a d’autres types de parametres
tels que les parameétres de transfert ou les paramétres chaine est indispensable. Nous avons
choisi de travailler avec les parametres de transfert (parameétres T). Du fait que nous disposons
des parametres Z utilisés dans le modele de calcul des paramétres d’immunité, ces derniers
peuvent étre convertis en paramétres T en se basant sur les formules de passage suivantes
[87] :

Zu -4z (3.11)
T14 le]_ Z21  Z21
Tpy Tpo ™ |1

Z21  Z21

Avec AZ = Zp1XZ 15 — Z11%XZ o).

La matrice T de I’ensemble est donc égale a la multiplication des matrices T des différents
éléments. La matrice globale de la structure mesurée est donnée par :

[Tml = [Tal [To] [Te] (3.12)

Les matrices [Ta] et [Tg] représentent les parametres T des blocs d’accés et [Tp] les
paramétres T du DUT (voir figure 3.16). Si les matrices [Ta] et [Tg] sont connus alors la
matrice T du DUT peut se calculer grace a 1’équation (3.13).

[Tol = [Tal*[Tw] [Te]™ (3.13)
Les parametres T du DUT obtenus apres de-embedding peuvent étre reconvertis en
paramétres S ou Z a I’aide des formules liant les différents paramétres de réseaux [77].
b- Méthode de de-embedding 2

Dans le cas ou les matrices [Ta] et [Tg] ne sont pas connus, d’autres techniques sont possibles
pour supprimer les éléments parasites et extraire la matrice [Tp]. Ces techniques néecessitent
cependant un Kit de calibration spécial. La technique présentée est le de-embedding « open-
thru » [78]. La figure 3.17 illustre le principe de ce de-embedding.
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Figure 3.17 : Principe du de-embedding ‘open-thru’
Cette technique consiste a realiser trois mesures différentes citées ci-dessous :

- Une mesure ‘open’ ou 1’élément de matrice [Tp] est enlevé. Cette mesure permet
d’annuler I’effet des éléments parasites parall¢les, généralement les effets capacitifs.

- Une mesure ‘Thru’ ou I’élément de matrice [Tp] est remplacé par un court-circuit de
longueur électrique nulle. Cette mesure permet de prendre en compte I’effet des
impédances série dans les parameétres S globaux.

- Une mesure ‘load’ ou 1’élément de matrice [Tplest présent. Les parametres S
correspondants alors a la matrice [Ty].

A partir des différents paramétres S mesurés, un ensemble d’opérations de conversion entre
les parametres de réseaux permet d’obtenir la matrice [Sp] de la structure a caractériser.

2.5.2. Limitation en puissance injectée

i.  Limite avec la configuration actuelle

Afin de répondre aux besoins des utilisateurs, la sonde RFIP doit répondre a certaines
spécifications concernant la puissance transmise au DUT tout en restant dans de bonnes
conditions de mesurabilit¢ des parametres d’immunité. Ainsi, la puissance de perturbation
injectée a travers la sonde doit étre suffisante pour mettre en défaut différents types de circuits
integrés ayant des limites de susceptibilité variables. Comme énoncé précédemment, une
puissance supérieure a 25 dBm doit pouvoir étre injectée vers le circuit sous test. Toutefois, la
configuration actuelle de la sonde RFIP présente une certaine limitation au niveau de la
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puissance de perturbation pouvant étre injectée vers le circuit testé. En effet, au-dela d’une
certaine puissance incidente a I’entrée de chacun des deux amplificateurs, ces derniers ne
fonctionnent plus dans leur régime linéaire et passent en régime de saturation. Ce phénomeéne
de saturation limite 1’usage de la sonde & des puissances de 1’ordre de 5 dBm ce qui ne
correspond pas du tout a I’objectif de la méthode.

A titre d’exemple, la figure 3.18 illustre le schéma du montage ainsi qu’une photo de 1’écran
de I’oscilloscope a I’issue d’un test de la sonde RFIP a 10 MHz pour une puissance injectée
de 10 dBm a I’entrée de la sonde chargée 50 Q en sortie.

Sonde RFIP

Puissance S
injectée S

Puissance

de sortie‘ Veh

Oscilloscope

100 ns
(@) (b)

Figure 3.18 : (a) Configuration du test (b) Saturation des signaux de sortie

Les signaux représentatifs des deux tensions Vg et Ve sont clairement écrétés. Par
conséquent, les amplitudes des signaux ainsi que leur déphasage sont erronés et ne sont plus
fiables pour I’estimation des parametres d’immunité en utilisant le modele de calcul détaillé
dans la section 1.2.

Afin de déterminer la limite exacte de la puissance injectée a partir de laquelle les
amplificateurs sont saturés, le gain en tension de ces derniers est estimé en mesure dans les
mémes conditions précédentes et les résultats correspondants sont affichés dans la figure 3.109.
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-6 1

Gain (dB)

-7 A

—se— Amplificateur 1
—e— Amplificateur 2

=15 -10 -5 0 5 10 15

Puissance injectée (dBm)
Figure 3.19 : Limitation en puissance injectée de la sonde

Les résultats montrent que le niveau du gain est quasiment constant pour des puissances
injectées allant jusqu’a 5 dBm. Au-dela de ce niveau de puissance, la valeur du gain
commence a décroitre du fait que le niveau de tension de sortie sature. Cette limite correspond
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donc au début de la saturation. En effet, avec de telles performances, il n’est pas possible de
tester I’immunité d’un grand nombre de circuits intégrés d’ou la nécessité d’apporter une
amélioration a la limitation de la sonde en termes de puissance injectée.

ii.  Influence de la capacité d’entrée et limites de mesurabilité de la sonde RFIP

Le bloc amplificateur étant congu autour d’un transistor MOSFET a double grille, le
phénomene de la saturation concerne donc ce composant actif dont le comportement vis-a-vis
des niveaux de tensions qui se présentent a son entrée influe directement la limite de
I’utilisation de la sonde RFIP en termes de puissances injectées.

Afin d’améliorer la limite en puissance de la sonde RFIP, deux solutions sont envisageables.
La premiére solution consiste a changer ’architecture du bloc amplificateur notamment en
utilisant un transistor MOSFET de puissance pouvant supporter des niveaux de tension a son
entrée plus importants que le transistor actuel. Actuellement, 1’utilisation des transistors de
type LDMOS ou GaN permet a la fois d’¢lever la fréquence de fonctionnement et la puissance
dissipée. Toutefois, passer a une autre architecture de la sonde nécessite du temps pour 1’étude
de la nouvelle conception ainsi que pour sa validation par simulation et par mesure. De ce fait,
considérer une deuxiéme solution semble étre plus judicieux. Cette deuxieme solution
consiste a introduire des modifications mineures sur la conception actuelle de la sonde.

La conception du bloc amplificateur fait apparaitre un condensateur de découplage nommée
Camp a ’entrée de la grille G; du transistor (grille du signal). La valeur actuelle de cette
capacité est de 100 nF. L’étude de la fiche technique du transistor utilisé montre la présence
d’une capacité interne, nommée Cgide 2.1 pF a 1 MHz [79], entre la grille G; et la source.
Cette capacité est en effet située entre G; et la masse du fait que la source du transistor est
reliée a la masse (montage source commune). La figure 3.20 montre les différentes capacités
présentes a I’entrée du transistor.

°
camp G
: : kl C Gz.
V. T 4Gl
Vtot n S

Figure 3.20 : Capacités a l’entrée du transistor MOSFET

Comme montré a la figure 3.20, les deux capacités en serie forment un pont diviseur de
tension. La tension Vi, est la tension d’entrée du condensateur causant si elle est trop élevée la
saturation de ce dernier, et la tension Vi est la tension d’entrée de I’amplificateur dont la
valeur dépend de la puissance de perturbation injectée a travers la sonde RFIP. Les deux
tensions sont reliées par la relation suivante :
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_ Ze,  Camp (3.14)

. . C C .
Soit la variable X telle que X = —"F— = —*2__- X < 1 quelle que soit la valeur de
Ce1+Camp 21+ Camp
Camp-

La figure 3.21 illustre la variation de X en fonction de Camp. Si on fixe la valeur de Vi & 1V,
cette méme courbe montre la variation de Vi, en fonction de la capacité Camp.
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Figure 3.21 : Variation de X en fonction de la capacité Camp

La courbe montre que la valeur de X (et par conséquent celle de Vi,) augmente avec
I’augmentation de la valeur de la capacit¢ Camp. De ce fait, en reduisant la valeur de la
capacité Camp, la saturation du transistor est retardée. Il devient alors possible d’injecter
davantage de puissance de perturbation a travers la sonde RFIP sans pour autant changer la
conception de cette derniére.

La solution proposée consiste donc a changer la valeur de la capacité actuelle égale a 100 nF
(capacité C26 dans le schéma de la figure 3.7) par une capacité de valeur plus faible. A titre
d’exemple : avec la capacité actuelle, 99,99% de la tension Vi est transmis a 1’entrée du
transistor tandis qu’avec une capacité de 0,5 pF, ce pourcentage est réduit a 19,2%. La figure
3.22 montre les résultats de mesure du parametre de transmission de I’amplificateur avec
Camp = 100 nF puis 0,5 pF.
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Figure 3.22 : Paramétres de transmission mesurés pour deux valeurs de Camp

Les résultats obtenus montrent que la valeur du coefficient de transmission Sy; diminue
d’environ 14 dB a partir de 1 MHz en passant d’une capacité de 100 nF a une capacité de
0,5 pF. Cette atténuation correspond bien a la diminution de la valeur de la tension de sortie
par rapport a celle de la tension d’entrée, ce qui permet par conséquent d’injecter davantage
de puissance a travers la sonde.

Etant donné ces résultats, nous pouvons faire un paramétrage de la valeur de la capacité Camp
qui serait convenable a la caractérisation d’un circuit intégré donné aprés avoir testé son
niveau de susceptibilité d’une maniére globale. Dans ce contexte, nous définissons la
dynamique de mesurabilité de la sonde RFIP qui est bornée par deux limites: la limite
supérieure qui correspond a la puissance a partir de laquelle les amplificateurs sont saturés
et la limite inférieure qui correspond a la puissance en dessous de laquelle I’amplitude des
signaux V1 et Vene devient inférieure a 3 mV (niveau de tension proche du niveau du bruit de
’oscilloscope).

La limite basse a été estimée en simulation pour différentes valeurs de la capacité Camp allant
de 0,1 pF a 100 nF pour une fréquence de 10 MHz. Le modele de simulation ADS utilisé est
basé sur les parameétres S mesurés des blocs amplificateurs et la sonde a été chargée avec une
résistance de 50 Q. Toutefois, il n’est pas possible d’estimer la limite supérieure car le
phénoméne de saturation ne peut pas étre observé avec ce type de modele basé sur les
paramétres S des amplificateurs et non pas sur leur modele électrique. Les résultats de
simulation obtenus sont représentés a la figure 3.23.
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Figure 3.23 : Variation de la limite inférieure de mesurabilité en fonction de Camp

Le premier constat que nous pouvons donner est que la limite inférieure de mesurabilité de la
sonde RFIP diminue avec I’augmentation de la capacité Camp. Ainsi, afin de caracteriser des
circuits intégrés a forte susceptibilité, nous avons intérét a augmenter la valeur de la capacité
Camp pour couvrir une dynamique concentrée autour des faibles puissances. D’un autre coté,
nous avons déja démontré que la diminution de Cayp contribue a retarder 1’apparition de la
saturation et donc a augmenter la limite supérieure de mesurabilité de la sonde. Dans le cas de
circuits nécessitant de forts niveaux de perturbation pour étre mis en défaut, la diminution de
la capacité C,mp permet d’assurer la caractérisation de leur immunité. En conclusion, le
dimensionnement de la valeur de la capacité Camp permet d’étudier la susceptibilité¢ de
differents types de circuits intégres ayant des niveaux de susceptibilités variés.

Dans le paragraphe suivant, nous montrons les résultats de mesure correspondant a
I’amélioration de la limite supérieure de mesurabilité de la sonde RFIP et nous validons
ensuite le choix de la capacité d’entrée par rapport au circuit étudié.

iii.  Amélioration de la limite en puissance

Suite a la modification de la conception des blocs amplificateurs (capacité de 100 nF
remplacée par une capacité de 0,5 pF), la limite en puissance injectée de la sonde RFIP est
réévaluee selon la méme configuration du test présentée a la figure 3.18-(a). La figure 3.24
montre les courbes de compression de I’amplificateur pour trois fréquences différentes du
signal de perturbation (10 MHz, 50 MHz et 500 MHz).

61



——e— 10 MHz —
20 {— == 50MHz
151 500 MHz

Puissance de sortie (dBm)

' 25dBm
-10 0 10 20 30

Puissance injectée (dBm)

Figure 3.24 : Courbes de compression du bloc amplificateur

Les résultats montrent que les courbes de la puissance de sortie en fonction de la puissance
d’entrée de ’amplificateur gardent une allure linéaire pour des puissances injectée dans la
sonde RFIP allant jusqu’a 25 dBm. A partir de cette limite, nous pouvons observer le début du
phénomene de la saturation. Ces résultats confirment 1’effet de la diminution de la capacité
Camp et que la limite en puissance injectée s’est nettement améliorée grace a cette
modification.

D’autre part, les deux limites de mesurabilité de la sonde ont été estimées en mesure pour ces
deux valeurs de capacité sur toute la gamme des fréquences de mesure. Les résultats
correspondant sont reportés a la figure 3.25.

—— Limite supérieure_100 nF
40 — Limite supérieure_0.5 pF
— = = Limite inférieure_100 nF
== Limite inférieure_0.5 pF

20 1

I bt et el el et e e

Puissance (dBm)
o

Fréquence (MHz)
Figure 3.25 : Limites de mesurabilité mesurées de la sonde RFIP

Nous pouvons observer que la dynamique des puissances assurant la mesurabilité en utilisant
la sonde RFIP semble étre constante pour les deux cas et est égale a environ 40 dBm. Ces
résultats confirment aussi les résultats de simulation du fait que la diminution de la capacité
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Camp de "amplificateur résulte en une translation vers le haut de la dynamique de puissance.
Ainsi, les limites supérieures et inférieures dans le cas Camp = 0.5 pF sont supérieures aux
limites supérieures et inférieures dans le cas Camp = 100 nF, respectivement.

Pour notre application, la dynamique assurée par une capacité de 0,5 pF est convenable a la
caractérisation de I’immunité d’un convertisseur analogique-numérique embarqué dans un
microcontrdleur. En effet, cette dynamique permet d’étudier la susceptibilité de ce composant
pour différents critéres de susceptibilité. L’étude de I’immunité de ce composant fait I’objet
du dernier chapitre du présent manuscrit.

3. Caractérisation du banc de mesure RFIP

Apres avoir expliqué le principe de la mesure RFIP et caractérisé la sonde utilisée, 1’intérét
sera porté dans cette section a la caractérisation du banc de mesure dans sa globalité. La sonde
RFIP a été réalisée conformément aux points clés de I’étude précédente. Plus de détails sur la
réalisation du layout de la sonde est donné dans 1’annexe 1 a la fin du manuscrit. La figure
3.26 montre une photo de la sonde RFIP.

RFout’y

Figure 3.26: Photo de la sonde RFIP

L’importance de prendre en considération chaque élément de la chaine de mesure avec le
maximum de précision découle du fait que chaque étape de calcul doit fournir des résultats
précis a I’étape suivante afin de parvenir a une bonne estimation des parametres d’immunité
au niveau du DUT. De ce fait, nous allons présenter les résultats de de-embedding associés a
la sonde RFIP ainsi que les étapes de caractérisation des autres constituants du banc de
mesure. La figure 3.27 présente le banc de mesure RFIP.
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Figure 3.27 : Banc de mesure RFIP

Comme nous pouvons I’observer sur la figure 3.27, 1’oscilloscope permet d’afficher les deux
signaux Ven et Venp qui représentent les données élémentaires du modéle de calcul des
paramétres d’immunité RFIP. Le signal RF qui traverse la sonde vers le DUT est découplé de
la tension continue a l’aide du té de polarisation qui assure aussi le couplage de la
perturbation électromagnétique vers le circuit. Le cable coaxial permet de transférer le signal
perturbateur vers la broche testée du DUT.

3.1. Caractérisation de la sonde RFIP

Nous avons déja montré que la simple mesure des parametres S des amplificateurs et de la
résistance d’impédance Z, ne suffit pas a déterminer avec précision les tensions V; et V- ainsi
que le courant I, traversant la sonde (voir la section 2.5.1). De ce fait, une procédure de de-
embedding doit étre effectuée et un kit de de-embedding a été concu avec la sonde RFIP pour
faciliter la mesure des éléments requis pour le de-embedding des amplificateurs et de la
résistance Z,. La figure 3.28 montre le kit nécessaire pour le de-embedding des différents
constituants de la sonde.

De-embedding des —-)é i i¢— De-embedding
amplificateurs L .54 Jiin deZ,

Figure 3.28 : Photo du kit de de-embedding
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3.1.1. Caractérisation des amplificateurs

Les deux amplificateurs fonctionnent ensemble comme une sonde RF différentielle fixée aux
bornes de la resistance d’impédance Z,. Leur role est de permettre la mesure des tensions V
et V de part et d’autre de Z,, et ce a travers la connaissance des tensions mesurées Ve et
Ven2 ainsi que leurs parametres S. Comme les tensions V; et V, doivent étre estimées au
voisinage immédiat de Z, et que les paramétres S mesurés ne permettent pas de le faire, une
opération de de-embedding est incontournable. La figure 3.29 illustre les différents courants
et tensions dans la sonde RFIP accessibles avec et sans de-embedding ainsi que le principe du
de-embedding pour I’amplificateur 1 (méme principe pour 1’autre amplificateur).

Sonde RFIP
a R
3 V
= =
Ligne . ZP
T d’acces T T >
V']_ Vl VZ
AMP AMP
1 2
Sans de-embedding
k Veni v ¥Vena ___Avec de-embeddin;/

Figure 3.29 : Principe du de-embedding des amplificateurs

Du fait que la mesure au VNA des paramétres S de I’amplificateur a été effectuée entre les
ports d’entrée et de sortie indiqués sur la figure 3.29, la tension d’entrée calculée serait égale a
V:. Afin de ramener cette tension a la position de la tension V3, I’effet du connecteur SMA et
du trongon de la ligne d’entrée doit étre enlevé des paramétres S mesurés. Le de-embedding
ne concerne pas la ligne de transmission de sortie puisqu’elle fait partie du bloc amplificateur
et sa contribution aux parametres S doit étre gardée. Le principe de de-embedding utilisé est
la méthode basée sur la cascade des parameétres T (voir paragraphe 2.5.1-ii).

Néanmoins, la mesure au VNA de la partie qui sert a faire le de-embedding des amplificateurs
comprend la contribution d’un connecteur SMA supplémentaire (voir figure 3.28). Afin
d’assurer le maximum de précision pour les paramétres S utilisés lors d’une mesure RFIP,

65



I’effet de ce connecteur additionnel doit étre aussi éliminé par de-embedding. Pour ce faire,
nous avons réalisé une mesure au VNA du parametre de réflexion S;; du connecteur tout seul.
Ensuite, en utilisant la simulation ADS, un « fitting » a été réalisé entre les parametres
mesurés et les parameétres d’un modéle électrique du connecteur SMA. Ce fitting est obtenu
pour une capacité de 0,82 pF. La figure 3.30 montre la comparaison entre le parametre Si;
mesuré et celui de la capacite 0,82 pF.

1.00 0
098 | 5
=) S
a 0.96i =] -lﬂi
[+}] ‘W’ ]
s 094 o 15
g ™
s 0.92- i -20—E
0'90_____ Mesure VNA -25_:--- Mesure VNA
0.88 — Modéle | | ! 30— Modeéle | |
1E6 1E7 1E8 1E9 1E6 1E7 1E8 1E9
freq, Hz freq, Hz
(€)) (b)

Figure 3.30 : Comparaison entre mesure et modéle du connecteur SMA (a) Module (b) Phase

Finalement, un de-embedding en simulation ADS est appliqué pour obtenir les paramétres S
des blocs amplificateurs qui seront par la suite utilisés dans le modéle de calcul des
paramétres d’immunité RFIP.

La figure 3.31 montre une comparaison entre les parametres de réflexion et de transmission de
I’amplificateur 1 avant et aprés de-embedding. Le de-embedding permet d’améliorer la valeur
du coefficient de réflexion notamment pour les fréquences supérieures a 100 MHz.

01 dB (S11) 10 dB (S21)
-157
T =20
-0.24 '-. ]
0.3 =25 |
** -~ Avant de-embedding i 1 —- Avant de-embedding
0.4 b - Apréslde-embec!ding | i _30j | -t Alprés de-ernbedding
1E5 1E6 1E7 1E8 1E9 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9
Freq, Hz Freq, Hz
(@) (b)

Figure 3.31 : Parameétres S de 'amplificateur avant et aprés de-embedding () Si11 (b) Sa1
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D’autre part, I’avantage majeur du de-embedding des blocs amplificateurs est la correction de
la phase des paramétres S. La figure 3.32 montre les résultats de comparaison entre la phase
des parametres Sy; et Sy; avant et apres de-embedding.

Phase (S11) Phase (S21)
1 180 -=- Avant de-embeddipg MR
0] R - — Apres de-embedding S
: a 90 :"ﬁ%\\\ﬁ\
-40 " ] : N
Lo ; :
-80 " ] :
g Avant de-embeddin ! -90. :
- AV -l | Y i H
-120_' — Apreés de-embedding _1801\ i

1E5 1E6 1E7 1E8 1E9  1E5 1E6 1E7 1E8 1E9
Freq, Hz Freq, Hz

(@) (b)

Figure 3.32 : Phase des paramétres S avant et aprés de-embedding (a) Si1 (b) Sz

On peut observer que la phase du coefficient de réflexion a été compensée par le de-
embedding. La phase du parameétre de transmission a aussi subi une légere correction suite au
de-embedding.

3.1.2. Caractérisation de I’'impédance Z,

Une résistance CMS de 10 Q est utilisée dans la sonde RFIP et joue le role de I'impédance Z,
aux bornes de laquelle la mesure différentielle est effectuée. Il est connu que la valeur de
I’impédance des composants passifs n’est pas constante en fonction de la fréquence
notamment lorsque celle-ci augmente et fait apparaitre des éléments parasites
supplémentaires. Comme la valeur de I’impédance Z, doit étre connue avec précision lors de
la mesure RFIP, nous devons étre en mesure de connaitre sa valeur exacte a la fréquence de
travail. De ce fait, la résistance d’impédance Z, a été caracterisee avec trois mesures au VNA
en utilisant le kit de de-embedding dans le but d’appliquer la procédure du de-embedding
« open-thru » (méthode de de-embedding 2) présentée précédemment. A I’issue de cette
opération, nous obtenons les quatre parametres S de Z, aprés de-embedding. Par la suite, une
conversion des parametres S vers les paramétres ABCD est mise en ceuvre. En effet, dans le
cas d’une impédance série, les paramétres ABCD sont donnés par [80] :

[A By _ [1 Z (3.15)
C D 0 1

Le paramétre B permet donc d’obtenir directement la valeur exacte de I’'impédance Z,
recherchée sur toute la gamme des fréquences désirée. La figure 3.33 montre les résultats
correspondants aux paramétres ABCD de la résistance obtenus avant et aprés de-embedding.
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Figure 3.33 : Paramétres ABCD de Z, avant et apres de-embedding

Les résultats montrent que le de-embedding permet de restituer avec une grande précision les
valeurs théoriques des parameétres A, C et D (respectivement 1, 0 et 1). Par conséquent, la
valeur du paramétre B, qui correspond a I’impédance de la résistance seule, est fiable et peut
étre utilisée dans le modele de calcul des parametres d’immunité lors des mesures RFIP. Les
résultats correspondant a ce paramétre montrent aussi ’effet des éléments parasites
(correspondant au trongon de ligne d’interconnexion et au connecteur SMA) sur 1’impédance
Z, notamment pour les fréquences supérieures a 100 MHz, ou ces éléments induisent un écart
important entre la valeur réelle de I’impédance obtenue apres de-embedding et sa valeur avant
de-embedding.

3.2. Caractérisation des éléments du banc de mesure

Apres avoir detaillé les etapes de caractéerisation de la sonde RFIP, nous allons montrer dans
cette partie 1’étude consacrée a la caractérisation des autres éléments du banc de mesure, a
savoir les deux voies de mesure de I’oscilloscope, le té de polarisation et le cable coaxial.
Cette caractérisation est essentiellement basée sur la mesure au VNA des différents
parameétres S de ces éléments.

3.2.1. Impédances d’entrée des voies de ’oscilloscope

L’oscilloscope permet de mesurer les deux tensions de sortie des blocs amplificateurs. La
connaissance des impédances des voies de mesure est aussi essentielle pour le modele de
calcul des paramétres d’immunité afin de déterminer les courants Icny et lehp (VOir les
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équations 3.1 et 3.2). Les voies de mesure ont une impédance d’entrée de 50Q. Toutefois, rien
ne garantit que cette valeur soit gardée constante sur 1’intégralité de la gamme des fréquences
de mesure. Par conséquent, une mesure du parameétre de réflexion Si; des deux voies de
I’oscilloscope a été effectuée afin de déterminer leurs impédances d’entrée, pouvant étre
déduites en utilisant I’équation suivante :

1+ Sy, (3.16)
1_511

Zin = ZOX

Z étant I’'impédance caractéristique du VNA (généralement 50 Q).

La figure 3.34 montre le module et la phase mesurés des impédances des deux voies de
mesure. Nous pouvons remarquer qu’elles ont a peu pres la méme impédance. La contribution
des cables connectant les sorties des blocs amplificateurs aux voies de I’oscilloscope est aussi
prise en compte lors de la caractérisation de leurs impédances d’entrée.

60 vore i\/[agmtude (Z) 0 e Phase (Z)

55| — Voie 2 30— Voie 2

50- 20-

45 10-

40- 0-

35— [ [ 1 10— L

1ES 1E6 E7 1E8 1E9 1E5 1E6 E7 1E8 1E9

freq, Hz freq, Hz
(€)) (b)

Figure 3.34 : Impédances d’entrée des voies de mesure (a) Module (b) Phase

3.2.2.Choix et caractérisation du té de polarisation

Le té de polarisation est le composant qui permet a la fois d’injecter la perturbation RF
et d’amener la tension DC nécessaire au fonctionnement du circuit sous test. Nous disposons
de deux types de té de polarisation différents : I’un de chez ‘PULSAR’ ayant la référence
‘BT-52-400S” (noté té de polarisation 1) et I’autre de chez ‘Mini-Circuits’ ayant la référence
‘ZFBT-4R2GW’ (noté té de polarisation 2). La figure 3.35 montre une photo des tés de
polarisation disponibles.

Figure 3.35 : Différents tés de polarisation
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Afin de pouvoir choisir le té de polarisation qui semble le plus adapté a la mesure RFIP, nous
avons procédé a une caractérisation des deux composants par des mesures au VNA. Dans le
but d’assurer la précision des parametres mesurés, la mesure a été effectuée dans les mémes
conditions que celle d’une mesure d’immunité RFIP. De ce fait, le port 1 du VNA est relié au
port ‘RF’ du té de polarisation (port d’entrée), le port 2 est relié au port ‘RF+DC’ (port de
sortie) et le port ‘DC’ est reli¢ a D’alimentation de la tension continue en état de
fonctionnement (délivrant une tension DC de 2,5 V). La figure 3.36 est une photo de la
mesure au VNA du té de polarisation.

Figure 3.36 : Caractérisation du té de polarisation a I’analyseur de réseaux

La figure 3.37 illustre une comparaison entre les paramétres S;; et Sp; des deux tés de
polarisation. Du fait de la symétrie de ces composants, nous ne montrons pas les résultats
correspondants aux parametres Sy et Sio.

10 S11 | S21

5012 il
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1E5 1E6 1E7 1E8 1E9 “igs 16 1E7 1E8 1E9Q
freq, Hz freq, Hz
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Figure 3.37 : Parameétres S des tés de polarisation (a) S1; (b) S

Les résultats montrent que les niveaux de réflexion et de transmission des deux tés sont & peu
prés comparables entre 1 MHz et 100 MHz. Toutefois, le té de polarisation 2 présente des
caractéristiques plus stables notamment pour les fréquences supérieures a 200 MHz.
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Cependant, il se peut que d’autres critéres de choix du té de polarisation rentrent en jeu selon
le type de ’application. En effet, la transmission est un parametre important mais la qualité de
I’isolation peut aussi étre déterminante, notamment pour des applications ou la valeur de la
puissance injectée a travers le té de polarisation est assez importante. Le degré d’isolation
détermine en effet le niveau de protection des instruments assurant la délivrance du signal RF
(générateur RF) et de la tension DC (alimentation continue). Avec le manque
d’isolation et I’augmentation de la puissance, le bon fonctionnement de ces derniers peut étre
dégradé. La figure 3.38 montre les paramétres de transmission mesurés entre les ports ‘RF’
et ‘DC’ lorsque le port de sortie ‘RF+DC’ est chargé avec un bouchon 50 Q.
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Figure 3.38 : Isolation des tés de polarisation

dB (S21)

Les résultats montrent que ’atténuation du té de polarisation 1 est nettement meilleure que
celle de I’autre t€¢ de polarisation, ce qui implique une meilleure qualité d’isolation entre le
signal RF et la tension DC pour le té de polarisation 1.

Dans notre cas, les puissances injectées a travers le té de polarisation ne sont pas tres élevées.
Finalement, notre choix s’est orienté vers le t¢ de polarisation 2 a cause de sa meilleure
stabilité et parce qu’il présente une isolation suffisamment satisfaisante pour nos mesures.

3.2.3. Caractérisation du cable d’injection

Le céble coaxial d’injection représente le dernier élément du banc de mesure RFIP. Bien que
son influence sur les paramétres courant et tension ne semble pas grande, il est quand méme
important de le caractériser afin de garantir le maximum de précision lors de 1’estimation des
parametres d’immunité a I’entrée de la broche agressée. De ce fait, une mesure au VNA a été
réalisée pour cet élément. Néanmoins, il n’a pas été possible de faire une mesure directe des
parameétres S a deux ports puisque I’autre extrémité du cable coaxial est connectée a la broche
testée du circuit intégré (voir figure 3.39). Ainsi, seule une mesure en circuit ouvert (cable
déconnecté de la broche du composant) du parameétre de réflexion S;; a été réalisée. Ensuite,
nous effectuons un « fitting » entre les paramétres mesurés et les paramétres simulés d’un
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modele de cable coaxial dans ADS. La figure 3.39 montre une photo du cable coaxial ainsi

que le modele ADS extrait.

=— COAXS =
TL4
Di=36.0 mil
Do=131.0 mil
L=2800 mil
Er=2.1
TanD=0.002
Rho=1

(a) (b)
Figure 3.39 : (a) Photo et (b) modéle ADS du cable coaxial d’injection

Le modeéle de simulation utilisé pour le « fitting», ayant déja des parametres qui
correspondent aux parameétres réels du cable notamment la longueur de 7 cm environ, permet
d’avoir des courbes parfaitement confondues avec les courbes de la mesure. La figure 3.40
montre une comparaison entre la mesure et le modéle.
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{ES agnitude (Z) 100 yna Phase (Z)
- 1
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N 1 o
..Modeéle -100 manan
1E6 1E7 1E8 1E9 1E6 1E7 1E8 1E9
freq, Hz freq, Hz
(@) (b)

Figure 3.40 : « Fitting » entre mesure et modele (a) Module (b) Phase

Finalement, les parametres S a deux ports du modéle extrait du cable sont exportés et seront
utilisés dans le mode¢le du calcul des paramétres d’immunité RFIP. Les paramétres S du cable
coaxial sont alors déduits et illustrés a la figure 3.41. Le parametre de transmission est aussi
quasiment égal a 0 dB sur toute la gamme des fréquences de mesure ce qui correspond a une
absence de pertes de puissance au niveau du cable coaxial.
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Figure 3.41: Paramétres S du cable coaxial (a) S11, S22 (b) Sz1, S12

4. Validation de la technique RFIP par mesure sur des composants connus

Apres avoir validé le principe de la mesure RFIP avec la simulation et détaillé les différentes
étapes de la caractérisation du banc de mesure, nous allons montrer dans cette partie les
résultats correspondants a la validation de la technique RFIP par mesure sur des composants
passifs ayant des impédances connues. En effet, il ne s’agit pas d’'une mesure d’immunité
dans ce cas mais plutét d’une application de la méthode RFIP sur ces composants afin de
comparer I’impédance estimée par cette derniére a celle mesurée au VNA. Le modele de
calcul contient tous les parametres S correspondants aux différents éléments du banc de
mesure RFIP sauf ceux du cable coaxial qui n’est pas employé dans ce cas. La figure 3.42
montre une photo de la validation de la technique RFIP par mesure d’un bouchon 50 Q
connecté a la sortie du té de polarisation.

Charge Sonde RFIP

passive
Té de
polarisation

Figure 3.42 : Validation de la méthode RFIP par mesure

Le signal injecté par le générateur ayant une puissance de 0 dBm, I’'impédance du bouchon est
estimée par le modéle de calcul pour des fréquences allant de 1 a 900 MHz. Les résultats sont
reportés a la figure 3.43 et comparés aux résultats de mesure.
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Figure 3.43 : Comparaison entre l'impédance pour les mesures RFIP et VNA

Les résultats précédents montrent que la technique RFIP permet de restituer la valeur de
I’impédance de la charge avec une faible incertitude pour des fréquences inférieures a
100 MHz. Au-dela de cette limite, I’incertitude du calcul augmente avec la fréquence.

Afin de comprendre I’origine de cette dérive, une simulation ADS reproduisant un banc de
mesure virtuel a base de parametres S mesures a été effectuée. Les résultats de la figure 3.44
correspondent a la comparaison entre la mesure RFIP et la simulation ADS pour la tension
et le courant au niveau de la charge.
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Figure 3.44 : (a) Tension de la charge 50 Q (b) Courant de la charge 50 Q

A partir de ces résultats, nous pouvons déduire que les incertitudes observées pour les hautes
fréquences sont essentiellement dues a des erreurs au niveau de I’estimation du courant. En
effet, la sensibilit¢ du calcul de I'impédance a la valeur du courant augmente les erreurs de
calcul. L’effet des incertitudes du courant sur le calcul de I’impédance est présenté avec plus
de détails dans le paragraphe suivant. De plus, les erreurs au niveau du calcul des phases du
courant et de la tension peuvent résulter en des erreurs de déphasage entre ces deux grandeurs.
Ces incertitudes de déphasage conduisent ainsi a des erreurs d’estimation de I’impédance
d’entrée de la broche testée.
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La validation de la méthode RFIP est complétée en réalisant des mesures d’impédance sur
d’autres types de charges telles qu'une résistance de 470 Q et un condensateur de 275 pF. La
figure 3.45 montre les résultats de comparaison entre la mesure RFIP et la mesure au VNA
pour ces charges.
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Figure 3.45 : (a) Impédance de la capacité 275 pF (b) Impédance de la résistance 470 Q

Nous pouvons observer une bonne corrélation entre les courbes obtenues pour les deux cas.
Les incertitudes observées dans le cas de la résistance 470 Q sont aussi dues aux erreurs
d’estimation du courant. De toute facon, la mesure de ces différents composants appartenant a
divers types et valeurs de composants passifs permet de valider la technique RFIP comme une
technique capable d’effectuer des mesures d’impédance d’entrée des circuits intégrés. De ce
fait, nous pouvons nous attendre a ce que la technique RFIP permette de caractériser
I’immunité de circuits intégrés appartenant a des familles différentes (analogiques,
numériques ou mixtes).

5. Sources des incertitudes de la mesure RFIP

La mesure de I’immunité d’un circuit intégré en se basant sur la technique RFIP est basée sur
la caractérisation de la sonde utilisée ainsi que du banc de mesure associé afin de permettre
I’extraction des différents paramétres d’immunité a 1’aide d’un modele de calcul. Bien que
nous ayons effectué la caractérisation en parametres S des différents éléments de la chaine de
mesure RFIP avec le maximum de précision, il existe toujours des imprécisions de calcul.

En réalité, les incertitudes observées sont essentiellement dues a des limitations
expérimentales. Plus précisément, ces limitations concernent la caractérisation au VNA des
amplificateurs de la sonde RFIP d’une part et la mesure d’immunité RFIP des circuits intégrés
a haute impédance d’entrée d’autre part.

En ce qui concerne la premiere cause d’incertitude, quelques travaux se sont intéressés a
I’é¢tude de I’effet de 1’augmentation ou de la diminution de I'impédance mesurée par un
analyseur de réseaux sur la précision de mesure effectuée par celui-ci [81]. La courbe de la
figure 3.46 illustre la variation du coefficient de réflexion S;; mesuré au VNA en fonction de
la valeur de la partie réelle de I’impédance.
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Figure 3.46 : Parametre de réflexion Sy, en fonction de I'impédance [81]

La valeur de ce parametre est toujours inférieure a 1 en valeur absolue quelle que soit la
valeur de I’impédance. Cependant, la courbe présentée montre que, pour les faibles et hautes
impédances, la sensibilité du parameétre de réflexion augmente considérablement. Ainsi, toutes
les impédances supeérieures a 1 kQ sont uniquement représentées par des coefficients de
réflexion situés entre 0,9 et 1. La conséquence de cette grande sensibilité est qu’une erreur de
mesure du paramétre de réflexion considérée souvent comme négligeable pourrait résulter en
une grande erreur au niveau de 1’estimation de I’impédance associée.

Par ailleurs, la technique RFIP requiert la mesure des paramétres S des deux blocs
amplificateurs constituant la sonde. L’impédance d’entrée de ces derniers est élevée du fait de
la présence des transistors MOSFET a haute impédance a leurs entrées. Par conséquent, du
fait que le modele de calcul des paramétres d’immunité utilise les paramétres Z des deux
blocs amplificateurs, et étant donné que les formules de passage des paramétres S vers les
parameétres Z font tous intervenir le parameétre S;;, les erreurs dues a ces incertitudes se
propagent d’une étape de calcul a la suivante et finissent par genérer des erreurs au niveau des
parametres d’immunité calculés a 1’étape finale.

L’élimination de toutes les incertitudes dues aux mesures au VNA est impossible mais nous
pouvons néanmoins les minimiser au maximum en suivant de bonnes pratiques d’utilisation
de cet instrument. Avec une calibration correcte du VNA sur la bande fréquentielle concernéee
ainsi qu’un moyennage de la mesure pour tous les points de fréquences, la reproductibilité de
la mesure des paramétres S peut étre améliorée.

D’autre part, des incertitudes des résultats RFIP notamment pour le calcul de 1I’impédance
et de la puissance peuvent avoir lieu a cause d’une limitation intrinséque de la technique RFIP
lors de la caractérisation de I’'immunité de circuits a haute impédance d’entrée. La figure 3.47
illustre cette limitation.
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Figure 3.47 : Limitation lors de la mesure RFIP des circuits a haute impédance d’entrée
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En effet, la grande impédance d’entrée de la broche testée résulte en un courant de
perturbation tres faible. Par consequent, le courant I, qui circule dans la sonde RFIP et la
chute de tension V, aux bornes de la résistance d’impédance Z, sont a leurs tours trés faibles.
La faible valeur de V,, signifie que les tensions d’entrée des amplificateurs (tensions V; et Vy)
et par extension les signaux des tensions V¢n; et Ve, mesurées a 1’oscilloscope, ont quasiment
la méme amplitude.

Ainsi, la précision de I’oscilloscope est aussi importante que la précision des mesures au
VNA. Nous avons donc intérét a utiliser un oscilloscope dont les différentes voies sont bien
calibrées et ayant une bonne résolution au niveau de la mesure des amplitudes et du
déphasage. De plus, quelques astuces peuvent étre suivies dans le but d’améliorer la précision
de D'oscilloscope dans ce cas tels que le moyennage et la stabilisation des signaux.
L’utilisation des cables rigides pour connecter les sorties de la sonde aux voies de
I’oscilloscope permet aussi d’éviter la variation du déphasage entre les signaux mesurés.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit 1’évolution proposée de la technique RFIP en
présentant le principe de mesure et en le validant par la suite en simulation. L’étude d’un
prototype de sonde nous a permis de dégager les points importants a améliorer en termes de
précision de calcul et de puissance injectée sur la bande des fréquences de fonctionnement,
et finalement de concevoir une sonde RFIP conforme au cahier des charges demandé. Le banc
de mesure RFIP a été ensuite caractérisé en prenant compte de tous les éléments intervenant
dans la mesure. Finalement, nous avons validé le principe de la technique RFIP par mesure
sur des composants connus. Cette validation permet d’envisager 1’utilisation de cette
technique pour I’étude de I’'immunité de circuits intégrés complexes. Dans le chapitre suivant,
nous allons montrer les résultats de caractérisation et de modélisation de I’immunité d’un
convertisseur analogique-numerique intégré dans un microcontrleur en se basant sur la
technique RFIP.
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Dans le cadre de ce chapitre, nous allons présenter une étude de I’immunité conduite d’un
convertisseur analogique-numérique (ADC) embarqué dans un microcontréleur. Cette étude
est essentiellement basée sur des mesures de I'immunité de ce composant en utilisant
notamment la technique RFIP développée dans ce travail ainsi que la méthode DPI dont les
résultats servent a établir une comparaison avec la méthode RFIP. Ensuite, la méthodologie de
modélisation de I’'immunité de I’ADC sera présentée selon le modele ICIM-CI extrait des
deux techniques DPI et RFIP. Les avantages de la modélisation basée sur la méthode RFIP
seront aussi discutés a travers des comparaisons entre les résultats du modele et ceux de la
mesure.

1. Présentation du convertisseur analogique-numérique

1.1. Choix et description du circuit

Le microcontréleur est un circuit mixte qui embarque a la fois des fonctionnalités analogiques
et numériques. Ce circuit intégré est de plus en plus utilisé dans 1’industrie du fait de son bas
codt ainsi que sa capacité a réaliser plusieurs taches de controle et de commande. Notre choix
s’est orienté vers ce circuit pour plusieurs raisons. D’une part, ce circuit présente des
problémes avérés d’immunité vis-a-vis des interférences électromagnétiques provenant des
émissions rayonnées et conduites des éléments de I’environnement. D’autre part, le choix du
convertisseur analogique-numérique intégré dans ce circuit est justifié par la facilité de
I’observation du critére d’immunité du fait que le cceur logique restitue un résultat numérique
a la sortie sur lequel nous pouvons aisement appliquer le critére de susceptibilité souhaité.

Le convertisseur analogique-numérique est embarqué dans un microcontréleur ATMEL
et possede une résolution de 10 bits, ¢’est-a-dire que le résultat de conversion est restitué sous
forme d’un résultat binaire a 10 bits a la fin d’une opération de conversion a dix étapes. La
figure 4.1 illustre la topologie interne de I’ADC.

______________________

A * 10 bits
! [ SAR :
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Figure 4.1: Topologie interne du convertisseur analogique-numérique

Afin de produire le résultat binaire a la sortie, trois blocs internes a I’ADC fonctionnent
ensemble : le convertisseur numérique-analogique (DAC pour Digital-to-Analog Converter),
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le comparateur et le registre a approximations successives (SAR pour Successive
Approximation Register). A I’entrée de I’ADC, deux tensions DC se présentent. La tension
Vrer représente la tension de référence de conversion. Cette tension correspond a la broche
Ager du microcontréleur utilisé [82] et peut étre fournie soit par une alimentation externe soit
par une source interne au microcontroleur. Quant a la tension Vi, elle est fournie par une
alimentation DC externe et représente la tension a convertir par I’ADC.

Le bloc DAC permet de créer une tension analogique Vpac en vue de la comparer a la tension
a convertir Vj,. Ces deux tensions sont comparées par le circuit comparateur qui fournit a son
tour le résultat de cette comparaison au registre a approximations successives. Ce dernier
commande une nouvelle étape de conversion afin d’ajuster la valeur de la tension Vpac pour
s’approcher au mieux de Vi,. Au bout de dix étapes de conversion, le bloc SAR fait apparaitre
le résultat a la sortie de ’ADC. En plus de la tension Vpac, le bloc DAC fournit une tension
supplémentaire Vg qui est utilisée comme référence autour de laquelle la comparaison est
centrée. En effet, la tension Vr est ajustée a une valeur égale a la moitié de la tension de
référence (soit Vg = 1,25V pour une référence Vger = 2,5V).

Lorsqu’une conversion débute, deux phases successives sont appliquées au niveau du
comparateur. La premiére phase, dite phase de verrouillage, consiste a mémoriser la valeur de
la tension a convertir Vj,. Cette tension est mémorisée en utilisant une capacité au niveau de
I’entrée inverseuse du comparateur et en configurant ce dernier en circuit suiveur de tension
(contre-réaction). Durant la deuxiéme phase, dite phase de conversion, la contre-réaction est
ouverte et la tension Vpac est acheminée a la place de la tension Vi,. En fin de conversion,
lorsque Vpac approche Vi, I’entrée inverseuse du comparateur converge vers une tension
proche de Vr et la conversion est ainsi centrée autour de cette derniere.

1.2. Carte de test

Afin de récupérer le résultat de conversion de ’ADC, une routine de programmation en
langage C est exécutée par le microcontrdleur et permet de renvoyer les bits de conversion a
travers une liaison série de type RS-232. Le résultat est envoyé a un PC de commande suite a
une requéte de conversion lancée par un script Matlab et acheminée vers I’ADC par le biais
de la méme liaison. Pour éviter I’encombrement, une carte supplémentaire a été développée
afin de permettre 1’ajout de I’électronique nécessaire a la mise en place de la liaison RS-232
ainsi que de la tension Vi, délivree par une référence de tension précise dont la sortie est
commandée par un potentiométre. Pour notre étude, la perturbation est injectée a travers la
broche Ager du microcontréleur qui correspond a la tension de conversion de I’ADC. La
perturbation est injectée a 1’aide d’un cable coaxial dénudé dont I’ame centrale est soudée a la
broche concernée. La figure 4.2 montre une photo de la carte de test du microcontréleur.
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Figure 4.2: Carte de test du microcontréleur (a) Face avant (b) Face arriére

1.3. Configurations de mesure et chemins de couplage

La mesure de I'immunité de ’ADC sera faite en considérant la dérive du résultat de
conversion obtenu apres perturbation par rapport au résultat initial selon un critere de
susceptibilité donné. Quant a la tension Vi, la valeur de celle-ci est fixée avant de commencer
la mesure et ne peut provenir que d’une source extérieure au microcontréleur. Par ailleurs, la
documentation technique du microcontréleur indique trois configurations possibles pour la
tension de référence de conversion Vger [83]. La premiére possibilité consiste a utiliser une
tension de référence externe comme dans le cas de la tension Vi,. La seconde possibilité
consiste a utiliser la tension d’alimentation du bloc analogique du microcontrdleur (tension
Avcc). Cette tension est connectée a ’ADC par un switch passif. La derniére configuration
consiste a utiliser une référence générée en interne par un amplificateur en se basant sur une
référence de tension ayant une structure ‘bandgap’. Cette tension a une valeur fixe de 2,56 V.
Ainsi, la tension Vger peut étre externe ou interne au convertisseur analogique-numerique.
Nous allons montrer par la suite I’impact du type de la configuration choisie sur I’immunité
de ’ADC. La figure 4.3, tirée de la documentation technique du composant, montre la
structure permettant de sélectionner la nature de la tension de référence. Le choix se fait par
programmation de deux bits d’un registre spécifique du microcontrdleur (bits REFSO
et REFS1 du registre ADMUX).

AREF [
AVCC [
Internal 2.56V -
Reference
REFS0 REFS1

Figure 4.3: Sélection de la tension de référence Vgrer [84]
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D’autre part, I’injection de la perturbation a travers la broche Aggr résulte en des erreurs de
conversion de ’ADC suite au couplage des perturbations a 1’intérieur de cette fonction. Du
fait que la perturbation est injectée sur I’entrée du bloc DAC, les tensions de sortie de ce bloc
(tensions Vpac et VR) sont susceptibles d’étre perturbées. Ces tensions sont a leur tour
connectées au comparateur. La figure 4.4 illustre les chemins de couplage éventuels a
I’intérieur de ’ADC. L’effet de ces chemins sur les erreurs de conversion sera détaillé
davantage dans les sections suivantes selon la configuration de mesure choisie.
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Figure 4.4: Chemins de couplage a !'intérieur de ’ADC

1.4. Choix du critére de susceptibilité
Le résultat de conversion de I’ADC est restitué sous forme d’un résultat binaire transformable
en résultat décimal en se basant sur 1’équation (4.1):
B Vip X (210 = 1) 4.1)

Res
VREF

Vi est la tension analogique a convertir et Vger représente la tension de référence de
conversion présente a la broche Ager.

Avec une sortie de conversion a 10 bits, nous pouvons obtenir 1024 résultats décimaux. Le
passage d’un résultat a un autre dépend de la valeur du pas de quantification, appelé aussi
quantum. Ce dernier est donné par la relation suivante :

_ Vger (4.2)
210

Le quantum correspond donc a la plus petite variation de tension qui correspond a une
modification du résultat de conversion. Le passage d’un résultat de conversion décimal au
résultat suivant correspond a une précision de 1 LSB (Least Significant Bit). Avant son
intégration, le convertisseur analogique-numérique présente une précision absolue de +1
LSB. Toutefois, cette précision diminue a £ 2,5 LSB avec I’intégration de ’ADC dans le
microcontréleur avec les autres fonctions analogiques et numériques. Cette chute de précision
est due au fait que ’ADC partage le méme substrat silicium avec le coeur logique du
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microcontréleur. Par conséquent, les perturbations émises par ce dernier sous forme de sauts
de tension atteignent I’ADC par couplage substrat [16].

Le critére de susceptibilité retenu lors des mesures de I’immunité de I’ADC est le nombre de
LSB perdus suite a la perturbation. Le résultat de conversion obtenu aprés I’injection de la
perturbation a travers la broche Aggr est comparé a un résultat théorique avant perturbation.
Ce résultat initial correspond a une valeur de la tension a convertir Vi, située dans la
dynamique de conversion qui démarre a 0 V et s’arréte a Vger. Le quantum varie selon la
valeur de la tension de référence Vger. Ainsi, le nombre de LSB perdus pour une perturbation
de méme amplitude est d’autant plus grand que la tension de référence est réduite. Dans notre
cas, la tension de référence choisie est de 2,5 V. Cette tension permet d’avoir un quantum de
2,44 mV.

D’autre part, il est préférable de considérer un critére de susceptibilité égal a une puissance de
deux pour pouvoir lier la perturbation a une erreur au niveau de 1’estimation d’un bit résultant
d’une étape parmi les dix étapes de conversion. A titre d’exemple, un critére de 8 LSB perdus
correspond a une erreur au niveau de la septiéme étape de conversion.

Lors de la mesure d’immunité de I’ADC, nous effectuons 100 conversions pour une fréquence
et puissance de perturbation données. Nous considérons que I’ADC atteint le critére de
susceptibilité retenu pour le test si au moins un résultat de conversion dépasse 1’intervalle
[Resy, — critere; Resy + critére], ou Resy est le résultat de conversion obtenu avant
d’appliquer la perturbation. La figure 4.5 illustre la répartition des cent résultats de conversion
obtenus a 10 MHz lorsque I’ADC est soumis a une perturbation, et ce dans le cas d’une
tension Vgrer externe égale a 2,503 V et une tension Vi, égale a 1,248 V (résultat de
conversion théorique égal a 510).

e 10 MHz
540 -

______ % - - — — — — — — — IRésultat théorique + 16 LSB
520 4a o *

[}
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®
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(-]
(]
®
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Figure 4.5: Répartition des résultats de conversion

2.Caractérisation de ’immunité de ’ADC par la technique RFIP

Dans cette section, nous rappelons le banc de mesure RFIP dédié a la mesure de I’immunité
du convertisseur analogique-numérique. Ensuite, les résultats de la mesure RFIP sont validés
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et comparés avec des résultats d’autres techniques de mesure. Finalement, les résultats
d’immunité RFIP sont analysés pour les différents critéres de susceptibilité dans le but de
dégager quelques conclusions sur le comportement de I’ADC en fonction de la fréquence.

1.1. Banc de mesure RFIP

Dans le chapitre préceédent, nous avons montré la caractérisation des différents éléments du
banc de mesure RFIP intervenant dans le calcul des parametres d’immunité d’un circuit
intégré donné. La figure 4.6 est une photo du banc de mesure RFIP dédié a la caractérisation
de I’'immunité d’un ADC embarqué dans un microcontrdleur. Un PC de contrdle, non visible
dans la photo, commande le lancement des 100 conversions suite a la perturbation et traite les
résultats envoyés par I’ADC.

Alimentation DC

\ Perturbation RF
™ Sonde RFIP \
Té de polarisation

)

Figure 4.6: Banc de mesure RFIP de /’ADC

Microcontroleur

2.2. Validation de la technique RFIP

La mesure de I’'immunité d’un circuit intégré en se basant sur la technique RFIP est basée sur
la caractérisation de la sonde utilisée ainsi que du banc de mesure associé afin de permettre
I’extraction des différents parametres d’immunité a 1’aide d’un modele de calcul.

La figure 4.7 montre les résultats de mesure RFIP dans le cas Vrer externe pour un critére de
susceptibilité de 32 LSB. Afin de valider les résultats RFIP obtenus, nous les avons comparés
avec des résultats provenant d’autres techniques de mesure sauf pour le courant. La courbe de
susceptibilité en puissance est comparée avec les résultats de mesure DPI. Pour I’impédance,
une mesure au VNA du paramétre de réflexion permet d’extraire I’impédance d’entrée de la
broche testée etde la comparer a I’impédance RFIP. Finalement, la tension RFIP est
comparée avec les résultats de mesure de la tension de perturbation acquis en utilisant une
sonde RF connectée a 1’oscilloscope.
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Figure 4.7 : Résultats RFIP a 32 LSB pour Vger externe
(a) Tension (b) Courant (c) Puissance (d) Impédance

Les résultats RFIP obtenus montrent globalement une bonne corrélation avec les autres
résultats de mesure. Nous pouvons ainsi en déduire que I’estimation du courant de
perturbation avec la technique RFIP est aussi satisfaisante, bien que nous n’ayons pas eu la
possibilité¢ de faire une comparaison avec des résultats de mesure directe du courant d’entrée.
Toutefois, nous pouvons remarquer la présence de quelques écarts dans la zone de fréquences
entre 1| MHz et 10 MHz pour le calcul de la puissance et de I’'impédance. En effet, ces écarts
sont dus aux incertitudes de la techniques RFIP lors de la mesure de circuits a haute
impédance d’entrée. Les origines de cette limitation ont déja été expliquées dans le chapitre
précédent.

2.3.Investigation des specificités des mesures RFIP

Maintenant que la méthode de mesure est validée, nous allons 1’utiliser pour analyser plus en
détail I’immunité du convertisseur analogique/numérique. Nous présentons dans ce
paragraphe les résultats d’immunité RFIP correspondant au cas de configuration Vger interne
pour différents criteres de susceptibilite.
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2.3.1 Courbes de susceptibilité RFIP

La figure 4.8 représente les mesures RFIP de la puissance de perturbation de I’ADC pour
certains critéres de susceptibilité entre 4 et 32 LSB perdus et pour les cas Vger interne.
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Figure 4.8 : Courbes de susceptibilité RFIP en puissance absorbée

En observant les résultats, il est possible de dégager quelques caractéristiques communes de
I’immunité du circuit testé. Tout d’abord, la susceptibilit¢ de I’ADC aux perturbations
conduites diminue avec I’augmentation de la fréquence de perturbation. L’immunité de
I’ADC est donc meilleure en hautes fréquences. D’autre part, pour passer d’un critére donné
au critére suivant, le niveau de la puissance perturbatrice fournie est bien évidemment plus
¢levé. En effet, étant donné que I’ADC fournit le résultat de conversion aprés dix étapes de
calcul, la génération d’une erreur a la sixieéme étape par exemple nécessite une perturbation
plus grande que celle requise pour causer une erreur a la septieme étape. Ceci est di au fait
que la marge de tension présente aux deux entrées du comparateur est d’autant plus grande
que I’étape de conversion est antérieure, puisque I’approximation de la valeur de la tension
Vpbac par rapport a celle de Vi, s’améliore en passant d’une étape de calcul a 1’étape suivante.

D’autre part, les profils d’immunité peuvent étre divisés en deux phases selon la fréquence
et la puissance de perturbation. La premiére phase correspond aux fréquences et aux
puissances inférieures a 30 MHz et 0 dBm (zone hachée). Dans cette zone, le niveau de
puissance requis pour passer d’un critére a ’autre dépasse 5 dBm supplémentaire dans la
majorité des cas. La deuxiéme phase correspond aux fréquences supérieures a 30 MHz. En
effet, dans cette plage de fréquences, une faible puissance est a chaque fois nécessaire pour
atteindre un critéere d’immunité plus élevé. A une fréquence donnée dans cette plage, la
puissance de perturbation nécessaire au passage du critére 4 LSB au critére 32 LSB est plus
faible que pour une fréquence de 10 MHz par exemple. Ainsi, la dynamique des puissances de
perturbation diminue globalement avec 1’augmentation de la fréquence. De plus, en
considérant chaque critere séparément, nous pouvons observer que la dynamique des
puissances de perturbation vue sur toute la gamme des fréquences de mesure diminue avec
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I’augmentation du critére de susceptibilité. Une étude des mécanismes de perturbation de
I’ADC dans ces deux zones de fréquences sera présentée dans la prochaine section.

En plus des courbes de susceptibilité en puissance absorbée, la technique RFIP permet aussi
de restituer les autres paramétres d’immunité a savoir la tension, le courant et I’'impédance du
circuit testé. Nous montrons dans la figure 4.9 les courbes de susceptibilité correspondant a
ces différents parametres dans le cas Vger interne.
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Figure 4.9 : Courbes de susceptibilité RFIP (a) Tension (b) Courant (c) Impédance

La connaissance des courbes de susceptibilité en tension et en courant permet d’avoir une idée
sur la variation de ces paramétres en fonction de la fréquence. Plus précisément, le courant
d’entrée au niveau de la broche agressée est trés faible et constant pour les fréquences entre
1 MHz et 10 MHz quel que soit le critére de susceptibilité. Ainsi, du fait que la puissance
absorbée augmente dans cette gamme de fréquences, cette augmentation est principalement
due a I’augmentation de la tension RFIP d’un critére donné au critére suivant (voir figure 4.9-
(a)). Dans ce cas, la technique RFIP permet d’identifier le parameétre responsable de la
caractérisation de la susceptibilité de I’ADC en basses fréquences (tension de perturbation).
D’autre part, les mesures montrent que le courant de perturbation pour un critére donné
augmente en fonction de la fréquence sauf pour les fréquences situées entre 100 MHz et
300 MHz. Les courbes de tension semblent aussi suivre la méme tendance en fonction de la
fréquence que celle des courbes de courant (augmentation puis diminution puis augmentation
de nouveau) mais a des plages de fréquences différentes selon le critére.
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L’avantage majeur de la technique RFIP est en effet la possibilit¢ de mesurer I’'impédance du
circuit sous test au moment de 1’apparition du défaut, c.-a-d. que la variation de I’impédance
d’entrée de la broche agressée peut étre déterminée en fonction de la puissance absorbée.
Cette propriété de la technique RFIP est avantageuse du fait que nous n’avons pas besoin de
faire des mesures complémentaires au VNA, faites probablement dans des conditions
différentes que celles durant lesquelles la mesure a été effectuée. D’autre part, la connaissance
de I’impédance en fonction de la puissance de perturbation permet de détecter la présence
d’effets non linéaires qui pourraient éventuellement apparaitre dans le circuit avec
I’augmentation de puissance. La variation de I’impédance en fonction du niveau de
perturbation peut aussi nous renseigner sur un changement des chemins de couplage des
perturbations a I’intérieur du circuit intégré. Une modification des chemins de couplage peut
étre initiée par l’augmentation du niveau de la perturbation ce qui engendrerait
éventuellement un changement du réseau passif par lequel la perturbation est acheminée et par
conséquent une variation de I’impédance d’entrée vue de la broche testée. Dans notre cas,
quel que soit le critere de susceptibilité, I’impédance d’entrée de la broche Argr est quasiment
la méme sur toute la gamme des fréquences de mesure (voir figure 4.9-(c)) sauf dans la plage
des fréquences entre 1 MHz et 10 MHz ou les différences sont dues aux incertitudes de calcul
de la méthode RFIP. Ainsi, pour les puissances absorbées permettant d’atteindre les critéres
de susceptibilité situés entre 4 et 32 LSB perdus, il n’y a pas de changement au niveau de
I’impédance d’entrée de la broche d’injection. Cette propriété est intéressante entre autres
pour la modélisation de 'immunité de I’ADC en se basant sur la méthodologie ICIM-CI, que
nous développerons davantage dans la suite de ce chapitre, du fait que nous pouvons extraire
un seul PDN (Passive Distribution Network) utilisé quel que soit le niveau de perturbation
subi par I’ADC.

La connaissance de I’impédance d’entrée du circuit lors de sa perturbation permet aussi de
déterminer la nature de I’'impédance rencontrée par les perturbations (résistive, capacitive ou
inductive). Une mesure au VNA du parametre de réflexion de la broche Agrer a été effectuée
afin d’en extraire son impédance. La figure 4.10 montre une comparaison des parties réelle
et imaginaire entre la mesure au VNA et deux mesures RFIP a deux critéres de susceptibilité
différents.
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Figure 4.10 : Impédance d’entrée (a) Partie réelle (b) Partie imaginaire
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Les résultats obtenus montrent que la technique RFIP permet de calculer I’'impédance du
circuit testé avec une précision acceptable pour les frequences superieures a 10 MHz. Pour les
fréquences inférieures a 10 MHz, les incertitudes de la mesure RFIP lors de la caractérisation
des circuits a haute impédance d’entrée affectent le calcul de I’'impédance.

2.3.2. Effet de la configuration de mesure sur ’immunité de PADC

Dans ce paragraphe, nous étudions 1’effet du changement de la configuration de la tension de
référence sur les paramétres d’immunité de ’ADC. La figure 4.11 illustre une comparaison
entre les cas Vger externe et Vger interne pour les différents paramétres d’immunité obtenus
par mesure RFIP pour un critére de susceptibilité de 32 LSB.
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Figure 4.11 : Parameétres RFIP obtenus selon la configuration de Vgrer

La figure 4.11-(c) relative aux courbes de susceptibilité en puissance absorbée montre que la
susceptibilit¢ de I’ADC augmente globalement en utilisant une tension de référence interne.
Plus précisément, une analyse conjointe des courbes de susceptibilité obtenues en tension
et en courant dans la bande de fréquences [10MHz ; 70MHz] montre que la tension est le
paramétre le plus influent en ce qui concerne la caractéerisation de la susceptibilité dans cette
zone du fait que les courants estimés dans les deux cas sont comparables. Ce genre de
conclusions tirées a partir des données supplémentaires de la technique RFIP démontre tout
I’apport de cette technique pour une meilleure compréhension de I’immunité des circuits
intégrés. D’autre part, les courbes d’impédance RFIP (voir figure 4.11-(d)) montrent que la
modification de la configuration de mesure n’a pas d’effet sur I’impédance d’entrée de la
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broche Arer. Cependant, les différences observées entre 1 MHz et 10 MHz ne sont pas dues a
un changement au niveau de I’'impédance mais plutét aux incertitudes de mesure de la
technique RFIP. En effet, ces incertitudes ne sont pas tributaires de la fréquence de
fonctionnement de ’ADC. Nous avons montré dans le chapitre 3 qu’elles apparaissent
lorsqu’il s’agit de caractériser des broches de circuits intégrés a hautes impédances d’entrée,
ce qui est exactement le cas de la broche Aggr dans la zone de faibles fréquences.

3. Analyse de ’immunité du convertisseur analogique-numeérique

3.1. Introduction

En effectuant la mesure de I’immunité du convertisseur analogique-numérique sur toute la
gamme des fréquences situées entre 1 MHz et 900 MHz, nous avons pu remarquer la présence
de deux phases différentes d’immunité correspondant a des limites définies en fréquence et en
puissance de perturbation (voir figure 4.8). Nous avons ainsi établi que I’immunité de I’ADC
s’améliore avec I’augmentation de la fréquence. Dans une étude précédente effectuée par J-B.
Gros sur le méme ADC que nous étudions [16], il a pu mettre en ceuvre la distinction entre ces
deux zones d’immunité. Toutefois, a cause d’une limitation en puissance de perturbation
injectée au circuit testé, les mesures réalisées sur ’ADC étaient limitées a des fréquences
allant jusqu’a 100 MHz et a des puissances de 1’ordre de 0 dBm. Il a aussi étudié les chemins
de couplage des perturbations a I’intérieur de I’ADC. Ces chemins ont été modélisés ce qui a
permis d’établir les fonctions de transfert correspondantes. A partir de la simulation du gain
de ces fonctions de transfert, le modéle annoncait des gains de couplage faibles pour les
fréquences supéricures a 30 MHz ce qui explique I’amélioration de I’immunité de I’ADC dans
la seconde zone d’immunité (fréquences > 30 MHz).

La figure 4.12 représente les cent résultats de conversion obtenus & 10 et 300 MHz dans les
mémes conditions de mesure que celles de la figure 4.5.
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Figure 4.12 : Dispersion et moyenne des résultats de conversion
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A partir des résultats obtenus, nous pouvons observer la présence de deux phénomenes
distincts quant a la répartition des resultats de conversion. D’une part, la dispersion de ces
derniers semble différer d’une fréquence a 1’autre. D’autre part, la valeur moyenne des
résultats de conversion diminue en augmentant la fréquence de la perturbation. Nous
présenterons par la suite des résultats permettant de comprendre 1’évolution de cette variation
en fonction de la fréquence et de la puissance de perturbation. De plus, quelques hypothéses
sur les mécanismes d’erreur de la conversion seront aussi discutées.

3.2.Dispersion des résultats de conversion et variation de moyenne

Les résultats de la figure 4.12 montrent que la dispersion des résultats de conversion autour de
la moyenne est plus importante a 10 MHz qu’a 300 MHz. A 300 MHz, 80% des résultats de
conversion sont répartis entre 480 et 490 et la moyenne est autour de 481. A 10 MHz, les
résultats varient entre 495 et 525 pour une moyenne égale a 513.Par contre, il est intéressant
de constater que la variation de la valeur moyenne est quant a elle nettement plus importante
pour une fréquence de 300 MHz. Nous rappelons que le résultat de conversion théorique vaut
510.

La variation de la valeur moyenne sera davantage discutée ultérieurement en proposant
quelques pistes de réflexion sur ses origines. Ainsi, nous présenterons quelques hypothéses
sur les facteurs de perturbation de I’ADC pour les fréquences qui n’ont pas été couvertes par
I’étude précédente de J-B. Gros.

La variation de la valeur moyenne en fonction de la puissance est estimée par mesure pour
trois fréquences différentes en prenant comme puissance de départ la puissance Py qui
représente la puissance a laquelle I’ADC est perturbé a 16 LSB. La puissance est ensuite
incrémentée par pas de 1 dBm. Ainsi, le choix de ces fréquences permet de couvrir trois
gammes différentes de puissances de perturbation a savoir [-15 dBm; -3 dBm],
[4 dBm; 16 dBm] et [22 dBm; 29 dBm] pour les fréquences 10, 100 et 900 MHz,
respectivement. Les résultats correspondants sont reportés a la figure 4.13.
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Les résultats obtenus confirment bien la diminution de la moyenne des résultats de conversion
a 100 MHz et 900 MHz. Nous pouvons en déduire que I’ADC subit le méme type de
dégradation dans la zone correspondant aux fréquences supérieures a 30 MHz (voir figure
4.8). A 900 MHz, lorsque la perturbation atteint un niveau élevé (proche de 30dBm), I’ADC
restitue une moyenne presque nulle ce qui traduit un défaut total de 1’opération de conversion.
D’autre part, la valeur de la moyenne ne subit quasiment pas de variation a 10 MHz.

A partir de ces résultats, nous pouvons déduire qu’en basses fréquences, la dégradation de
I’ADC est caractérisée par une dispersion des résultats de conversion. Cependant, pour les
fréquences de la seconde zone identifiée a la figure 4.8, I’erreur de conversion est plutot
caractérisée par la variation de la moyenne des résultats.

3.3. Hypotheses sur les causes de la dispersion et de la variation de moyenne

Dans ce paragraphe, nous essayons de donner quelques hypothéses sur les origines des
phénomenes observés dans I’étude précédente a savoir la dispersion des résultats de
conversion et la diminution de leur valeur moyenne en fonction de la puissance de
perturbation.

Lors de I’étude des chemins de couplage a I’intérieur de I’ADC, J-B. Gros a pu identifier le
comparateur comme étant le bloc responsable des erreurs de conversion. En effet, les
perturbations injectées au niveau de la broche Aggr se couplent aux deux entrées du
comparateur en passant par le circuit DAC. Une équation d’immunité a pu étre établie afin de
décrire le mécanisme d’erreur. Cette équation fait apparaitre deux modes de perturbation : un
mode commun décrit par la marge de tension entre les deux entrées du comparateur et un
mode différentiel décrit par la phase relative entre les signaux de ces deux entrées. Le circuit
DAC, selon cette étude limitée en fréquence, n’intervient pas dans le mécanisme de
dégradation de I’ADC et constitue uniquement un chemin emprunté par les perturbations. De
ce fait, la dispersion des résultats a 10 MHz peut étre expliquée en se basant sur cette étude.
En effet, les deux tensions Vpac et Vg sont comparées au niveau des deux entrées du
comparateur (voir paragraphe 1.1). Si une perturbation se superpose sur I’une de ces deux
tensions continues, un signal sinusoidal parasite se crée et engendre un dépassement anormal
de I'une des tensions d’entrée. Ainsi, a I’instant de comparaison, une erreur de comparaison
est commise et le résultat de conversion calculé est erroné. Du fait que D’erreur de
comparaison peut survenir & n’importe quelle étape de conversion, le résultat de conversion
retourné par I’ADC est fortement dispersé selon le numéro du bit erroné parmi les dix bits de
conversion et selon la nature de I’erreur (bit calculé & 1 au lieu de 0 et vice versa).

Nous nous intéressons maintenant a la variation de la valeur moyenne des résultats de
conversion. Deux possibilites peuvent étre considerées. D’aprés 1’équation (4.1), une variation
de la valeur moyenne des résultats peut étre induite soit par une variation de la tension Vge,
soit de la tension Vj,. L autre possibilité consiste a considérer des phénomenes intrinseques
probablement non linéaire au niveau des blocs DAC et comparateur et ainsi la génération de
résultats de conversion erronés.
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En conclusion, I’erreur de conversion pourrait étre due a une dégradation de la fonctionnalité
des blocs constituant ’ADC ou bien a des variations des tensions intervenant dans le
processus de conversion a savoir les tensions Vrer, Vin, Vr €t Vpac (Voir figure 4.4).

Du fait que les tensions Vg et Vpac sont générées en interne par le bloc DAC, il n’est pas
possible de vérifier par mesure s’ils sont perturbées ou pas puisque nous n’avons pas acces a
ces tensions via des broches externes du microcontrdleur. Ainsi, nous ne pouvons pas verifier
I’état de fonctionnement du bloc DAC dans la zone des fréquences et des puissances qui n’a
pas eté étudiée par J-B. Gros (qui a conclu que le bloc DAC n’est pas dégradé pour des
niveaux de perturbation inférieurs & 0 dBm). Toutefois, dans les paragraphes suivants, nous
allons discuter certaines de ces hypothéses en présentant 1’étude de la variation des tensions
Vin et Vrer en fonction de la puissance de perturbation.

3.4. Effet des perturbations sur la tension Vi,

La tension a convertir Vi, est fournie par une référence de tension précise montée sur la carte
de test auxiliaire dont I’utilisation permet de générer une tension DC tres stable. Nous
présentons a la figure 4.14 les résultats de la variation de la valeur moyenne de la tension Vi,
en fonction de la puissance absorbée par le DUT, et ce pour des fréquences couvrant la totalité
de la gamme des fréquences de mesure (entre 1 MHz et 900 MHz). La valeur moyenne de Vi,
est mesurée a 1’aide d’une sonde de tension connectée a 1’oscilloscope et placée au niveau de
la broche du microcontréleur correspondant a cette tension. Nous rappelons que le signal de
perturbation est injecté sur la broche Arer du microcontréleur.
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Figure 4.14 : Variation de la valeur moyenne de la tension Vi,

La valeur de la tension Vi, de départ étant égale a 1,248 V, les résultats de la figure 4.14
montrent que la valeur moyenne de Vi, n’est pas influencée par la puissance de perturbation.
Méme I’injection d’une puissance de 20 dBm ne provoque qu’une modification de 4 mV de la
valeur moyenne de Vi, ce qui représente une variation négligeable.

D’autre part, I’injection d’une perturbation sur la broche Aggr peut potentiellement provoquer
I’apparition d’une composante alternative sur la tension Vi, par couplage. D’aprés la relation
(4.1), une telle variation provoquerait des erreurs du résultat de conversion. La variation de la
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valeur efficace de la tension Vi, en fonction de la puissance absorbée et pour les mémes
fréquences de la figure 4.14 est représentée a la figure 4.15. Cette variation est mesurée a
I’aide d’une sonde de tension connectée a 1’oscilloscope.
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Figure 4.15 : Variation de la valeur efficace de la tension Vi,

Les résultats montrent que pour des puissances inférieures a 0 dBm, la tension Vj, atteint au
maximum une amplitude de 10 mV. Avec I’augmentation du niveau de la perturbation
et selon la fréquence, la valeur efficace de Vi, augmente jusqu’a plusieurs dizaines de
millivolts.

En se basant sur I’équation (4.1), et en supposant que la valeur de la tension Vrer ne subit pas
de variation, le résultat de conversion obtenu pour le pire cas est estimé pour quelques
fréquences en fonction de la puissance absorbée. La figure 4.16 illustre les résultats obtenus.
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Figure 4.16 : Résultat de conversion en fonction de la puissance absorbée
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Nous pouvons observer une augmentation de la valeur de conversion en fonction de la
puissance de perturbation a partir de 0 dBm (méme sens de variation que celui de V). A titre
d’exemple, a 500 MHz, une perturbation de 20 dBm peut provoquer une perte de précision
d’environ 40 LSB.

Nous pouvons conclure sur I’influence de Vi, sur les courbes d’immunité mesurée. Nous
avons constaté premierement que I’injection d’une perturbation sur I’entrée Aggr du
microcontréleur ne provoque pas de modification de la valeur moyenne de Vi, impliquant
que cette derniére n’est pas responsable de la variation de la valeur moyenne des résultats de
conversion. Deuxiémement, nous avons constaté 1’apparition d’une composante alternative
sur la tension Vi, lors de la perturbation. Nous avons vu de plus que la composante alternative
supplémentaire pouvait provoquer une variation suffisante du résultat de conversion pour
atteindre le critéere d’immunité lors des mesures de susceptibilité. Nous pouvons ainsi en
déduire que la présence de cette tension alternative peut étre la cause de 1’augmentation de la
dispersion des résultats de conversion et peut jouer un rdle significatif dans la perturbation de
I’ADC.

L’étude de ’effet des perturbations sur la tension a convertir Vi, vient aussi complémenter
I’étude sur les chemins de couplage réalisée par J-B. Gros. En effet, son étude a permis
d’identifier des couplages sur les tensions Vg et Vpac (voir figure 4.4). Nous venons ainsi de
prouver que les perturbations peuvent se coupler sur la tension Vi, et contribuer ainsi au
mécanisme d’erreur de I’ADC avec les autres tensions perturbées.

3.5. Effet des perturbations sur la tension Vgrer

Pour ce qui est de la tension de référence Vrer, NOus avons vu que celle-ci peut étre externe
ou interne au microcontrdleur (voir paragraphe 1.3). La figure 4.17présente les courbes
d’immunité DPI pour les deux configurations de mesure correspondant a une tension Vger
externe et interne. Les courbes de susceptibilité présentées correspondent a des critéres allant
de 4 4 128 LSB perdus.
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Premiérement, les résultats obtenus confirment les mesures d’immunité de I’ADC réalisée
avec la méthode RFIP. Deuxiémement, il est intéressant d’observer que quelle que soit la
configuration de Vger, NoOus avons toujours deux phases d’immunité en fonction de la
fréquence (la premiere phase correspond a la zone en gris dans les figures 4.17-(a) et 4.17-(b).
Il semble donc que le comportement de I’ADC vis-a-vis de la perturbation soit identique pour
les deux configurations de la tension Vger. Cependant, si on s’intéresse aux niveaux
d’immunité mesurés, nous pouvons observer globalement que I’ADC en configuration Vger
interne est plus susceptible que dans le cas de la configuration Vger externe.

Dans la suite de cette section, nous allons étudier 1’effet des perturbations sur la tension Vger
dans les deux configurations de mesure. La variation de la tension Vger en fonction de la
puissance est mesurée selon le principe montré a la figure 4.18.

Voltmet Alimentation
oltmeétre DC
;I;DC
Ané RF = RF+DC
Générateur Te.de. DUT
RF polarisation

Figure 4.18 : Test de la variation de la tension Vger

La perturbation est injectée a travers 1’entrée « RF » du té de polarisation et atteint la broche
testée par I’entrée « RF+DC ». Sur I’entrée « DC », la tension de référence Vger est fournie
par une alimentation DC (cas ou Vgrer est externe) et a la fois connectée a un voltmetre
numerique qui permet de faire une lecture précise de la tension présente a I’entrée de la
broche Aggr lors de la perturbation. Dans le cas ou la tension Vger est interne, 1’alimentation
DC n’est pas utilisée et le voltmétre est connecté tout seul a ’entrée « DC» du té de
polarisation.

3.5.1. Effet des perturbations dans le cas Vrer externe

La mesure de la variation de la tension Vrer externe en fonction de la puissance absorbee est
effectuée selon le principe déja décrit et les résultats correspondants a des fréquences situées
entre 1 MHz et 700 MHz sont presentés a la figure 4.19. La valeur de la tension Vger de
départ est 2,497 V.
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Figure 4.19 : Influence de la puissance absorbée sur la tension de référence externe

Les résultats montrent que la puissance absorbée par le microcontréleur n’a aucun effet sur la
valeur de la tension de référence externe qui reste quasiment constante pour des puissances
allant jusqu’a 12 dBm et ne subit qu’une variation négligeable pour les puissances
supérieures. L’ ADC est donc dans ce cas perturbé sans que la valeur moyenne de la tension de
référence le soit. Ainsi, la diminution de la valeur moyenne des résultats de conversion ne
peut pas étre expliquée par un effet quelconque des perturbations sur la tension de référence.
Elle est donc probablement due a un phénomene intrinseque du bloc DAC ou du comparateur
qui fait que le résultat de conversion a une étape donnée soit estime a 0 au lieu de 1 (pour
avoir une diminution du résultat décimal formé a la base de 10 bits de conversion). Si le
comparateur est considéré responsable des erreurs de conversion, la diminution du résultat de
conversion avec 1’augmentation de la puissance pourrait étre expliquée par un phénomene de
redressement sur la tension Vpac de telle sorte qu’elle soit supérieure a la tension Vi, a I’étape
de conversion corrompue. En effet, étant donné que les tensions Vi, et Vpac sont connectées
aux entrées non inverseuse et inverseuse du comparateur respectivement, la différence de
tension (Vin - Vpac) donne lieu a un bit égal a 0 dans le cas ou Vpac> Vin.

3.5.2. Effet des perturbations dans le cas Vrer interne

Nous présentons dans ce qui suit une étude de la variation de la tension Vrer généree par une
structure bandgap embarquée dans ce méme microcontrdleur en fonction de la puissance de
perturbation. Une mesure semblable a la mesure realisee pour le cas Vger externe a été
effectuée apres avoir reprogrammé le microcontroleur. La figure 4.20 montre les résultats
obtenus pour les mémes fréquences.
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Figure 4.20 : Influence de la puissance absorbée sur la tension de référence interne

Nous pouvons observer que, contrairement au cas Vgrer externe, la perturbation de I’ADC
selon cette configuration affecte la valeur de la tension de référence utilisée pour le calcul du
résultat de conversion. Les résultats montrent aussi que la perturbation de Vgrer Suit quasiment
la méme allure pour les différentes fréquences allant de 1 MHz a 700 MHz. Toutefois,
I’apparition de I’effet de la perturbation dépend de la fréquence. En effet, plus la fréquence
augmente plus la puissance nécessaire pour modifier la tension de référence est grande. A titre
d’exemple, I’effet de la perturbation a 1 MHz est visible a partir de -5 dBm alors qu’il ne I’est
pour 700 MHz qu’a partir de 12 dBm.

Il est intéressant d’observer des variations différentes de Vrer en fonction de la puissance de
perturbation. En augmentant la puissance, la valeur moyenne de Vger augmente dans un
premier temps pour atteindre un maximum de 3 V environ puis diminue pour atteindre des
valeurs inférieures a la valeur de Vger sans perturbation.

Etant donné ces résultats, nous pouvons supposer, dans le cas d’une configuration Vger
interne, que les variations de la valeur moyenne des résultats de conversion de I’ADC sont
dues a une modification de la valeur moyenne de la tension Vgee.

Afin de vérifier cette hypothése, nous cherchons a comparer pour trois fréquences, la variation
du nombre des LSB perdus en fonction de la puissance du signal d’interférence, dans le cas ou
les LSB perdus sont extraits a partir de la mesure DPI présentée a la figure 4.17-(b) et dans le
cas ou ils sont déterminés par calcul (voir équation (4.1) ; Vi, = 1,276 V) en utilisant les
valeurs de Vrer perturbées récupérées sur la figure 4.21.

La figure 4.21 illustre les résultats correspondants aux différentes comparaisons a 1, 100
et 700 MHz.
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Les résultats obtenus permettent de confirmer partiellement 1’hypothése déja avancée. En
effet, a 1 MHz, la variation de la tension de référence n’a aucun effet sur les erreurs de calcul
du resultat de conversion. La figure 4.21-(a) montre que I’ADC est perturbé pour des critéres
de susceptibilité allant jusqu’a 128 LSB perdus avant que la puissance n’ait un effet sur la
tension Vger (nombre théorique de LSB perdus quasi nul). Ainsi, le mécanisme de
perturbation de I’ADC en faibles fréquences, est principalement di a la présence d’un signal
alternatif sur la tension Vi, comme présenté au paragraphe 3.4 ainsi qu’a la présence de
composantes alternatives sur les tensions Vpac et Vg comme conclu du travail de J-B Gros
(voir figure 4.4).

Néanmoins, a 100 MHz et 700 MHz, les résultats présentés sur les figures 4.21-(b,c) montre
que la variation de la valeur moyenne de la tension Vger est la principale cause de la
perturbation de I’ADC au moins jusqu’a des criteres de susceptibilité allant & 64 LSB perdus.

2. Modélisation de ’immunité du convertisseur analogique-numeérique

Apres avoir caractérisé et analysé I’immunité du convertisseur analogique-numérique par des
mesures DPI et RFIP, nous allons présenter dans cette partie la méthodologie de modélisation
de I'immunité de ce composant en se basant sur I’architecture du modele ICIM-CI. La
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modélisation de I’'immunité des systemes et des modules électroniques en général et des
circuits intégrés en particulier est en effet parmi les objectifs principaux du projet SEISME
dans lequel s’inscrit ce travail. Les différentes approches de modélisation a partir des résultats
de mesure obtenus sont discutées. D’autre part, 1’utilit¢ de la technique RFIP pour
I’amélioration de I’extraction du modéle d’immunité des composants électroniques est aussi
démontrée.

4.1. Présentation du modele ICIM-CI

Le modele ICIM-CT est la composante du modéle ICIM servant a modéliser I’immunité des
circuits intégrés dans le cas ou les perturbations sont de nature conduite. L’idée consiste a
définir une méthodologie générique permettant de créer un modéle comportemental
d’immunité d’un circuit intégré en prenant en compte les aspects de fonctionnalit¢ de ce
dernier et non pas uniquement son activité interne. La structure de ce modéle a été déja décrite
dans le deuxiéme chapitre du présent manuscrit. Ce modele est donc constitué de deux blocs
principaux : le bloc PDN et le bloc IB. Le bloc PDN représente le réseau d’impédance ainsi
que les chemins de couplage que les interférences électromagnétiques empruntent a I’intérieur
de la puce. Quant au bloc IB, il sert & modéliser la réponse du circuit intégré a la perturbation
subie. Nous rappelons le schéma-bloc du modéle ICIM-CI dans la figure 4.22.

PDN IB
Perturbations Perturbations Sortie
RF | résiduelles comportementale
—_ é%* > > I1 >
Eléments Eléments
passifs actifs

Figure 4.22 : Structure du modele ICIM-CI

4.2. Méthodologie de construction du modele ICIM-CI de ’ADC

Le modele ICIM-CI du convertisseur analogique-numérique peut étre construit selon
différentes approches en se basant sur les résultats de mesure DPI ou RFIP. En gardant la
méme structure constituée des deux blocs PDN et IB, ces derniers peuvent étre construits de
facons différentes.

4.2.1. Bloc PDN

En ce qui concerne le bloc PDN, son extraction est possible en connaissant le paramétre de
réflexion S;; de la broche testée. La connaissance du parameétre S;; est équivalente a la
connaissance du PDN et vice versa, du fait que I’impédance d’entrée et le paramétre Si1; sont
liés.

Dans le cas de notre étude, nous considérons 1’entrée du circuit sur la broche Argr OU est

injectée la perturbation. Une mesure au VNA du parametre de réflexion de cette broche
permet la détermination de I’impédance d’entrée de I’ADC. De plus, a partir de cette mesure
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au VNA, un PDN sous forme de schéma électrique peut étre determiné. La méthode classique
consiste a faire un « fitting » manuel a partir d’un modele électrique que 1’on modifie afin de
s’approcher au maximum des caractéristiques de la mesure. Une autre méthode consiste a
suivre un processus automatique proposé par des outils dédiés. Ces différentes approches
seront davantage détaillées dans la suite de cette partie.

L’inconvénient de ces approches est qu’une mesure complémentaire aux mesures d’immunité
doit étre effectuée afin d’extraire le PDN. De ce fait, pour batir le modéle ICIM-CI basé sur
des mesures DPI, nous devons obligatoirement passer par des mesures au VNA afin de
déterminer le PDN. Toutefois, la technique RFIP permet de s’affranchir de cette limitation du
fait que 'impédance d’entrée de la broche testée figure parmi les parametres d’immunité
fournis a I’issue d’'une mesure d’immunité. Ainsi, les données de I’impédance RFIP peuvent
étre utilisées pour déduire le PDN sans avoir besoin de faire des mesures additionnelles. Leur
utilisation a aussi 1’avantage de produire un PDN extrait dans les mémes conditions que la
mesure d’immunité (PDN de défaillance) contrairement au cas du PDN extrait par mesure au
VNA ou la puissance injectée a la broche mesurée est fixe. Dans le cas de la mesure RFIP de
I’immunité de I’ADC, nous avons déja montré quun PDN unique représentant le PDN de
défaillance peut étre extrait quelle que soit la puissance de perturbation (voir figure 4.9-(c)).

4.2.2.Bloc IB

Le bloc IB, pour sa part, peut étre construit selon différentes maniéres. La premiére facon
consiste a remplir ce bloc par des tableaux tridimensionnels représentant chacun les
parameétres d’immunité correspondant a n fréquences de mesure pour p critéeres de
susceptibilité différents. Le bloc IB est ainsi constitué d’un seul tableau lorsqu’il s’agit de
mesure DPI (tableau des données de la puissance) et de quatre tableaux distincts dans le cas
d’une mesure RFIP (tableaux de tension, courant, puissance et impédance). Concernant le
bloc de détection qui sert pour le test du critere de susceptibilité, nous avons choisi de le
placer en dehors du bloc IB (voir paragraphe 3.3.3 du deuxieme chapitre). Les figures 4.23
et 4.24 montrent les structures du modele ICIM-CI dérivé des mesures DPI et RFIP,
respectivement, et ce dans le cas d’un bloc IB sous forme de tableaux.
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Figure 4.24 : Modéle ICIM-CI dérivé de la mesure RFIP

D’autre part, nous pouvons construire le bloc IB différemment en se basant sur les résultats de
la mesure d’immunité. Dans ce cas, un bloc IB comportemental est envisagé en développant
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des fonctions analytiques traduisant les résultats de mesure. Pour cela, les tableaux
tridimensionnels sont interprétés différemment afin de générer des équations reliant le nombre
de LSB perdus et la puissance absorbée par le DUT, et ce en fonction de la fréquence. La
figure 4.25 illustre le principe de construction du modeéle ICIM-Cl avec un bloc IB
comportemental dans le cas de la mesure DPI. Le méme principe peut étre répété avec les
différents paramétres d’immunité RFIP pour en extraire le modéle ICIM-CI comportemental.

______________________________________________________

5 1B |
i PDN LSB perdus E
| fif,.f :
Pin E é L Paps N | Popi (f)
- : 8 O / : =
i r PDPI E
i | - >|
Critere de et -} ----------------------------
susceptibilité :T-‘-‘-;I‘;;:‘-d‘;‘-:‘.:
- [ détection_|

Figure 4.25 : Modele ICIM-CI comportemental dérivé de la mesure DPI

L’avantage de cette approche est qu’elle permet d’obtenir des résultats simulés pour des
critéres de susceptibilité intermédiaires aux critéres déja couverts par les mesures. En d’autres
termes, cette approche sert a prédire, par extrapolation, 1’état d’immunité de I’ADC pour des
critéres différents de ceux retenus pendant la mesure, ce qui donne a I’utilisateur une
flexibilité au niveau du choix du critére de susceptibilite.

4.2.3. Fonctionnement du modele

Aprés avoir décrit les différentes approches de construction des blocs PDN et 1B, nous allons
présenter la méthodologie d’extraction des courbes d’immunité a partir du modele 1ICIM-CI.
En effet, la puissance injectée (Pinj) représente 1’entrée du modele similairement a la mesure
d’immunité ou I’injection d’une puissance de perturbation est le point de départ pour
I’obtention des courbes de susceptibilité. De ce fait, afin d’extraire les courbes de
susceptibilité qui représentent les sorties du modele, la puissance injectée est incrémentée et la
puissance absorbée du modele (Pas) est calculée pour chaque incrément et comparée a la
valeur qui lui correspond dans le tableau du bloc IB pour une fréquence et un critére donnés.
Sachant que la puissance absorbée du modéle est calculée a partir du PDN et de la puissance
injectée, cette derniére est incrémentée jusqu’a ce qu’on obtienne le plus petit écart entre les
valeurs de la puissance absorbée du modele et celle de la mesure. Cette opération est ensuite
répétée pour toutes les fréquences afin d’obtenir les différentes puissances injectées causant la
défaillance du composant pour le critere choisi et tracer ainsi la courbe de susceptibilité
correspondante. Dans le cas du modéle ICIM-CI dérivé de la mesure RFIP, 'utilisateur du
modele possede le choix de produire les courbes de susceptibilité selon le paramétre qui lui
convient en suivant le méme principe déja décrit pour la puissance absorbée.
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L’extraction des courbes de susceptibilité nécessite alors la connaissance des paramétres du
modele (Paps dans le cas de la mesure DPI et Pays, Vans €t laps dans le cas de la mesure RFIP).
Le calcul de ces parameétres est détaillé dans le paragraphe suivant.

4.3. Calcul des parameétres du modele ICIM-CI

Le bloc PDN fournit en sortie les parametres traduisant les perturbations résiduelles absorbées
par la fonction sensible du circuit intégré. Les parametres Paps, Vaps €t laps représentent alors la
puissance, la tension et le courant absorbés par la puce. La détermination des expressions
analytiques de ces parametres en fonction des entrées du bloc IB (puissance injectée et PDN)
est ainsi inévitable pour 1’extraction des courbes de susceptibilité par modélisation. Dans la
suite de cette section, nous élaborons la démonstration des expressions de ces parametres en
fonction de la puissance injectée et du parametre de réflexion Si;.

Soient a; et b; les ondes incidente et réfléchie au niveau de la broche testée telles que
représentées a la figure 4.26.

a
%1 Iabs Ager
> PDN
<
bl TVabs

Figure 4.26 : Grandeurs d’entrée et de sortie du PDN

La tension et le courant a I’entrée du bloc PDN sont liés a ces deux grandeurs par les relations
suivantes [85] :

Vabs = /Zg (@ +b1) ; laws = 7= (21- bu) (4.3)
Z, étant I’impédance caractéristique.

Les puissances injectée et réfléchie peuvent étre aussi liées aux ondes par les relations
suivantes :

Pij = SJaal? ; Prer = fbuf? (4.4)
D’autre part, la puissance absorbée est donnée par :
Pass = > Re (Vabs X Labs) = Piny — Prer (4.5)
V as étant la valeur complexe de la tension Vaps .
En utilisant I’équation (4.5) :

Pass =312l 1) = ZJauf? (1-221) = Jlaaf? (1~ 1SuP)

lagl?
La puissance absorbée est donc dérivée comme suit :

Pabs =I:)inj (1 - |511|2) (46)
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En réalité, seule la formule de la puissance restituée par le PDN est couramment rencontrée
dans la littérature. Toutefois, afin de developper le modele ICIM-CI basé sur la technique
RFIP, les différentes formules des parametres d’immunité et notamment celles du courant
et de la tension doivent étre déterminées en fonction des entrées.

Sachant que :
Pabs = I:)inj —Pret = |:>inj = Pabst Pret
= I:)inj = Pabs"&lbll2

Or, I’onde réfléchie b; peut étre exprimée en fonction de Vs et laps par :

Vv _Zgl
bl = abs abs

2./z,
= Pinj - Pabs+ |Vabs;§(; Igbs]
Ce qui implique: | Vabs— Zo Laps | = 2V2 x \/Zo(pin]_ “Poo) (4.7)

D’autre part, I’'impédance d’entrée de la broche testée est donnée par :

_ Vabs _ 1+S511
Zin= Iaps ZOX1—S
abs 11

La tension et le courant absorbés sont alors déduits a 1’aide des équations (4.8) et (4.9):

1+511
Vabs =Z01ab5 X (4.8)
lbe _Vabs % 1-S11 (4_9)

En remplagant 1’équation (4.9) dans 1’équation (4.7), la formule de la tension absorbée est
donc obtenue:

\/ZZO(Pinj_Pabs)
IV b | = S
> l 1 +1S}11 l
De méme, en remplacant I’¢quation (4.8) dans I’équation (4.7), la formule du courant absorbé

est aussi déduite :

(4.10)

\/2(Pinj_Pabs) (4-11)
[abs| = oS,
. _ Voohosl o
La tension et le courant absorbés sont ensuite déterminés en fonction de la puissance injectée
et du coefficient de réflexion en remplacant la puissance absorbée par son expression donnée

par I’équation (4.6) :
[Vabs| = \/2ZoPin; X |1+ Sy4] (4.12)

2Pin; 413
[labs| = ’ Zoj X |1 —814] (4.13)
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Les valeurs exprimées par les deux équations précédentes sont les modules des valeurs
efficaces de la tension et du courant de perturbation, respectivement.

En conclusion, les différents paramétres sont déterminés par le modéle ICIM-CI en utilisant
les quatre formules suivantes :

Pabs= Pinj (1 - [S11]?)

[Vabs| = \/2ZoPinj X |1+ S14]

ZP .
[abs| = ﬁ X |1 —5814]
v,
|Zout| = | 22|
abs

Il est intéressant de constater que les amplitudes de Vaps €t las dépendent seulement des
parametres Pi,; et S;i. Ces équations peuvent alors étre utilisees aussi bien pour la
modélisation RFIP que DPI.

4.4. Extraction du bloc PDN

4.4.1. Mesure d’impédance

Comme déja expliqué dans le paragraphe 3.2, le bloc PDN du modele ICIM-CI peut étre
construit de différentes maniéres. La méthode la plus simple consiste a utiliser les données de
I’'impédance RFIP pour former le PDN et récupérer les parametres de réflexion nécessaires au
calcul des parameétres Paps, Vans €t laps. Le calcul du paramétre Si; a partir de I’'impédance
RFIP est donné par 1’équation (4.14) :

_ Zrpip — Zy (4.14)

S . =
Y Zeee + Zo

4.4.2. Schéma électrique simplifié du PDN

Afin de déterminer un PDN pouvant étre interprété physiquement pour comprendre la nature
des chemins de couplage, un modéle électrique simplifié a base de quelques eléments RLC est
proposé. Ensuite, une approximation des valeurs de ces éléments est effectuée avec le logiciel
ADS en temps réel afin de voir I’effet des modifications sur les courbes correspondantes. La
figure 4.27 montre le schéma électrique du modéle du PDN ainsi qu’une comparaison du
module et de la phase de I’'impédance.
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Figure 4.27 : (a) Schéma électrique du PDN simplifié (b,c) Module et phase de ['impédance

Les résultats obtenus pour ce modele sont satisfaisants jusqu’a une fréquence d’environ
500 MHz. Au-dela de cette fréquence, il faut complexifier davantage le modele en rajoutant
d’autres composants afin de pouvoir reproduire la variation de I’impédance en hautes
fréguences et notamment la variation de la phase.

4.4.3. Schéma électrique complexe du PDN

L’autre possibilit¢ consiste a faire une extraction automatisée du PDN a I’aide d’outils
spécifiques que I’on trouve généralement associés aux logiciels de simulation RF. A titre
d’exemple, 1’outil « Broadband SPICE Model Generator » [86] du logiciel ADS permet de
générer, a partir d’un fichier de mesure au VNA du paramétre de réflexion de la broche testée,
un modele électrique du PDN simulable avec n’importe quel simulateur de type SPICE. La
géneration du modele électrique du PDN est effectuée selon des algorithmes mathématiques
ayant la possibilit¢ d’imposer le caractere passif du modele généré. L’avantage de cette
méthode est qu’elle restitue des modéles ayant des caractéristiques qui corrélent parfaitement
avec les caractéristiques de la mesure. De plus, la prise en compte des éléments non linéaires
du PDN est possible via la génération de blocs polynomiaux. La figure 4.28 montre une
comparaison entre I’amplitude et la phase du parameétre S11 pour la mesure et le modéle.
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Figure 4.28 : Comparaison du parameétre de réflexion (a) Amplitude (b) Phase

Néanmoins, ces modeles générés automatiquement ont quelques inconvénients. D’une part, la
complexité du modele augmente avec I’augmentation des variations a reproduire au niveau
des données de la mesure (résonances et antirésonances). De ce fait, le modéle peut contenir
un grand nombre d’éléments dans le cas ou I'impédance d’entrée de la broche testée fait
apparaitre plusieurs variations de son module ou de sa phase. D’autre part, si la passivité du
modele genéré est imposee, ce dernier peut contenir des éléments non physiques tels que des
éléments R, L ou C de valeur négative. La présence de tels éléments ne permet pas de faire
une interprétation correcte de la nature des chemins de couplage empruntés par les
perturbations a I’intérieur de la puce. La figure 4.29 illustre le modéle du PDN généré pour le

fichier de mesure de la broche Argr.

Figure 4.29 : Schéma électrique du PDN complexe
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4.4.4. Comparaison entre les différentes approches

En conclusion, afin d’évaluer la qualit¢é du PDN extrait a partir des mesures RFIP, une
comparaison entre les trois approches est établie dans la figure 4.30.
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Figure 4.30 : Comparaison entre les impédances des différents PDN (a) Module (b) Phase

Les résultats montrent que la technique RFIP permet de restituer des résultats satisfaisants
quant a I’extraction du bloc PDN du mode¢le ICIM-CI, ce qui permet de valider ’avantage de
I’utilisation de cette technique pour la modélisation de I’immunité des circuits intégrés.

4.5. Résultats de la modélisation:

Apres avoir discuté les différentes approches de construction du modele ICIM-CI en général
et du bloc PDN en particulier, nous présentons dans cette section les résultats correspondants
a la modélisation de la susceptibilit¢ de ’ADC. Ces résultats sont basés a la fois sur les
mesures RFIP et DPI dans le cas d’une configuration de mesure avec une tension de référence
externe.

4.5.1. Résultats dérivés de la mesure DPI

i. Modéle ICIM-CI a base de tableaux

Comme déja expliqué, afin d’extraire la courbe de susceptibilité a partir du modéle ICIM-CI,
la puissance injectée est incrémentée et la puissance absorbée du modele est calculée
et comparée a celle de la mesure dans le but de trouver la meilleure valeur, ¢’est-a-dire celle
présentant le plus petit écart avec la mesure. L’incrément de la puissance injectée Pip
correspond au plus petit incrément que nous pouvons introduire en mesure. La valeur de
I’incrément est donc égale a 0,01 dBm ce qui permet de restituer la valeur de la puissance
injectée la plus précise pour un PDN donné. La figure 4.31 montre les resultats de
I’approximation de la puissance absorbée a la fois pour le PDN simplifié et le PDN complexe.
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Figure 4.31 : Approximation de la puissance absorbée (a) PDN simplifié (b) PDN complexe

Les résultats obtenus montrent que la nature du PDN a une influence sur la précision du
fitting réalisé. En effet, avec le PDN complexe, nous sommes parvenus a trouver des valeurs
de la puissance absorbée ayant un écart maximal de 0,5 dBm pour toutes les fréquences de
mesure. Toutefois, le PDN simplifi¢ ne permet pas d’avoir des résultats aussi précis que le
PDN complexe mais les résultats sont tout de méme satisfaisants jusqu’a une fréquence de
500 MHz, limite a partir de laquelle la corrélation du PDN extrait avec la mesure diminue
(voir paragraphe précédent). Ainsi, pour chaque valeur de Pas calculée, la valeur
correspondante de la puissance injectée Piy est sauvegardée pour tracer les courbes de
susceptibilité de I’ADC. La courbe 4.32montre une comparaison entre les puissances injectées
du modeéle pour les deux types de PDN et celles de la mesure pour un critére de 4 LSB perdus.
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Figure 4.32 : Estimation de la puissance injectée par modélisation

Une bonne corrélation avec la mesure peut étre observée quant aux résultats de modélisation
obtenus ce qui permet de valider le modele ICIM-CI dérivé des mesures DPI. Ainsi, la
modélisation permet de prédire la puissance injectée nécessaire a la mise en défaut du
convertisseur analogique-numérique pour un critere de susceptibilité donné.

Par ailleurs, la précision du PDN utilisé dans le modele est déterminante pour la précision des
courbes de susceptibilité extraites. Nous pouvons ainsi remarquer que la courbe du modéle
dans le cas du PDN simplifié¢ s’éloigne considérablement de la courbe de mesure au-dela de
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500 MHz. D’autre part, la précision du fitting des puissances absorbées est aussi un parametre
influent. En effet, méme avec un PDN trés précis tel que le PDN complexe, I’écart de fitting
maximal de 0,5 dBm réalis¢ pour ce PDN résulte en un écart d’environ 2 dBm entre 50 MHz
et 100 MHz au niveau de la courbe de puissance injectée correspondante.

L’utilisation du PDN complexe, du fait de sa précision par rapport aux résultats de mesure au
VNA de la broche Aggr, est aussi utile & la détermination de la tension, du courant et de
I’impédance d’entrée du circuit testé au moment de sa défaillance. Ceci est possible grace aux
différentes équations développées dans le paragraphe 3.3 permettant de calculer ces
parameétres en fonction du parametre de réflexion et de la puissance injectée. Dans le cas du
PDN complexe, la puissance injectée du modele peut étre assimilée a la puissance injectée en
mesure a I’entrée immédiate de la broche testée. D’autre part, avec la prise en compte du
constat déja validé par les mesures RFIP et disant que I'impédance d’entrée de la broche
testée ne varie pas en fonction du niveau de perturbation introduit, le PDN complexe extrait a
partir de la mesure au VNA a une puissance donnée correspond bien au PDN de la
défaillance. Dans ce cas précis, la modélisation permet de restituer les paramétres d’immunité
de ’ADC Ipp; et Vpp (courant et tension présents a I’entrée du composant au moment de la
défaillance) en se basant sur les mesures DPI qui ne retournent a la base que la courbe de
susceptibilité en puissance. La figure 4.33 illustre les courbes de susceptibilité extraites parle
modele ICIM-CI pour un critére de susceptibilité de 4 LSB perdus.
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Figure 4.33 : Courbes de susceptibilité (a) Tension (b) Courant (c¢) Module de I'impédance
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Les résultats de modélisation obtenus donnent une idée sur la variation du courant et de la
tension de perturbation en fonction de la fréquence, ce qui permet d’approfondir ’analyse de
I’immunité du circuit testé.

ii. Modéle ICIM-CI comportemental

Dans ce paragraphe, nous allons montrer la méthodologie de construction d’un modele ICIM-
CI comportemental.

En effet, I’idée consiste a reformuler les tableaux de mesure afin de représenter les résultats
de mesure sous une autre forme. La figure 4.34 illustre le nombre de LSB perdus en fonction
des puissances DPI mesurées aux différentes fréquences entre 1 MHz et 900 MHz. Les
critéres de susceptibilité considérés sont 8, 16, 32, 64 et 128 LSB perdus.

Afin d’harmoniser la nature des échelles utilisées pour cette représentation, 1’axe des
ordonnées est tracé en échelle logarithmique et la puissance DPI est tracée en dBm sur 1’axe
des abscisses. De ce fait, nous pouvons d’emblée remarquer que les différentes courbes
peuvent étre modélisées par des droites affines dans une premiere approximation. Chacune de
ces droites s’écrit donc sous la forme :

LSB perdus = a(fo) xPpp; + b(fo) (4.15)

Avec a(fy) et b(fo)les coefficients de la droite pour une fréquence f, donnée.
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Figure 4.34 : Nombre de LSB perdus en fonction de la puissance DPI

Afin de construire le modele ICIM-CI comportemental, une série d’approximations des
courbes de mesure est réalisée pour toutes les fréquences en se basant sur une régression
linéaire. Les différents coefficients ‘a’ et ‘b’ sont donc déterminés. Ensuite, pour pouvoir
calculer le nombre de LSB perdus par le modéle en utilisant 1’équation (4.15), nous devons
déterminer des fonctions mathématiques permettant de restituer les valeurs des coefficients ‘a’
et ‘b’ pour une fréquence donnée. Ainsi, une seconde approximation a été effectuée en
utilisant des fonctions polynomiales s’écrivant sous les formes suivantes:
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Du fait de la difficulté de trouver une seule fonction mathématique traduisant la variation des
coefficients ‘a’ et ‘b’ en fonction de la fréquence, plusieurs fonctions ont été déterminées pour
deux plages différentes de fréquences (la premiere plage entre 1 MHz et 20 MHz et la
deuxiéme entre 30 MHz et 900 MHz). La figure 4.35 montre une comparaison entre les
courbes obtenues par approximation polyndmiale et les courbes de variation des coefficients

‘a’ et ‘b’ issus de la premicre approximation des courbes de la figure 4.35.
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Figure 4.35 : Approximation des coefficients (a) Coefficient ‘a’ (b) Coefficient ‘b’

Une fois les fonctions ‘a(f)’ et ‘b(f)’ déterminées, les courbes de susceptibilité en puissance
peuvent étre extraites a partir du modele ICIM-CI. Pour chaque fréquence de mesure, la
puissance injectée du modele est incrémentée avec un pas de 0,01 dBm et la puissance
absorbée Py est calculée a I’aide du PDN. Ensuite, le nombre de LSB perdus calculé par le
modele en utilisant I’équation (4.15) est approximé au critére de susceptibilit¢ défini par
I’utilisateur jusqu’a ce qu’on obtienne le plus petit écart entre ces deux valeurs. Ainsi, les
valeurs des puissances absorbées et injectées sont relevées. La figure 4.36 illustre une
comparaison entre les courbes de susceptibilité de mesure et celles du modeéle pour un critere

de 16 LSB.
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Figure 4.36 : Courbes de susceptibilité (a) Puissance absorbee (b) Puissance injectee
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Les courbes obtenues montrent une bonne corrélation entre les résultats de mesure et ceux du
modele, ce qui permet de valider 1’approche du mod¢le ICIM-CI comportemental. Comme
déja explique, cette approche permet de produire des courbes de susceptibilité correspondant a
n’importe quel critére et non pas uniquement aux critéres définis lors de la mesure puisque les
fonctions extraites sont continues et couvrent tous les critéres possibles entre 8 et 128 LSB
perdus.

Bien que nous ayons montré une application de cette méthodologie en se basant sur les
mesures de la puissance DPI, il est aussi possible de ’appliquer avec les différents parametres
d’immunité RFIP afin d’extraire les courbes de susceptibilité correspondantes.

4.5.2. Résultats dérivés de la mesure RFIP

Les courbes de susceptibilité peuvent étre extraites a partir des résultats de la mesure RFIP en
suivant le méme principe déja expliqué et basé sur I’approximation de la puissance absorbée.
L’avantage de ’utilisation de la technique RFIP pour la modélisation de I’immunité d’un
circuit intégré quelconque selon le modéle ICIM-CI est la possibilité de déterminer le bloc
PDN a partir des résultats RFIP de mesure d’impédance (voir I’équation (4.14)).

La figure 4.37-(a) présente la comparaison des courbes Prrip en fonction de la fréquence pour
la mesure et le modele. La figure 4.37-(b) présente la comparaison des courbes Pip
(correspondant a la puissance injectée au moment de la défaillance) en fonction de la
fréquence. Les courbes d’immunité présentées correspondent a un critere d’immunité de 16
LSB.
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Figure 4.37 : (a) Approximation de Paps (b) Comparaison des puissances injectées

L’approximation de la puissance absorbée en se basant le PDN extrait de la mesure RFIP est
satisfaisante en présentant un écart maximal de 2,3 dBm entre la mesure et le modele. De
plus, la courbe de la puissance injectée estimée par le modéle présente des écarts comparables
au cas de la puissance absorbée. Ainsi, la bonne corrélation entre les courbes du modeéle et de
mesure en puissance injectée permet de valider le modele ICIM-CI extrait des résultats RFIP.
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Ensuite, les autres courbes de susceptibilité sont extraites en se basant sur les équations déja
établies. Les différents résultats correspondant a la comparaison entre la mesure et le modéle
ICIM-CI sont reportés a la figure 4.38.
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Figure 4.38 : Comparaison entre mesure et modéle (a) Tension (b) Courant (c) Impédance

Comme prévu, le modele restitue la méme courbe d’impédance que celle de la mesure RFIP
(voir courbe 4.38-(c)). En ce qui concerne la tension et le courant, les valeurs de ces
parameétres sont calculées avec les parameétres S;; estimés a partir de 1’impédance RFIP
mesurée ainsi que les valeurs de la puissance injectée du modeéle. De ce fait, les incertitudes
des parametres Si; et Piy utilisés pour la determination de la tension et du courant par le
modele, résultent en quelques écarts des courbes correspondantes par rapport aux courbes de
la mesure RFIP. Les écarts observés dépendent de la fréquence. D une maniére générale, nous
pouvons noter que ces écarts sont d’autant plus importants que la valeur du paramétre de
perturbation augmente (au-dessus de 1 V pour la tension et de 30 mA pour le courant).

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré 1’utilisation des techniques DPI et RFIP pour la
caractérisation et la modélisation de I’immunité d’un circuit complexe tel qu'un convertisseur
analogique-numérique embarqué dans un microcontréleur.
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Nous avons aussi relevé I’apport de 1’utilisation de la technique RFIP pour la modélisation. Le
premier avantage de I’extraction du modé¢le d’immunité via la technique RFIP est la
détermination de I'impédance d’entrée du composant sous test sans avoir a réaliser de
mesures complémentaires au VNA. Le deuxieme avantage concerne la détermination de
I’impédance d’entrée du composant au moment de la défaillance et donc dépendamment de la
puissance de perturbation. Ce dernier avantage permet en plus de déterminer un PDN unique
ou un PDN dépendant du critére d’immunité selon la nature du circuit testé.
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Conclusion générale

Le contexte actuel de I’¢électronique impose la prise en compte des contraintes CEM lors de la
conception des circuits intégrés. Ainsi, le recours a la modélisation de la compatibilité
électromagnétique devient une étape incontournable dans le cycle de conception des circuits
intégrés. La modélisation de la CEM des circuits intégrés concerne les aspects d’émissivité
et de susceptibilité de ces derniers. Des techniques de mesure convenable sont donc
nécessaires afin de produire les résultats requis pour I’extraction des modeles.

L’augmentation des probléemes CEM pose particulierement des soucis au niveau de
I’immunité. Le travail présenté dans ce manuscrit apporte une contribution a la caractérisation
et la modélisation de la susceptibilité conduite des circuits intégrés. Dans ce travail de these,
nous avons d’une part développé la technique de mesure RFIP dédiée a la caractérisation de la
susceptibilit¢ des circuits intégrés et d’autre part montré la méthodologie d’extraction du
macromod¢le d’immunité du circuit testé selon la proposition de norme ICIM-CI. L’étude
présentée a été appliquée a un convertisseur analogique-numérique intégré dans un circuit
microcontroleur.

L’évolution proposée de la technique RFIP a été montrée en présentant le principe de mesure
et en le validant par la suite en simulation. L’étude d’un prototype de sonde nous a permis de
dégager les points importants a améliorer en termes de précision de calcul et de puissance
injectée sur la bande des fréquences de fonctionnement, et finalement de concevoir une sonde
RFIP conforme au cahier des charges demandé. Le banc de mesure RFIP a été ensuite
caractérisé en prenant en compte tous les éléments intervenant dans la mesure. Finalement,
nous avons validé le principe de la technique RFIP par mesure sur des composants connus.
Cette validation permet d’envisager I'utilisation de cette technique pour I’étude de I’immunité
de circuits intégrés complexes.

La technique RFIP a ensuite été utilisée pour 1’analyse, la caractérisation et la modélisation de
I’immunité conduite d’un convertisseur analogique-numeérique embarqué dans un
microcontréleur.

D’une part, ’analyse de I'immunité a permis de distinguer deux zones différentes de
susceptibilité selon la fréquence et la puissance de la perturbation. Nous avons donc dégagé
les phénomeénes observés quant aux résultats de conversion obtenus suite a la perturbation du
convertisseur. Afin d’apporter des explications a ces phénoménes, des hypothéses ont été
avancées concernant la dispersion des résultats de mesure ainsi que la variation de leur
moyenne. Selon la configuration de mesure retenue, ces hypotheses ont été discutées a la
lumiere de résultats de mesure des paramétres ayant été identifiés comme responsables du
mécanisme d’erreur du convertisseur.
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D’autre part, la technique RFIP a permis la caractérisation de I’immunité du convertisseur. En
plus de la puissance absorbeée, la technique permet de restituer le courant et la tension présents
a I’entrée du composant au moment de sa défaillance. La valeur de ’impédance d’entrée de la
broche testée a pu étre déterminée ce qui permet de détecter une dépendance éventuelle de
I’impédance par rapport au niveau de perturbation introduit.

Ensuite, la méthodologie d’extraction du modele d’immunité de ’ADC selon I’architecture
ICIM-CI a été expliquée. Nous avons détaillé les différentes approches de construction des
blocs PDN et IB ainsi que le fonctionnement du modele en vue de la détermination des
différentes courbes de susceptibilité. Les résultats de modéelisation obtenus a partir des
mesures DPI et RFIP ont été aussi confrontés a des résultats de mesure ce qui a permis de
valider les macromodéles d’immunité extraits. Nous avons aussi montré 1’apport de
I’utilisation de la technique RFIP pour la modélisation. En effet, le premier avantage de
I’extraction du modé¢le d’immunité via la technique RFIP est la détermination de 1I’impédance
d’entrée du composant testé sans avoir a réaliser de mesures complémentaires au VNA. Le
deuxiéme avantage concerne la détermination de I’'impédance d’entrée du composant au
moment de la défaillance et donc dépendamment de la puissance de perturbation. Ce dernier
avantage permet en plus de déterminer, selon la nature du circuit étudié, un PDN unique ou un
PDN tributaire du critére de susceptibilite.

La technique RFIP possede beaucoup d’avantages en vue d’améliorer la compréhension de
I’immunité des circuits intégrés ainsi qu’extraire des macromodeles d’immunité pouvant étre
intégrés dans le flot de conception de ces derniers. La mise en ceuvre du banc de mesure RFIP
étant basé sur la sonde de mesure, le codt de cette derniere ne dépasse pas quelques dizaines
d’euros ce qui permet d’alléger le cott total d’un banc de mesure d’immunité. Toutefois, cette
technique a quelques limitations en termes d’impédances maximales mesurées et de puissance
injectée de perturbation. Les voies futures d’amélioration de cette technique porteront
notamment sur la conception d’une sonde de mesure RFIP assurant la mesure d’immunité
pour des fréquences supérieures a 1 GHz et des puissances de perturbation au-dela de
30 dBm. Pour ce faire, un travail de conception doit étre réalisé sur 1’architecture des blocs
amplificateurs de la sonde en utilisant des transistors RF de puissance.
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ANNEXES



ANNEXE 1 - REALISATION DU LAYOUT DE LA SONDE RFIP

Le logiciel de simulation ADS est doté d’un outil permettant la réalisation des schémas des
circuits imprimeés ainsi que le routage associé. Cet outil a été choisi du fait de sa flexibilité au
niveau du dimensionnement des composants du PCB (réalisation d’empreintes personnalisées
des composants).

Le substrat utilis¢ pour la sonde RFIP est un substrat FR4 d’épaisseur 0.8 mm. Le choix d’une
épaisseur du diélectrique plus petite que 1’épaisseur classique des substrats FR4 qui est égale a
1.5 mm permet de réduire les pertes dans le diélectrique (facteur de perte 40 fois plus petit
dans le cas du FR4 0.8 mm en comparaison au substrat FR4 1.5 mm) [A1-1]. La réduction des
pertes de puissance dans le substrat est une propriété souhaitée pour la sonde RFIP du fait que
nous avons intérét a minimiser au maximum son impact sur la transmission du signal
perturbateur depuis la source jusqu’au circuit sous test.

La figure A1.1 montre une photo du layout de la sonde RFIP.

Reésistance ZP_>

Masque de soudure Transistor BF 998 | ‘ Gt

\ @, Cap acité d’entrée
'_ Y o . P del’amplificateur
E :

BT S S BTl ) e——

Figure Al.1: Layout de la sonde RFIP

Les connecteurs SMA étant tous soudés sur le méme co6té, I’architecture proposée consiste a
placer les deux blocs amplificateurs identiques symétriquement par rapport a la résistance Z,
de telle sorte que leur caractérisation par la mesure au VNA devient plus facile (en enlevant
Z,, chacun des amplificateurs peut étre caractérisé séparément). A 1’entrée des amplificateurs,
nous avons prévu un emplacement pour deux capacités en série afin de pouvoir contréler la
dynamique en puissance pouvant étre injectée a travers la sonde. Dans notre cas, nous n’avons
utilisé qu’une seule capacité de 0,5 pF suivie d’une résistance 0 Q pour assurer la connexion.
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Puisque les lignes de transmission ont un effet sur la précision de calcul des parametres
d’immunité, les entrées des deux amplificateurs sont aussi placées au voisinage immédiat de
la résistance Z,. De plus, les longueurs électriques des lignes micro-ruban de part et d’autre de
Z, ainsi que celles des lignes de sortie des amplificateurs (vers les voies CH; et CH,) sont
toutes égales. D’autre part, vu que I’'impédance des deux ports de mesure du VNA vaut 50 Q,
I’impédance des lignes de transmission a été aussi ajustée a 50Q afin de garantir une
adaptation d’impédance jusqu’aux entrées des amplificateurs. La largeur des lignes micro-
ruban a été déterminée a partir de certains parametres du substrat selon des équations données
[A1l-2]. Toutefois, les coudes sur les lignes de transmission apportent une rupture
d’impédance (lignes menant aux voies CH; et CHy). Pour remédier a ce probleme, les regles
de la conception indiquent que les coudes doivent étre chanfreinés et que la longueur du pan
coupé doit étre égale a 1,6 fois la largeur W de la piste [A1-3].

La figure A1.2 montre une représentation d’une ligne micro-ruban avec plan de masse ainsi
que les équations de calcul de son impédance pour différents cas.

x 2 o 7 1
Ligne micro ru\ban W

Plan de masse

Substrat

]

Pour W/h=1: Pour W/h=1:
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Figure A1.2: Détermination de ['impédance d’une ligne micro-ruban [Al-2]

L’¢étude réalisée dans le chapitre 3 a révélé I’importance du de-embedding pour I’amélioration
du calcul des paramétres d’immunité. De ce fait, un kit de de-embedding spécifique est concu
pour assurer la mesure au VNA des éléments parasites dont I’influence sur les paramétres S
mesurés doit étre annulée. Les éléments du de-embedding présents sur la sonde RFIP sont
reproduits avec les mémes dimensions et caractéristiques dans le kit de de-embedding. Ce
dernier permet d’une part de mesurer les paramétres S du trongon de ligne qui sont
nécessaires au de-embedding des paramétres S des amplificateurs. D’autre part, ce kit permet
d’effectuer les trois mesures nécessaires a la détermination de la valeur exacte de I’impédance
Z, en fonction de la fréquence (mesures open, thru et load).

La figure A1.3 montre les photos de la sonde RFIP et du kit de de-embedding apres la
réalisation des PCB correspondants.
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(@) (b)
Figure A1.3: (a) Sonde RFIP (b) Kit de de-embedding

[A1-1] Substrats pour circuits imprimés[Online] http://www.hb9afo.ch/substrats.htm

[Al-2] T.L. Wu, “Transmission Lines and Components” [Online]
http://ntuemc.tw/upload/file/2011021716275842131.pdf

[A1-3] American Radio Relay League, “UHF/Microwave Experimenter's Manual: Antennas,
Components and Design”.
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ANNEXE 2 - ETUDE DE QUELQUES ASPECTS DU BLOC
AMPLIFICATEUR

% Veérification de la stabilité des amplificateurs

Compte tenu du rdle des amplificateurs dans la chaine de mesure, nous nous assurons tout
d’abord de leur stabilité sur la gamme des fréquences envisagée. En se basant sur les
paramétres S d’un amplificateur, sa stabilité peut étre étudiée a partir du facteur de stabilité K,
dit aussi facteur de Rollett [A2-1]. Ce facteur est donné par :

_ 1—[S111% =[Sz |2 +]A]?
2[S12524]

K

avec A = S11S77 — S$15521

L’amplificateur est inconditionnellement stable quel que soit la charge si K>1 et A<l [A2-
2].La figure A2.1 montre les paramétres K et A calculés a partir des paramétres S mesurés du
bloc amplificateur.
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(@) (b)
Figure A2.1 : (a) Facteur de stabilité K (b) Facteur A

Les résultats obtenus montrent que I’amplificateur est inconditionnellement stable sur toute la
gamme des fréquences de mesure.

s Evaluation du modeéle de simulation de I’amplificateur

Nous avons utilisé les paramétres S mesurés des blocs amplificateurs dans la simulation ADS.
Cependant, nous avions la possibilit¢ d’utiliser en simulation un modéle du bloc
amplificateur. Ce dernier est basé sur un modele fourni par le constructeur du transistor
MOSFET a double grille qui représente 1’élément central de ce bloc. Pour les autres éléments,
des composants passifs idéaux de type RLC constituent le reste du schéma électrique de
I’amplificateur.

Afin d’évaluer les caractéristiques du modéle du transistor, une simulation de type DC a été
effectuée a 1’aide du logiciel ADS. Cette simulation permet d’extraire les caractéristiques de
transfert (Ip = (V1)) ainsi que les caractéristiques de sortie (Ip = g(Vps)) du transistor dans
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le but de les comparer aux caractéristiques de mesure annoncées dans la fiche technique du
composant. Les différents résultats sont représentes dans les figures A2.2 et A2.3.

Vao.g =4 V,S"/V, 2V 20, Vaos=4V
20 7/ . ] 9es W /N <
// Pl 16
" 7iw.d 7
_ a4 T
g s E”
= . /4 = s}
= Y/ :
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— :
° 0 1 i 1 0 1
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(a) (b)
Figure A2.2 : Caractéristiques de transfert (Vps = 8V, T = 25°C) (a) Datasheet (b) Simulation
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Figure A2.3 : Caractéristiques de sortie (Vgo.s = 4V, T = 25°C) (a) Datasheet (b) Simulation

Bien que les caractéristiques de transfert du modele semblent globalement bien reproduire
celles de la fiche technique, ses caractéristiques de sortie ne sont pas tout a fait conformes aux
données de mesure notamment pour les tensions Vgi.s positives ou le courant du drain ne
sature pas comme prévu a partir d’une tension Vps = 4V (voir figure A2.3-(a)).

Ensuite, afin d’évaluer le modele du bloc amplificateur, nous comparons les paramétres S
obtenus en mesure et ceux obtenus par la simulation ADS du modele. La figure A2.4 montre
les résultats de cette comparaison.
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Figure A2.4 : (a,b) Parametres de réflexion (c,d) Paramétres de transmission

Hormis le paramétre de réflexion directe S;; dont les courbes présentent une bonne
corrélation, de fortes différences sont observées pour tous les autres parameétres. Ces écarts
peuvent étre expliqués par deux raisons. D’une part, le modele utilisé du transistor présente un
mangue de précision vis-a-vis du comportement réel du transistor en fonctionnement. D’autre
part, les composants passifs utilisés dans le modele sont idéaux et ne prennent pas en
considération les éléments parasites qui apparaissent avec 1’augmentation de la fréquence.
Ainsi, ce manque de précision ne nous permet pas de retenir le modele de 1I’amplificateur dans
les simulations. Les simulations se sont donc basées sur des blocs de fichiers de paramétres S
mesurés des deux blocs amplificateurs.

[A2-1] J.M. Rollett, “Stability and power gain invariants of linear two-ports”, IRE Transactions on
Circuit Theory, Vol. 9, No. 3, 1962.

[A2-2] E.L. Tan, X. Sun, K.S. Ang, “Unconditional Stability Criteria for Microwave Networks”,
PIERS Proceedings, Beijing, China, 2009.
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Résumeé: De nos jours, la modélisation de la compatibilité électromagnétique est devenue
une étape importante de la conception des circuits intégrés permettant un gain sur les délais
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convertisseur analogique-numérique embarqué dans un microcontroleur. Ensuite, la
méthodologie de construction de macromodéles d'immunité électromagnétique appliqués
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