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Résumé

Les progres des techniques de fabrication des systemes électroniques permettent de
réduire considérablement la taille des composants tout en augmentant les performances
des circuits intégrés d'un point de vue rapidité ainsi que de consommation pour n’en
citer que quelques-unes. Toutefois, cette révolution technologique génere davantage de
problemes de Compatibilité Electro Magnétique (CEM). Pour pallier cela, les ingénieurs
qui congoivent les circuits électroniques réalisent différents tests de simulations et mesures

CEM.

Cependant, ces tests peuvent paraitre insuffisants du fait qu’ils ne tiennent pas compte
des variabilités PVT (Process Voltage Temperature) pouvant induire des variations in-
tolérables des caractéristiques CEM des circuits électroniques produits.

Ces travaux de cette these ont pour but de montrer tout l'intérét de prendre en
considération les variations des parametres électriques, de température et de processus
de fabrication, aussi bien pendant la phase de simulation CEM que pendant la phase de
mesures CEM, et de proposer des solutions facilement implémentables pour les entreprises
de conception de circuits électroniques.

Pour ce faire, ces travaux explorent en particulier I'impact des variations des parametres
caractéristiques des différentes formes d’ondes en sortie d’une cellule de commutation sur
leur spectre fréquentiel. Cette cellule est représentée par un transistor a effet de champ,
principal acteur des problemes CEM.

Mots clés :

Compatibilité Electromagnétique des circuits intégrés, émission conduite, enveloppe
spectrale, source commune, drain commun, round shaping



Abstract

Advances in manufacturing techniques for electronic systems have made it possible
to reduce the sizes of components while increasing the performance of integrated cir-
cuits. However, this technological revolution has generated electromagnetic compatibil-
ity (EMC) issues. To overcome this, engineers carry out various tests of simulations and
EMC measurements.

However, these tests may appear insufficient because it does not consider PVT vari-
abilities that may exist.

The work of this thesis aims to show all the interest of taking into account these electri-
cal parameters variations, both during the EMC simulation phase and EMC measurement
phase, and to propose solutions that are easily implemented for industrial companies.

To do this, these works study the impact of characteristic parameters variations of
the different waveforms at switching cell output on their frequency spectrum. This cell
is represented by a field effect transistor: main actor of EMC problems.

Keywords :

Electromagnetic Compatibility of integrated circuits, conducted emission, spectral
enveloppe, Low-Side, High-Side, round shaping
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Introduction

Apres la seconde guerre mondiale, le nombre de systemes électroniques a considérable-
ment augmenté, notamment grace a ’apparition des transistors, puis des circuits intégrés
(CI). Les progres des techniques de fabrication ont amené a une réduction considérable
des tailles des composants électroniques tout en augmentant leurs performances. Ces
derniers sont devenus alors plus rapides, occupant moins de place, ce qui a inévitablement
augmenté les problemes de compatibilité électromagnétique (CEM).

Aujourd’hui, la prise en compte de la CEM se fait globalement a chaque étape du
processus de conception d'un produit intégrant de 1’électronique, que ce soit lors de la
spécification du cahier des charges, de la conception des circuits électroniques ou encore
lors des validations de fonctionnement. La prise en compte de la CEM qui consiste
en partie a étre capable d’estimer les niveaux CEM des produits réalisés passe aussi
bien par l'utilisation d’outils de simulations qu’expérimentaux. Cependant, malgré ces
efforts lors de la conception, des problemes CEM restent récurrents et sont considérés
comme la troisieme cause de retours des systemes électroniques. Une des causes de
ces problemes persistants est I'existence d’une variabilité des parametres électriques des
circuits électroniques pouvant conduire a une variation des parametres CEM et donc un
risque de non-conformité du produit d’un point de vue CEM. En effet, deux composants
électroniques de méme référence peuvent avoir des parametres électriques suffisamment
proches pour considérer un fonctionnement identique mais présenter des caractéristiques
CEM tres différentes conduisant a la conformité de I'un et pas de l'autre.

A T’heure actuelle, I'impact des variabilités des parametres électriques des composants
électroniques provenant de dispersions paramétriques de nature technologique (process
(P)), de tensions (V) ou de température (T) sur ses caractéristiques CEM n’est pas
étudié et n’est pas pris en compte. Pourtant, cette prise en compte devrait étre une
étape essentielle pour garantir la bonne fonctionnalité et conformité d’un circuit.

Dans ce contexte, notre objectif est de montrer tout l'intérét de prendre en con-
sidération les variations de parametres électriques aussi bien pendant la phase de simula-
tions que de mesures CEM, ainsi que de proposer des solutions permettant de proposer
des améliorations dans le processus de validation CEM pouvant étre mis en place rela-
tivement facilement par les entreprises de conception de circuits électroniques.

Les travaux de cette these qui s’inscrivent dans cette problématique, étudient en
particulier les signaux électriques et les spectres fréquentiels associés en sortie de cellule
de commutation des transistors a effets de champs, appelés transistor MOSFET (Metal



Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) lorsque ces derniers sont soumis a des
variations PVT.

Cette these est le fruit d’'une collaboration entre le laboratoire IMS (institue des
Matériaux et du systeme) de I'Université de Bordeaux et NXP Semiconductors.

Les travaux présentés dans ce mémoire sont divisés en quatre chapitres.

Le premier chapitre est une introduction a la CEM, en particulier dans le monde
de I'automobile. Elle vise principalement 1’étude de la CEM des circuits intégrés. Les
notions importantes comme ’émission et I'immunité y sont abordées. Ce chapitre met
également en avant les différents tests de simulations et de mesures CEM dans le pro-
cessus de qualification d’un équipement automobile. Il met en lumiere le contraste entre
les simulations et mesures fonctionnelles prenant en compte les variations PVT et les
simulations CEM réalisées pour des valeurs de parametres électriques typiques (fixées).

Le second chapitre est consacré a I'impact des variations des parametres caractéris-
tiques des formes d’ondes trapézoidales classiquement générées par des cellules de commu-
tation. L’impact de ces variations est aussi bien analysé sur la représentation temporelle
des signaux électriques que sur leur représentation dans le domaine fréquentiel, et en
particulier sur leurs enveloppes spectrales.

Apres un rapide état de I’art sur la structure du composant MOSFET, élément majeur
des problemes CEM dans les dispositifs que nous considérons, et de son mode de fonc-
tionnement en commutation, les variations de parametres caractéristiques des signaux
commutés et résultant des variations PVT des transistors a effet de champ (MOSFET)
seront présentées.

Un troisieme chapitre sera consacré aux mesures d’émission conduite en sortie de
différents transistors MOSFETSs discrets, dans un circuit de type source commune. Ce
montage se veut extrémement simple de fagon a considérer uniquement le transistor
MOSFET comme source de variabilité lorsque des variations PV'T seront considérées au
niveau circuit.

Apres une étude sur la variabilité des parametres caractéristiques des composants
passifs nécessaires a la mise en ceuvre de la mesure d’émissivité conduite CEM, nous
étudierons I'impact des variations PVT sur les parametres caractéristiques des différents
signaux en sortie du circuit source commune ainsi que sur le niveau d’émission conduite.

Le dernier chapitre sera consacré a 'impact des variations PVT sur la partie com-
mande d'un controleur, pilotant un transistor MOSFET dans un montage drain commun.
Ce controleur permet d’obtenir un profil de courant de charge de grille particulier dans
le but d’établir le meilleur compromis entre les pertes de puissances par commutation et
les émissions électromagnétiques.

Nous verrons par la suite, que la non-prise en compte de ces variations PVT dans
un tel systeme peut amener a une importante élévation du niveau d’émission conduite
simulé et mesuré en sortie d’une cellule de commutation. Nous verrons également, que



malgré de faibles variations des parametres caractéristiques de ces signaux, acceptable du
point de vue constructeur, cela peut engendrer un fort impact sur son enveloppe spectrale
pouvant remettre en cause la bonne qualification d'un produit.

La derniere partie de ce manuscrit est consacrée a la conclusion et aux perspectives
permettant d’ouvrir de nouvelles questions quant a I’amélioration du processus de vali-
dation CEM des circuits électroniques.



Chapitre 1:
CEM des circuits intégrés pour
I’industrie automobile



Ce chapitre met en exergue les grands principes de la compatibilité électromagnétique
et 'impact qu’a eu I’évolution technologique sur la prise en compte des problemes d’interfé-
rences électromagnétiques dans un secteur comme ’automobile.

1.1 Evolution des systemes électroniques pour
I’automobile

Dans l'industrie automobile, la part des systemes électroniques a augmenté de fagon
considérable au cours des dernieres décennies en vue de garantir une utilisation, un niveau
de confort et une protection toujours optimale pour les conducteurs.

Ainsi, les voitures deviennent de moins en moins polluantes et la tendance des ac-
cidents est a la baisse chaque année. Les systéemes d’assistance au conducteur avancés
(ADAS) permettent de tendre vers des véhicules de plus en plus autonomes changeant
progressivement notre facon de nous déplacer. Les technologies associées a cette con-
duite automatisée ont pour objectif de permettre aux différents véhicules de détecter,
penser et agir en conséquence sur des situations routieres en temps réel (voir figure 1.1).
Dans toutes les voitures récentes, des radars et des capteurs sont ainsi placés a différents
endroits du véhicule et une interface homme-machine (IHM) avancée est utilisée pour
prendre en charge les commandes vocales, les gestes, la réalité augmentée et la person-
nalisation avancée [1].

De plus, plusieurs interfaces sans fil peuvent connecter la voiture au monde extérieur et
prendre en charge différentes fonctions pour la conduite du véhicule et la communication
entre véhicules. C’est ce que permet la technologie V2X en connectant plusieurs véhicules
entre eux et leur environnement, rendant ainsi la conduite plus stre et plus efficace en
prévenant le conducteur des dangers de la route. En plus d’améliorer la sécurité, la
technologie V2X contribue a optimiser les flux de trafic, a réduire les embouteillages et a
réduire I'impact des transports sur ’environnement [2][3].

Figure 1.1: ADAS et haute automatisation de la conduite, a : Prise en compte de
I’environnement, b : amélioration du confort et de la sécurité, ¢ : connectivité des
véhicules

Ce développement grandissant du nombre de systemes électroniques embarqués dans
les véhicules et plus largement dans notre environnement quotidien a pu exister grace a
une évolution de la technologie des semi-conducteurs permettant d’assembler plusieurs



applications sur une seule puce, que I’'on nomme circuit intégré (CI), optimisant ainsi les
performances des circuits électroniques. Le marché des Cls n’a donc cessé d’augmenter
durant les dernieres années comme 'atteste la figure 1.2 pour le secteur automobile.
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Figure 1.2: Marché des Cls dans le secteur automobile de 2014 & 2018 [4]

Le marché mondial de ce type de composants a été évalué a 32.3 milliards de dollars
en 2018 et devrait atteindre 43.6 milliards de dollars d’ici 2021 [4].

NXP Semiconductors, entreprise qui a participé a ce travail de these, fait partie des
principaux fabricants de circuits intégrés pour lequel les applications des produits réalisés
concernent majoritairement le secteur automobile.

Si le nombre de circuits électroniques n’a cessé d’augmenter, cela a également con-
tribué a 'augmentation des problemes liés aux interférences électromagnétiques (IEM).
En effet, aujourd’hui, les nouveaux véhicules sont composés d’environ 5000 éléments
semi-conducteurs, 150 capteurs, auxquels se rajoutent pres de 3.5 km de cables et de
fils d’interconnexions [5] posant de nouvelles contraintes quant a la cohabitation électro-
magnétique entre les différents modules. Il n’est d’ailleurs pas si rare que des incidents liés
a des interférences électromagnétiques aient lieu remettant en cause la sécurité des pas-
sagers et créant des enjeux économiques importants pour toutes les industries spécialisées
dans le domaine automobile.

Dans les années 80 par exemple, de nombreuses plaintes de conducteurs ont eu lieu en
Allemagne concernant la défaillance du systeme d’assistance au freinage (systeme anti-
blocage ABS) de leur véhicule lorsque ce dernier se trouvait sur une section d’autoroute.
Les ingénieurs ont rapidement compris qu’il s’agissait d’une interférence avec une trans-
mission radio, I’antenne de cette derniere étant située au bord de ’autoroute. La solution
a consisté a construire un mur le long de cette portion d’autoroute afin de réduire le sig-
nal parasite [5]. Plus récemment de grands constructeurs automobiles tels que Toyota,
Honda, Chrysler ont rappelé plus de 2 millions de voitures suite au déploiement accidentel
d’airbag sans qu’il y ait eu le moindre choc. L’origine de cet incident était le bruit généré
par un composant de 'unité de controle de 'airbag [5].



Ces exemples montrent a quel point assurer une bonne cohabitation entre un équipe-
ment électronique et son environnement est devenu un parametre essentiel a prendre en
compte. C’est le role de la compatibilité électromagnétique (CEM).

1.2 Généralité CEM

Le domaine de la compatibilité électromagnétique a pour but que toutes les différentes
fonctions électroniques fonctionnent sans étre perturbées par des interférences électro-
magnétiques et sans générer elles-mémes des niveaux d’interférence électromagnétique
trop élevés pouvant provoquer le dysfonctionnement d’autres appareils électroniques en-
vironnant.

1.2.1 Emission/immunité

Deux notions fondamentales constituent la CEM :

— La notion d’émissivité, dont le but est d’éviter d’induire des dysfonctionnements
au niveau des appareils voisins. Le systeme étudié représente alors une source de
perturbation.

— La notion de susceptibilité, dont le but est que le systeme étudié ne soit pas per-
turbable par son environnement électromagnétique. Elle définit la sensibilité d'un
appareil face a une perturbation électromagnétique. Elle est souvent associée a la
notion d’'immunité qui définit la capacité d’un appareil a supporter une perturba-
tion. Dans ce dernier cas, le systeme étudié représente une victime.

Pour garantir une bonne CEM, il est donc indispensable de diminuer 1’émissivité
des appareils électroniques et d’augmenter leur immunité. Le niveau de perturbation
électromagnétique acceptable peut étre alors défini par un seuil mettant en jeu trois
éléments qui sont :

- La source : Elle représente la source générant l'interférence électromagnétique. Elle
est a l'origine du probleme.

- Le couplage : C’est le chemin par lequel I'interférence passe de la source a la victime.

- La victime : Elle représente le circuit perturbé par 'interférence.

La figure 1.3 illustre la définition de ces trois éléments.

Source Couplage Victime

Figure 1.3: Les trois éléments nécessaires a la propagation d'une perturbation electro-
magnetique



Dans le but de réduire au maximum les problemes issus de la CEM, on définit un
niveau dit “de compatibilité” qui représente le niveau maximum acceptable de pertur-
bation électromagnétique pouvant étre atteint. Des marges de sécurité vis-a-vis des
niveaux d’émission et d’immunité sont alors prises en compte comme le décrit la fig-
ure 1.4, représentant respectivement le niveau maximal attendu émis par un appareil et
le niveau maximal attendu pour faire face a une perturbation [6].
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Figure 1.4: Définition des niveaux de perturbations et des marges de sécurités [6]

Afin de limiter les risques de problemes CEM, il est préférable d’éloigner le niveau
d’émission et d’'immunité de part et d’autre du niveau de compatibilité, ce qui, de ce fait,
augmente les marges de sécurité.

En effet, une mauvaise prise en compte des problemes d’immunité et d’émissivité a
tous les niveaux peut avoir des conséquences dramatiques, avec par exemple dans un
secteur comme 'automobile des déclenchements non voulus d’airbags comme mentionné
en introduction.

La figure 1.5 illustre les problemes d’émissivité et d’immunité rencontrés par les cir-
cuits intégrés présents au sein d'un systeme complet. Une perturbation électromagnétique
sur le systeme peut se propager jusqu’aux circuits intégrés en passant par les équipements
et les circuits par l'intermédiaire de divers chemins de couplages. Cela représente un
probleme d’immunité. A I'inverse, une perturbation issue des circuits intégrés et remon-
tant jusqu’au systeme par ces méme voies d’acces représente un probleme d’émissivité.

Composant Circuit Equipement Systéme
Emission

Immunité

Figure 1.5: Propagation des problemes d’émission et d’'immunité dans un véhicule



Afin de prédire et limiter du mieux possible ces problemes issus de la CEM, des
simulations sont effectuées en amont. Des mesures sont également réalisées pour quantifier
les différents niveaux CEM et les comparer aux spécifications. Dans les sections suivantes,
nous nous focaliserons sur les étapes de conception d'un circuit pour comprendre ou les
études CEM sont une nécessité dans le cycle de conception d’un circuit afin qu’il soit
compatible avec les normes CEM en vigueur.

1.2.2 Mode de transmission de la perturbation
électromagnétique

Toute perturbation électromagnétique se propage a travers un ou plusieurs chemins
de couplage pouvant étre caractérisés suivant deux types de modes : conduit et rayonné.

— Le mode conduit caractérise une perturbation se propageant par l'intermédiaire
de tout élément physique pouvant conduire cette perturbation. Dans les circuits
intégrés, ce type de couplage est le plus fréquent car il existe un nombre tres im-
portant d’éléments pouvant favoriser la propagation de la perturbation, comme les
pistes de circuits imprimés, les lignes d’alimentation, les cables, les interconnexions
entre équipements. . .

— Le mode rayonné caractérise une perturbation se propageant sous forme d’un ray-
onnement électromagnétique, et donc d’'un champ électrique et/ou magnétique.

La figure 1.6 illustre ces deux modes de propagation de la perturbation sur un exem-
ple. Sur cet exemple, on envisage une interférence électromagnétique qui se propage
sous forme d’un rayonnement électromagnétique. Ce rayonnement est capté par une des
antennes de réception d’une automobile. Une fois captée par l'antenne, l'interférence
électromagnétique peut se propager via le cable reliant I’antenne a un équipement au-
tomobile, ici un TCU (Telematic Control Unit). Cet élément permet de contrdler le
suivi du véhicule grace a des capteurs mesurant sa position dans son environnement.
Si l'interférence électromagnétique est d’amplitude suffisamment importante, elle peut
perturber le TCU provoquant ainsi un dysfonctionnement du véhicule.

Interférence électromagnétique

Figure 1.6: Exemple de mode conduit/rayonné



Notons que le couplage rayonné peut s’effectuer en champ proche ou en champ lointain.
La différence entre ces 2 notions dépend de la distance, notée d, qui sépare la source de la
victime et de la longueur d’onde considérée (fréquence utilisée), notée A. Dans le cas ou d
est largement inférieure a ﬁ, on dit que I'on est en champ proche, il y a prédominance
d’une onde (électrique ou magnétique) par rapport a une autre. Le champ sera considéré
électrique si I'impédance de l'onde est supérieure a celle du vide. Dans le cas contraire

elle sera considérée magnétique. Dans le cas ou d est largement supérieure a ( les

A

9
champs électrique et magnétique sont couplés de maniere orthogonale [7]. )

Le couplage champ proche est problématique notamment lorsque différents éléments
sensibles sont proches les uns des autres. Reprenons 'exemple précédent. Lorsque
I'interférence électromagnétique se propage sur un cable du véhicule. Si un deuxieme
cable est proche de ce dernier alors l'interférence peut, par couplage champ proche que
I’on peut aussi appeler diaphonie, passer d’un cable a I’autre et se propager vers les autres
équipements électroniques du véhicule.

1.3 La CEM des circuits intégrés

1.3.1 Les conséquences CEM d’une industrie électronique
grandissante

La prise de conscience des problemes d’interférence électromagnétique est apparue
dans les années 30 avec le début des communications radios. Afin d’éviter au maximum
I’apparition de tels phénomenes, le Comité International Spécial des Perturbations Ra-
dioélectriques (CISPR) a été créé. Des normes ont alors été mises en place. Le CISPR
met a jour des techniques de mesures des perturbations et impose des limites quant au
niveau d’émission [8].

Mais c’est avec ’apparition des tous premiers transistors dans les années 50, suivis
des circuits intégrés dans les années 60 puis des microprocesseurs dans les années 70 que
les problemes d’interférences sont devenus significatifs en électronique.

A cette époque le docteur Robert Dennard démontra tous les bénéfices qu’apporterait
la miniaturisation des transistors MOSFET dans notre société. Il est a l'origine d’une
théorie regles de “réduction d’échelle” prouvant que la réduction des dimensions d’un
transistor pouvait ne pas avoir d’influence sur ses caractéristiques électriques, ce qui
par conséquent, permettrait d’augmenter considérablement les performances des circuits
intégrés tout en réduisant les cotts de fabrication [9]. Un an plus tard la loi de Moore fit
sa toute premiere apparition. Cette derniere prédisait que le nombre de transistors sur
une puce d’un circuit intégré doublerait tous les 18 mois. Aujourd’hui plus d’un milliard
de transistors sont intégrés sur un méme processeur, comparé a quelques dizaines de
milliers dans les années 70. La figure 1.7 illustre cette loi de 1970 & 2015 [10].
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Figure 1.7: Exemple de mode conduit/rayonné

En 2017 sont apparus de nouveaux microprocesseurs composés de 10 milliards de
transistors avec une finesse de gravure de l'ordre de 7 nm. Actuellement en cours de
fabrication, les puces du fabricant taiwanais TSMC (Taiwan Semiconductor Manufacuring
Company) devraient comporter des transistors en technologie 5 nm [11].

Cette prolifération du nombre de transistors sur une méme puce, suivie d’une forte
densité d’intégration des circuits intégrés, a augmenté les problemes relatifs a la compat-
ibilité électromagnétique. Par exemple, la réduction de I’épaisseur des couches d’oxyde
utilisées dans les composants a conduit a une augmentation de la densité du champ
électrique, pouvant alors provoquer plus facilement le claquage de l'oxyde, ce qui a
nécessité une réduction des tensions d’alimentations [12] causant automatiquement une
forte diminution des marges d’émission et d’immunité des circuits électroniques.

La miniaturisation des transistors a également conduit a une réduction des capacités
parasites ce qui, par conséquent, a favorisé la rapidité de commutation des transistors
et donc 'augmentation des fréquences d’utilisation des circuits intégrés [13]. Cette aug-
mentation de fréquence a, en contrepartie, augmenté le niveau d’émission de certains
appareils.

1.3.2 Immunité des circuits intégrés

L’immunité des circuits intégrés représente la capacité des circuits a faire face aux
perturbations électromagnétiques. On considere classiquement deux configurations d’im-
munité : interne et externe. La figure 1.8 permet d’illustrer ces notions a travers le cas
particulier d'un SIP, pour “system in package” en anglais, constitué de deux puces dans
un meme boitier.
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Figure 1.8: Exemple de mode conduit/rayonné

Nous nous intéressons dans cet exemple aux problemes d’immunité conduite sur le
circuit 2 considéré comme la victime.

L’immunité conduite externe est relative a l'impact d’une perturbation issue de la
carte électronique (source) se propageant par I'intermédiaire de diverses interconnexions
(pistes, bille de soudure) jusqu’a atteindre la victime. Dans le cas d'un faible niveau
d’immunité, les performances du circuit 2 seront dégradées.

L’immunité conduite interne est quant a elle relative a l'influence du circuit 1 (con-
sidéré comme source de perturbation) sur le circuit 2 (victime), sachant que les deux
circuits intégrés sont regroupés dans un méme boitier. Une perturbation issue du circuit
1 se propage a travers les fils d’interconnexion jusqu’au circuit 2 qui, de facon identique
au cas précédent, peut voir ses performances se dégrader.

1.3.3 Emissivité des circuits intégrés

Les problemes d’émission électromagnétique (EM) proviennent des signaux électriques
qui se propagent au sein des circuits électroniques. Les principales sources d’émissions
EM sont liées aux commutations des circuits numériques, et donc des transistors, dans les
unités de controles ou les controleurs [14]. Les commutations des transistors induisent des
appels de courants transitoires, comme décrit figure 1.9 [14], qui peuvent se propager par
I'intermédiaire d’interconnexions et donc d’inductances parasites constituant les chemins
de couplages.
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Figure 1.9: Exemple de pics de courant dans un circuit intégré [14]

Une tension parasite proportionnelle a la dérivée du courant apparait alors aux bornes
de ces inductances et pourra a son tour étre transmise a travers les cables d'un systeme
ou re-rayonnée. L’amplitude de la tension v(t) parasite est proportionnelle a la dérivée
du courant parasite i(t) comme le décrit ’équation 1.1.

o(t) = L'fli(t) (1.1)

L représente I'inductance parasite.

La tension parasite générée peut avoir une amplitude élevée mais peut aussi présenter
un spectre fréquentiel tres riche, dont 'occupation spectrale peut couvrir des fréquences
allant de quelques kHz a plusieurs GHz [15]. La figure 1.10 montre une forme d’onde
typique de tension parasite et son spectre associé.
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Figure 1.10: Allure d’une tension parasite et son spectre associé [15]
La réduction du niveau de ce type de spectre est un immense défi et une étape cruciale

pour la qualification d’un produit de I'industrie semiconducteur en général et de I'industrie
automobile en particulier.
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1.4 Mise en place de la CEM et des normes qui lui
sont propres dans ’industrie du semi-conducteur

Les différentes étapes conduisant a la production d'un circuit nécessitent de nom-
breuses expertises différentes [16]. La figure 1.11 montre les différentes étapes de réalisation
d’un produit au sein d’une entreprise de conception de circuits électroniques (cycle en V)
telle que NXP. C’est ce qu’on appelle le flot de conception “design flow en anglais”.

Spécification du systéme ,
électronique Production
Conception de l'architecture /
\ Validations des tests par mesures

Conception des blocs électroniques
(Design)

\ Tests des puces

Placement des composants (layout) /

Fabrication

Figure 1.11: Processus de réalisation d’un circuit

Le cahier des charges est la premiere étape de fabrication d’un produit. Il doit définir
les fonctions souhaitées ainsi que les différents parametres électriques souhaités comme
les tensions, courants, la puissance nécessaire, la fréquence d’utilisation ... Il permet de
définir dans un premier temps toutes les spécifications du systeme étudié comme la durée
nécessaire pour réaliser le produit et les ressources nécessaires.

De ce cahier des charges, découle I’étude de I'architecture du circuit. Cette étape va
permettre de clarifier la complexité de conception de certaines fonctions souhaitées, le
type de boitier, le placement des broches des Cls, ainsi qu’une estimation de la taille de
silicium suffisante pour respecter le cahier des charges.

Enfin, un schéma électrique est établi définissant et rassemblant tous les blocs électro-
niques a concevoir.

Ces différents blocs sont mis en place par ’équipe de conception en charge de créer des
fonctions intégrées conformément aux spécifications souhaitées. Durant cette phase, des
simulations fonctionnelles comprenant des modeles CEM sont nécessaires pour valider le
bon fonctionnement du circuit dans son environnement. Ces simulations permettent de
mettre en évidence les différentes allures temporelles des principaux signaux. Lorsque les
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simulations CEM, qui elles, mettent en évidence les niveaux d’émission et d’immunité
dans le domaine fréquentiel, sont effectuées et conformes au niveau attendu, I’équipe
layout ” génere le placement (routage) des composants élémentaires qui seront intégrés
sur la puce. Dans cette phase, les blocs électroniques sont traduits en série de masques

et de couches nécessaires a la fabrication.

Une fois I’étape de fabrication terminée, on réalise une série de tests sur un nombre
élevé de circuits intégrés produits, provenant de lots identiques et/ou différents. Les
résultats de ces tests sont ensuite comparés aux limites définies initialement dans les
spécifications du systeme électronique. Cette étape permet de garantir la bonne fonc-
tionnalité de la puce en prenant notamment en considération des variabilités de type
PVT (Process Voltage Temperature).

Enfin, des dernieres mesures, concernant les parties fonctionnelles et la CEM sont
effectuées sur une carte test dédiée a la production. Les résultats finaux de ces mesures
doivent absolument étre dans le respect des normes imposées. Toutes les mesures hors
spécifications sont susceptibles d’amener a une reconception du circuit intégré, augmen-
tant alors le temps de développement du produit et générant une forte perte d’argent.
C’est pourquoi il est primordial que les simulations effectuées durant le flot de conception
soient les plus réalistes et précises possibles.

1.4.1 Vers des simulations fonctionnelles toujours plus proches
de la réalité

Les conceptions de circuits électroniques sont devenues de plus en plus complexes. Le
nombre de fonctions au sein d’'une méme puce ne cesse de s’accroitre. L’utilisation de
simulateurs de circuits électroniques est devenue indispensable a la bonne conception de
ces derniers. SPICE (Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis), programme
de simulation prévu a cet effet, permet la simulation au niveau composant en intégrant
les lois fondamentales de Kirchhoff. Cependant, la diminution des tailles des composants
élémentaires et la prolifération de ces derniers au sein d’'un méme circuit ont complexifié
leurs comportements et donc leurs modélisations.

Les variations de température, de tension, de procédé de fabrication, de vieillisse-
ment sont devenues plus influentes, capable de modifier les parametres caractéristiques
des signaux électriques. Les modeles proposés alors par les simulateurs de circuits ont
commencé a connaitre de véritables limites quant a leur convergence. Les concepteurs se
sont ainsi vus dans 'obligation de créer leurs propres modeles compatibles avec des sim-
ulateurs électriques de type SPICE dans le but de prédire au plus juste, le comportement
du systeme électronique [17][18].

Les simulations PVT sont devenues alors des outils indispensables, permettant de
valider le bon comportement du circuit lorsque celui-ci est soumis a des variations PVT.
Les résultats obtenus se doivent de respecter les spécifications fournies par le cahier des
charges. Dans le cas contraire le schéma doit étre modifié.

15



Notons également que les variations des parametres caractéristiques des signaux im-
pactent les caractéristiques CEM des composants, et les négliger, peut avoir une incidence
sur la précision des résultats de simulation [19][20].

1.4.2 Prise en compte des variations PVT dans les modeles de
simulations fonctionnels

Pour prendre en compte les variations PVT, on utilise des modeles concus a partir
des expériences réalisées dans des laboratoires. Ces modeles integrent différentes sources
de variations pouvant étre classées en 2 catégories : les variations dites systématiques et
les variations dites aléatoires.

Variations systématiques

Dans un semi-conducteur, des variations dites systématiques concernent des vari-
ations déterministes et répétables. Elles sont principalement causées par les procédés
de photolithographies dépendant de la qualité du masque utilisé [21]. Ces limitations
photo lithographiques peuvent étre modélisées [22]. Elles dépendent principalement de
leurs positionnements respectifs sur le wafer. Ces variations induisent des variations de
parametres électriques qui peuvent étre prises en compte par un simulateur électrique
type SPICE. Pour cela, ces variations de parametres électriques sont d’abord mesurées
pour étre ensuite modélisées. Il en découle 2 cas extremes : le minimum et le maxi-
mum, nommeés aussi meilleur cas et pire cas. Afin de couvrir toutes les variations de car-
actéristiques possibles des différents signaux électriques d’un circuit, on réalise la méthode
des limites “corner en anglais” qui consiste a croiser tous ces cas extrémes entre eux. No-
tons également que les modeles tiennent aussi compte des variations de température et
de tension.

Variations aléatoires

Ces variations sont le résultat de phénomenes stochastiques dus aux limitations atom-
iques. Elles sont devenues prépondérantes lorsque la taille des transistors est devenue
inférieure a 90 nm, ce qui est aujourd’hui majoritairement le cas. Pour exemple, la pro-
fondeur de diffusion, la concentration de dopants, I’épaisseur d’oxyde sont des parametres
pouvant varier facilement en fonction des conditions non uniformes lors du dépot et de
la diffusion des impuretés entrainant une fluctuation de I’épaisseur d’oxyde de grille [23].
Les dimensions des transistors (W/L), la capacité d’oxyde C,,, la mobilité des électrons
sont ainsi les premiers parametres a en subir les conséquences, impactant majoritaire-
ment les tensions de seuils des transistors. Ces variations sont plus grandes lorsque ces
composants ne sont pas fabriqués au sein d’'un méme lot.

Comme il est bien difficile de prédire ces variations, on recourt a des descriptions statis-
tiques. Ces variations aléatoires sont ainsi modélisées suivant une distribution gaussienne
comme décrit par la figure 1.12.
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Figure 1.12: Distribution normale caractérisé par la moyenne p et ’écart type o

Une telle distribution est caractérisée par deux parametres : la moyenne et 'écart
type .

Dans le cas de simulations électriques, on fait en sorte que la valeur moyenne d’un
parametre électrique corresponde a la valeur cible, c¢’est-a-dire la valeur souhaitée. Le
niveau de qualité est alors régi par 1'écart type.

Afin de garantir la qualité du produit, les concepteurs appliquent une méthode dite
six sigmas, c¢’est-a-dire que pour un méme intervalle de tolérance dans les spécifications,
on souhaite un niveau de qualité de + 6 fois 1’écart type.

Plus ce niveau, dépendant de sigma, sera élevé et plus on limitera la dispersion du
processus et donc le nombre de pieces défectueuses [24] comme l'illustre la figure 1.13.

Sigma
(Measure of Quality)

\/ 0 *
Sfects Per Million
Opportunities)

NXP Six Sigma process:
Cpz2

Cpk=z 167

= Failure level < 0.3 ppm

Figure 1.13: Mesure de la qualité d’un produit par la méthode six sigmas
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Méthode six sigma

L’appellation 6 sigma provient de la société Motorola, qui suite a de nombreux
problemes de qualité décida de développer en 1980 cette méthode. Cette méthode est
répandue dans le monde entier, utilisée par les plus grandes entreprises internationales.
Le bénéfice accumulé par 'utilisation de ce principe en fait une méthode incontournable.
Entre les années 1986 et 2001, Motorola a réalisé plus de 10 milliards d’économie grace a
ce principe [24].

La qualité du procédé est calculée a partir des indices Cp et Cpk correspondant
respectivement a la capabilité du procédé c’est-a-dire une information de performance
d’un processus par rapport aux 2 limites définies par les spécifications (T'min et T'max)
pour Cp et a la capabilité minimale du processus correspondant a un éventuel décentrage
de la valeur cible noté Ve, comme décrit par la figure 1.14, concernant Cpk.

Cp<1 Kl Cpk<l
_— | _ /\
Tmin Vec=p Tmax Tmin V¢ Tmax

Cp>2 K Cpk>1.5

/ \ /\
/
Tmin Vc=p  Tmax Tmin Ve  Tmax

Figure 1.14: Qualité du procédé en fonction des indices Cp et Cpk [24]

Ces 2 parametres sont calculés suivants les équations suivantes :

(T'max — Tmin)

Cp= e (1.2)
Cpk — (1-— k).(Trgix — Tmin) (13)

Avec
e Ve=o) (1.4)

(T'mazx — Tmin)/2

La méthode 6 sigma garantit un C'p minimum équivalent a 2 et un Cpk minimum
équivalent a 1.5. Le nombre de défaut maximum est alors calculé a partir de ces deux
parametres et représente 0.3 ppm.

La méthode 6 sigma permet ainsi d’avoir un pourcentage de pieces défaillantes, c’est-
a-dire un nombre de pieces défectueuses en sortie de production, inférieur a 0.3 sur 1

million.

18



1.4.3 Variations PVT dans les modeéles de simulations

Si la diminution de la taille des transistors a permis de réduire considérablement la
consommation d’énergie des circuits ainsi que la baisse des cotits de ces composants, cela
a malheureusement aussi contribué a rendre les circuits électroniques plus sensibles aux
différentes variations PVT.

Les variations de procédé de fabrication sont dues aux petites fluctuations lors de
la conception (diffusion des dopants dans le silicium, procédés de photolithographies. . . )
tandis que les variations de tension (continue ou transitoire) peuvent étre engendrées
par des perturbations externes couplées au CI. Enfin, les variations de température sont
majoritairement causées par la puissance dissipée dans le circuit (dans le cas d’utilisation
de transistor de puissance) ou bien 'environnement dans lequel celui-ci se trouve.

On notera que les variations PVT influent particulierement sur la vitesse de commu-
tation du transistor et les courants de fuites. Ces variations peuvent avoir un impact
uniforme sur I'ensemble du circuit (variations globales) ou impacter chaque partie du
circuit de maniere différente (variations locales) [23].

Notons également que le vieillissement des composants peut étre un parametre de
variabilité supplémentaire susceptible d’affecter les performances du circuit intégré apres
quelques années de fonctionnement [25].

Variation des procédés de fabrication

Les variations de procédé de fabrication des semi-conducteurs (mismach des transis-
tors) peuvent étre caractérisées selon deux natures : globale et locale.

Variation de nature globale:

La variabilité globale est donnée par I’écart d’un parametre dimensionnel autour de sa
valeur nominale. Ces parametres incluent généralement la longueur du canal, sa largeur,
I’épaisseur d’oxyde et la concentration de dopage. La variation de ces parametres induit
une variation des parametres électriques du circuit( courant, tension...). Les circuits
en conception peuvent alors avoir des performances et des caractéristiques de puissances
différentes. Par exemple, la figure 1.15 [23], montre une différence de fréquence de fonc-
tionnement normalisée en fonction du courant de fuite normalisé.
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Figure 1.15: Variation des performances suivant intensité du courant de fuite [23]

On observe sur la figure 1.15 que la fréquence de fonctionnement entre différentes
puces dans un wafer peut varier de 30% lorsque le courant de fuite varie d’un facteur 3.

Les variations globales peuvent étre détectées de puce a puce. Un lot contient en
général 25 wafers, tandis qu'un wafer peut contenir quelques milliers de puces. La vari-
abilité globale étant systématique, cela a pour conséquence que le placement des puces
les unes par rapport aux autres dans un wafer a son importance. En effet, les conditions
de traitement des puces pres du centre du wafer sont généralement mieux controlées que
celles pres du bord (résidu lors de la découpe, copeaux...) [26].

Comme expliqué précédemment, les variations systématiques sont connues et modélisées.
)
On utilise la “ méthode des limites ” précédemment décrite pour simuler leur impact sur
les parametres électriques.

Variation de nature locale:

Les variations de nature locale se produisent exclusivement au sein d’une méme puce.
Le nombre de dopants par transistors étant constamment en baisse du fait de la réduction
de la taille de ces composants, la fluctuation aléatoire de chaque atome a ainsi augmenté
jouant un role majeur sur la variation de la tension de seuil des transistors MOSFETSs
[23]. Cette variation de la tension de seuil, noté Vj;, est I'une des causes principales des
modifications des performances des circuits (retard, transconductance. ..) [27].

Notons que cette variation de la tension de seuil dépend directement des caracté-
ristiques du canal dans le cas du transistor MOSFET et possede un écart type inversement
proportionnel a la racine carrée de la largeur W, multipliée par la longueur L du canal:

1
V, e 1.5
oVin < (1.5)

On estime généralement les variations locales dans un circuit a travers des simulations
de croisement de cas, de type Monte Carlo, incluant également les variations globales.
Pour cela on utilise la répétabilité des expériences pour estimer une loi de probabilité.
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Variation de tension

Comme les tensions d’alimentation des circuits ne cessent de diminuer, ces derniers de-
viennent de plus en plus sensibles a d’éventuelles variations de ces tensions d’alimentation.
L’une des principales raisons de ces variations réside dans le flux de courant a travers
les résistances parasites (IR drop) et le bruit d’alimentation généré par la combinaison
entre les capacités et les inductances parasites. Ces effets ont pour résultat des valeurs
de tensions de références qui peuvent étre faussées (surtensions, sous-tensions) [25], mais
également I'apparition d’effet rebond ou d’oscillations (ringing en anglais) lors des com-
mutations des transistors dont les dépassements d’amplitude (maxima et minima) sont

connus sous les noms respectifs de “overshoot” et “undershoot”, comme l'illustre la figure
1.16.

& T overshoot
Surtension ¥
Effets rebonds
Sous-tension
undershoot
a) b)

Figure 1.16: Exemple a) surtension et sous-tension ; b) overshoot et undershoot

La variation des tensions d’alimentations qu’elles soient fournies par des sources DC
ou bien des régulateurs, peut causer des changements brutaux des performances attendues
des circuits comme la rapidité de commutation par exemple [23].

En effet, on estime par exemple que le délai d’une porte inverseuse est souvent pro-
portionnel a la tension d’alimentation [23] suivant I’équation 1.6.

‘/alim

délai K ———M——
(Vin — Vaim)®

(1.6)

Ou « est un facteur dépendant de la technologie utilisée. Notons que plus la tension

d’alimentation V,;,, sera proche de Vj;,, plus une faible variation AV,;,, modifiera ce
délai.

Variation de température

Un circuit électronique subit des variations de température lors de son fonctionnement.
Cela peut étre du aux conditions météorologiques, mais également a son propre fonction-
nement (dissipation d’énergie). En effet, & mesure que la technologie évolue, la densité de
transistors dans un circuit augmente de fagon considérable. Ceci, a son tour, provoque
I’élévation de la densité de puissance et, par conséquent, de l'effet “auto-échauffant 7. On
notera également que la température dans un circuit peut varier de 30°C en fonction de
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la position spatiale du point de mesure [23] et ce pour une température environnementale
fixe. La figure 1.17 montre la variation de température au sein d'un CI.

Figure 1.17: Exemple de variation de température au sein d'un CI [24]

Cette variation importante est due aux points chauds “ hot spots en anglais 7, c¢’est-
a-dire aux régions du circuit qui présentent une forte activité et par conséquent dissipent
plus de puissance.

Pour des composants semi-conducteurs tels que les MOS, les mobilités des électrons
et des trous sont fortement affectées lors d'un changement de température. Pour des
composants silicium (Si), la mobilité diminue avec la température [23].

Le niveau de Fermi pour un semi-conducteur de type N permet de connaitre la ten-
dance du matériau a devenir plus ou moins conducteur.Lorsque la température augmente
le niveau de Fermi se rapproche de la bande de conduction, ¢’est-a-dire que le matériau est
plus sensible a devenir conducteur. La température facilite donc le passage des électrons
et permet au semi-conducteur de devenir plus facilement conducteur.

La tension de seuil d’un transistor NMOS étant la tension pour laquelle le tran-
sistor passe de son état isolant a celui d’'un conducteur, on comprend aisément que
I’augmentation de la température va permettre une diminution de cette valeur de tension
de seuil.

Notons que le temps d’établissement de commutation d'un transistor (“ turn on delay
” en anglais) augmentera avec la température pour une faible valeur de tension tandis
qu’il diminuera avec ’élévation de la tension. Ce phénomene est appelé dépendance a
la température inverse (ITD). Il est du au fait qu'une température plus élevée réduira la
tension de seuil mais également la mobilité des électrons. Comme le montre la figure 1.18,
le “ turn on delay 7 augmente avec la température pour les valeurs de tension supérieures

a 0,95 V tandis qu’il diminue pour les valeurs de V inférieures 0,95V.
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Figure 1.18: Variation du délai de commutation suivant la température et la tension
d’alimentation appliquée [23]

La performance du circuit n’est pas le seul probleme lié a la température. Par la
réduction de la tension de seuil, 'augmentation de la température conduit également a
plus de puissance dissipée par les transistors pouvant dégrader le circuit en accentuant
de maniere naturelle son vieillissement [25].

Effet du vieillissement :

C’est dans les années 60 que 'on voit apparaitre des études sur le vieillissement
des circuits. A I'époque les conséquences ne sont pas importantes tant la robustesse des
circuits est grande. Mais la diminution de ’épaisseur de I'oxyde des grilles des transistors,
contribuant & augmenter le champ électrique, va bouleverser ce constat [23][25].

Il existe différents mécanismes de dégradation d'un circuit au cours de sa vie en
fonctionnement et leurs apparitions dépendent des conditions environnementales, de
la température, de la densité de courant ou encore des tensions d’alimentation. Les
plus connus sont essentiellement les mécanismes : d’électromigration (EM), de claquage
diélectrique dépendant du temps (plus connu sous le nom de Time Dependent Dielec-
tric breakdown - TDDB), d’injection de porteur chaud (Hot-Carrier Injection - HCI), ou
encore de dégradation par “ negative bias temperature instability 7 (NBTT) [28].

1.4.4 Des simulations CEM toujours a part dans la phase de
conception

Aujourd’hui, les applications industrielles (dans les domaines aéronautique, spatial,
automobile, militaire, etc.) ont de fortes exigences en termes de qualité des systémes
et composants électroniques. Les variabilités PVT des composants sont testées afin de
garantir le bon fonctionnement du circuit. Cependant, les analyses CEM comme nous
allons le voir manquent encore cruellement de précision, et ce, des la phase de simulation.
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En effet, lorsque la conception des schéma électriques est terminée, des simulations
fonctionnelles sont réalisées afin de garantir le bon fonctionnement du circuit tel décrit
dans le cahier des charges. Des simulations PVT sont ensuite réalisées afin de garantir
une déviation minimale des parametres électriques du circuit (méthode six sigma).

Des simulations CEM sont également effectuées. Cependant, il est important de noter
qu’a ’heure actuelle la plupart de ces simulations ne sont faites qu’a partir de valeurs de
parametres fonctionnelles typiques, c’est-a-dire sans la moindre considération des effets
de variabilités, que peut subir le circuit, décrits au paragraphe précédent.

Enfin, lorsque les résultats de simulations sont en accord avec les spécifications du
cahier des charges, le placement des composants (routage) qui seront générés sur la puce
peut étre exécuté.

Les différentes étapes de simulations d’un schéma électrique durant la phase de concep-
tion et la décorrélation entre les simulations PV'T et les simulations CEM sont représentées
figure 1.19.

Conception des schémas

PiX) l

Lower Limit Upgper Limit

Simulations fonctionelles
' A
] Lower Limit Upgper Limit
i "X Simulations
.‘—

Tolerance Interval CEM Simulations de
(tests pour des | <ariations PVT I
valeurs

typiques)

—_—

Tolerance Interval

[ Placements des composants
W (Layout)

Figure 1.19: Schématisation des différentes étapes lors de la conception des schémas et
mise en avant de la problématique de la prise en compte CEM dans le processus

Cette décorrélation entre les variations de parametres électriques et les performances
CEM peut poser des problemes quant aux réels niveaux CEM attendus.

En effet, les variations PVT induisent des modifications sur ’ensemble des parametres
électriques des composants des circuits. Les formes d’ondes des signaux s’en trouvent
donc changées, ainsi que leur enveloppe spectrale. Des études ont montré 'influences de
parametres tels que la température [20] et le vieillissement [19] sur le niveau CEM et la
nécessité de les prendre en compte des la phase de conception.
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1.4.5 ...Et des tests CEM limités

Selon le processus de réalisation d'un circuit (figure 1.11), a l'issue de 1'étape de
fabrication, afin de respecter la qualité des exigences (méthode six sigma), un nombre
important de pieces sont choisies aléatoirement au sein d’'un méme et de différents lots.
Ces pieces sont alors soumises a différents tests électriques. Ces tests permettent de ne
garder que les puces qui peuvent étre utilisées par le client dans son application finale.

Des tests de validation CEM sont alors réalisés. Comme expliqué précédemment, ces
tests sont limités et n’offrent pas une bonne garantie des marges d’émission et d’immunité
puisque les variabilités PVT ne sont pas considérées durant cette phase de validation. La
figure 1.20 illustre la problématique actuelle de la non prise en compte des variations
PVT sur les caractéristiques CEM d’un circuit électronique.

-20 dB/décade

i - -40 dB/décade
Temps de Temps de »
montée descanta Fréquences (Hz)

a) b) c)

Figure 1.20: Variations PVT appliquées sur un circuit a) induisant une modification des
parametres principaux d’un signal b) et de son enveloppe spectrale c)

Il est donc primordial de pouvoir estimer autant en simulations qu’en mesures, le
gabarit spectral des différents signaux ayant subi des variations PVT afin de valider les
bonnes marges d’émission et d’immunité du circuit.

1.5 Revue des différents tests CEM des circuits
intégrés

Les différentes simulations et mesures CEM mises en ceuvre dans I'industrie des circuits
intégrés doivent respecter certains protocoles et méthodes de test. Elles sont régies par des
normes qui fixent les performances CEM des produits en ce qui concerne les interférences
radioélectriques conduites ou rayonnées par des équipements électriques ou électroniques.
Les niveaux d’émission et d’immunité sont donc mesurés suivant différentes méthodes et
standards. Ces standards définissent les configurations et conditions d’essais, les modes
opératoires ainsi que les cartes tests. Les mesures sont effectuées dans des conditions
similaires, comme par exemple une température proche de 23°C, afin d’assurer toute
reproductibilité des résultats.
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1.5.1 Les différentes mesures d’émission selon la norme TEC
61967

Des normes CEM ont été établies dans l'optique de garantir le bon fonctionnement
de toutes les fonctions d’un module électrique et de ce fait protéger les utilisateurs contre
des conséquences néfastes produites par des interférences électromagnétiques.

Une certification CEM est demandée aux industries. En Europe, depuis 1996, ne
peuvent étre commercialisés que les produits conformes a la réglementation instaurée et
portant le symbole CE. Les réglementations peuvent aussi différer suivant certains pays
pour des raisons de mesures (conditions, appareils utilisés).

Cependant pour des secteurs d’activités ou la sécurité des personnes est un enjeu
majeur, des normes spécifiques et drastiques sont imposées, ce qui est le cas de 'aviation,
I’aérospatial, le militaire, 'automobile.

Le tableau 1.1 présente la norme IEC 61967 qui concerne les mesures CEM d’émission
des circuits intégrés pour des fréquences comprises entre 150 kHz et 1 GHz [29].

Référence Norme IEC 61967

IEC 61967-1 | Généralités et Définitions.

IEC 61967-2 | Mesure des émissions rayonnées, méthode de cellule TEM.

IEC 61967-3 | Mesure des émissions rayonnées, méthode de mesure par sonde de
champ proche (spécification technique).

IEC 61967-4 | Mesure des émissions conduites, méthodes 1 £2/150 €.

IEC 61967-5 | Mesure des émissions conduites, méthode de la cage de Faraday sur
banc de travail.

IEC 61967-6 | Mesure des courants RF, méthode de la sonde magnétique.

Table 1.1: Mesures d’émission pour les circuits intégrés selon la norme TEC 61967

La norme IEC 61967 est constituée de 6 parties représentées dans le tableau 1.1.
Une premiere partie (IEC 61967-1) décrit les conditions de mesures, les équipements
nécessaires, la configuration du banc d’essai, les procédures de tests spécifiques aux con-
ditions d’évaluation de ’émission conduite et rayonnée. Les 5 autres parties décrivent les
différents modes de tests d’émission normalisés existants (IEC 61967-2 a 6).

Les différentes mesures d’émission selon la norme IEC 61967

Le standard TEC 61967 présente deux catégories de mesure des émissions rayonnées.
L’utilisation d’une mini-chambre pour mesurer le champ électrique et 'utilisation de
sondes spécifiques pour la mesure d’un champ électrique et/ou magnétique.

M¢éthode de mesure a travers une cellule TEM (IEC 61967-2)

Afin de connaitre précisément le niveau d’émission rayonnée généré par un circuit,
on place ce dernier dans une cellule TEM (transverse électromagnétique). Cette cellule,
entierement fermée est faite d’un blindage dont les parois sont conductrices. Une plaque
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4 Y

métallique que 'on nomme “ septum ” est placée a mis hauteur horizontalement entre

deux plans de masse. A chaque extrémité du septum se trouve un connecteur.

L’un d’entre eux est utilisé de fagon a mesurer le niveau de champ E présent dans la
cellule. On place donc généralement un analyseur de spectre a cet endroit. Sur I'autre

connecteur est alors placée une charge adaptée, généralement 50 €2 comme décrit figure
1.21.

Carte 3 tester

Analyseur
de spectre

Blindage cuverture  Septum

Charge 50 Q

........

Cellule TEM

Niveau d"émission (dBuV)

")
»
"
-
a
n
-

T e
Fréquences (Hz)

Figure 1.21: Configuration de mesure a travers une cellule TEM [30]

La carte de test est routée de fagon a ce que tous les éléments nécessaires au fonction-
nement du circuit se trouvent sur un seul coté de la carte excepté le circuit intégré dont
on veut mesurer I’émission (DUT). Cette carte doit également étre conforme a la norme

SAE J 1752/3 [31]. Celle-ci préconise 'utilisation d'un circuit quatre couches comme
décrit figure 1.22 [31].

Composants associés

Couche 4 : masse/signal Couche 3: signal
« I B
N — AN

Couche 1 : plan de masse Couche 2 : plan Vpp

Composant sous test

Figure 1.22: Circuit quatre couches pour la mesure TEM [31]

Il arrive fréquemment que 'on rajoute un plan de masse supplémentaire sur la face
ol est placé le DUT dans le but de limiter les émissions des différentes pistes des couches
internes du circuit [31].

La cellule TEM permet la propagation d’ondes transverses. Le septum permet de
capter le champ électromagnétique E émis par le DUT en fonctionnement. Ce champ est
ensuite mesuré par I'analyseur de spectre. La réponse en amplitude de cette cellule est
indépendante de la fréquence et ne possede pas de fréquence de coupure basse ce qui est un
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avantage en termes de précision de I'intensité du champ généré ou mesuré. Néanmoins la
taille de la cellule joue un role majeur sur les mesures hautes fréquences pouvant modifier
I’allure spectrale du signal. C’est pourquoi lorsque 1’on souhaite mesurer 1’émission sur
une bande de fréquence relativement élevée (>1 GHz) on utilise préférentiellement une
cellule GTEM (gigahertz transverse electromagnetic) [32], plus adaptée a ces mesures
hautes fréquences.

Notons que la cellule TEM permet également de mesurer I'immunité d’un composant.
Pour cela il suffit de placer en entrée de la cellule un générateur de signal RF (souvent
suivi d'un PA -Power Amplificateur) au lieu de I'analyseur de spectre. Le champ alors
généré au sein de la cellule vient perturber le DUT dont on mesure le comportement.

M¢éthode de mesure par sonde de champ proche (IEC 61967-3)

Cette méthode présentée en détail dans [33] consiste a mesurer les champs proches
magnétique et/ou électrique d’'un circuit intégré a I’aide d’une sonde de champ proche.
Elle permet de cartographier les champs électrique et magnétique émis par un circuit
et donc de localiser 'emplacement des zones rayonnantes. Aujourd’hui, les scanners
champs proches ont considérablement évolué. Ils utilisent des sondes de plus en plus per-
formantes et dont la résolution spatiale est toujours plus fine, permettant une analyse des
circuits intégrés jusqu’au GHz. Les champs proches mesurés magnétiques ou électriques
dépendent de la nature de la sonde utilisée. La figure 1.23 décrit le banc de test pour la
mesure de la méthode a boucle

Oscilloscope

Systéme de
positionnement
3D

Figure 1.23: Configuration pour la mesure de la méthode a boucle

Le balayage de la sonde se fait a partir de moteurs controlés par ordinateur. Les
résultats sont généralement donnés sous formes de cartographie ot les couleurs visualisées
dépendent de l'intensité du champ mesuré. Le principal désavantage de cette méthode
est qu’elle requiert un équipement volumineux tres spécifique. Cependant aucune carte
électronique de mesure spécifique n’est a développer. Cette méthode est souvent préférée
lorsqu’il faut comparer deux montages entre eux et choisir le moins rayonnant ou bien
lorsqu’il faut déterminer le chemin de propagation d’une perturbation.
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Les champs proches mesurés, magnétiques ou électriques, dépendent de la nature de
la sonde utilisée. Une sonde a boucle permet la mesure d’'un champ magnétique alors
qu’une sonde plane, permet la mesure du champ électrique. Les deux sondes sont décrites
figure 1.24.

a) b)

Figure 1.24: Sondes pour la mesure du champ a) magnétique, b) électrique

Mesure des émissions conduites (IEC 61967- 4 a 6)

Le standard TEC 61967 présente trois méthodes de mesure des émissions conduites
que sont la méthode 1/150 © (IEC 61967 -4) [29], la méthode de mesure utilisant une
cage de Faraday (IEC 61967 -5) et enfin la méthode de la sonde & boucle pour la mesure
des courant RF (IEC 61967-6).

Méthodes de mesure 1 Q) et 150 Q (IEC 61967-4)

Ces méthodes mettent en jeu une configuration relativement simple pour déterminer
les émissions électromagnétiques conduites dans un CI tout en permettant un haut degré
de répétabilité.

La mesure 1 Q (IEC61967 — 4) :

Cette méthode est basée sur le principe de retour de boucle du courant. Elle permet de
mesurer le courant consommé a travers une broche d’alimentation (tension d’alimentation
noté Vdd) d'un CI. Ce courant est déduit de la différence de potentiel aux bornes d'une
résistance de 1 2. Cette valeur est justifiée par le besoin de limiter toute modification de
I'impédance de 'alimentation, (il faut donc qu’elle soit la plus petite possible).

Une seconde résistance de 50 €2 est utilisée de fagon a garantir une bonne adaptation
d’impédance entre la sortie du CI (point mesuré) et I'entrée de I’analyseur de spectre
noté AS sur la figure 1.25.
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Vdd

Figure 1.25: Configuration pour la mesure 1 €2

On notera que cette mesure n’est valable que pour une plage de fréquence donnée.
En effet, au-dela de 1 GHz, des effets parasites rentrent en jeu modifiant la valeur de la
résistance de 1 €. (Inductance parasite induite par I’ajout de la résistance et la piste du
circuit entre VSS et la masse du circuit).

La mesure 150 Q (/EC61967 —4) :

Cette méthode permet la mesure de la tension RF produite par I'activité du CI sur
les entrées/sorties du circuit. Elle nécessite une résistance de 120 €2 en série avec un
condensateur de 6.8 nF. Une résistance de 50 €2 en parallele avec I'impédance de sortie
de T'analyseur de spectre permet d’obtenir une impédance équivalente proche de 150 ).
Cette valeur est choisie de fagon a déterminer la tension a vide a haute impédance (150
Q). Cela permet d’éviter des erreurs de mesures importantes en raison des impédances
internes du CI. Cette méthode n’est valide que pour un intervalle de fréquence situé entre
150 kHz et 1 GHz.

La figure 1.26 décrit la configuration de la mesure utilisée.

1500 (1200 6.8 nF
Cl O }—’ AS
50 Q
B [EV

== Signal de sortie

Figure 1.26: Configuration pour la mesure 150 (2
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Méthode de la cage de Faraday (IEC 61967-5)

Cette méthode permet de mesurer les émissions électromagnétiques conduites de cir-
cuits intégrés entre 150 kHz et 1 GHz sur une carte de test normalisée. Cette mesure
se nomme méthode de la cage de Faraday car les mesures s’effectuent dans une cage de
Faraday (méthode WBFC : Workbench Faraday Cage). Cette cage permet d’obtenir des
mesures précises des niveaux d’émission d’'un appareil en empéchant tout autre appareil
de polluer 'environnement du circuit testé.

La figure 1.27 présente une illustration de cette méthode de mesure en cage de Faraday.

Figure 1.27: Photo d’une cage de Faraday

Mesure des courants RF (IEC 61967-6)

Contrairement a la méthode de scan qui permet de mesurer 1’émission rayonnée d’un
circuit intégré en cartographiant différentes zones du composant, cette méthode permet
d’évaluer I’émission conduite du CI en évaluant les courants RF (plage de fréquence de 150
kHz & 1 GHz) sur les broches de ce dernier en utilisant une sonde magnétique miniature
représentée figure 1.28.

Vers analyseur de

Couche 3 spectre ou oscilloscope

Couche1

Couche 1 2 3

Ouverture sur
couches 1et3

Figure 1.28: Schéma et photographie de la sonde de champ magnétique [33]

On utilise généralement cette mesure pour comparer plusieurs puces entre-elles.

On pourra noter qu’il est également possible d’estimer la valeur du courant passant
sous la sonde a partir du champ magnétique via le théoreme d’Ampere.
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1.5.2 Limites CEM pour les Cis dédiés a ’automobile

En fonction des exigences CEM requises par ’application souhaitée du circuit, il existe
différentes classes limites c¢’est-a-dire des seuils relatifs & un niveau maximum d’émission
a ne pas dépasser. Ces limites concernent toutes les broches principales d’un CI et leurs
appellations sont présentées dans le tableau 1.2 suivant.

Classes Exigence Méthode 1 2 Méthode 150 2 Méthode

limites CEM GTEM
Global Local Global Local

I Faible 8-H 6-F 10-K 8-H I

I Modérée 10-K 8-H 12-M 10-K L

I Forte 12-M 10-K 14-O 12-M N

C Spécification client

Table 1.2: Mesures d’émission pour les circuits intégrés selon la norme TEC 61967

On notera que pour les mesures 1/150 €2, chaque classe de limites est composée de deux
spécifications dépendant de la nature des pins a partir desquelles sont réalisées les mesures
d’émission. FElles sont considérées globales lorsqu’elles sont extérieures a un équipement
électronique, comme les signaux d’alimentation par exemple, et locales, quand elles sont
internes a cet équipement comme par exemple une connexion SPI entre deux Cls. On
utilise un diagramme de niveaux d’émissions pour classifier ces limites.

Pour caractériser un diagramme d’émission on utilise une nomenclature qui comporte
trois symboles relatifs & un certain niveau d’émission [34]. Ces trois symboles sont,
successivement :

- Une lettre majuscule qui correspond a un certain niveau d’émission avec une pente
de 0 dB/décade.

- Un numéro correspondant a un niveau d’émission décroissant selon une pente a -20
dB/décade

- Une lettre minuscule correspondant a un niveau d’émission décroissant selon une
pente a -40 dB/décade.

Ainsi, a titre d’exemple, si on considere une spécification du niveau d’émission souhaité
par un client de “ F7e 7, cela induit un premier niveau spécifié & une amplitude 54 dBV
et une pente de 0 dB , suivi d’un niveau décroissant selon une pente de -20 dB/décade,
puis enfin selon une pente de -40 dB/décade. Les fréquences de coupure (changement
de pente) se situent aux points d’intersection du tracé avec une des droites portées en
pointillés verts sur le graphique de la figure 1.29 selon la référence considérée (numéro ou
minuscule). La spécification client est finalement tracée en rouge.
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Figure 1.29: Diagramme du niveau d’émission selon la norme IEC61967

Dans le cadre de mesures de signaux a commutation périodique, idéalement considéré
comme des signaux trapézoidaux, les harmoniques résultantes de ces formes d’ondes peu-
vent étre calculées a partir de la transformée de Fourier.

1.6 Conclusion

Ce premier chapitre a présenté les notions générales concernant la compatibilité
électromagnétique. Il a permis de comprendre I'impact de 1’évolution technologique des
circuits intégrés sur 'augmentation des contraintes CEM, les origines des émissions par-
asites de ces circuits ainsi que son mode de propagation.

L’augmentation de la complexité d'un systeme électronique a amené a prendre en
considération la notion de CEM dans toutes les différentes phases de vie d’un produit.
Les niveaux d’émission et d’'immunité des circuits doivent etre prédits lors de la phase
de conception des schémas. On utilise alors des outils CAO (conception assistée par Or-
dinateur), intégrant des simulateurs CEM, type SPICE de fagon & prédire les niveaux
d’émission et d’'immunité d'un circuit. Ces niveaux doivent respecter des normes en
vigueurs. Apres validation de cette phase, ces niveaux sont ensuite mesurés sur carte
de test et également comparé aux normes. Cependant, aucune corrélation entre les vari-
ations PVT et la CEM n’est établie. L’impact des variations PVT sur les parametres
caractéristiques des différents signaux est étudié uniquement dans le but de garantir une
bonne fonctionnalité du circuit. Les concepteurs de circuit réalisent alors des simulations
de type “ corner 7, ou “ Monte Carlo ” tout en respectant la méthode 6 sigma. Les
légeres modifications des parametres caractéristiques des différents signaux utilisés dites
acceptables, d’un point de vue fonctionnel peuvent cependant modifier les niveaux CEM.
La remise en question quant aux bons respects des marges de sécurités des niveaux CEM
est alors envisagée dans cette these.
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Des tests CEM seront alors effectués afin de démontrer une corrélation entre les
parametres électriques d’un circuit et ses caractéristiques CEM. L’objectif étant de pou-
voir modéliser les variations de ses parametres électriques afin d’anticiper la variabilité
des caractéristiques CEM des composants des la phase de conception. Cela impliquera
une nouvelle fagon de concevoir les schémas électriques en mettant en jeu le lien simula-
tions de variations PVT/CEM ainsi que des tests supplémentaires durant la campagne
de mesures.

La re-conception des schémas suite a des problemes CEM mesurés sur carte lors de la
validation finale pourra ainsi étre minimisé.

Pour rappel, une re-conception, augmente de fagon considérable le temps de développement
du produit, et donc génere une forte perte d’argent.

Le chapitre 2 aura pour objectif d’étudier I'impact des variations des parametres
caractéristiques des signaux issus d’une cellule de commutation : élément majeur des
perturbations CEM sur son enveloppe spectrale.
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Chapitre 2:
Variations des parametres
caractéristiques des signaux de
commutations
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Nous avons vu précédemment que les variations de parametres électriques sont ex-
tréemement prises aux sérieux du point de vue fonctionnel du systeme. En effet, elles
peuvent conduire a des modifications des principaux signaux mis en jeu dans le circuit.

Dans ce chapitre, nous nous intéresserons aux variations des parametres caractéris-
tiques des signaux issus des cellules de commutations construits autour de transistors
MOSFET et leur impact sur le niveau d’émission de ces cellules. Pour cela nous nous
baserons sur I'utilisation de 1'outil mathématique FF'T.

2.1 Cellule de commutation

Bien que le principe de la technologie FET ftt proposé des les années 30 par Julius
Edgar Lilienfeld et Oskar Heil [35][36] puis étudié en détail par William Bradford Shockley
et Roger Pearson dans les années qui suivirent [37], 'utilisation des transistors MOSFET's
dans I'industrie électronique n’est apparue que dans les années 70. Ce type de transistor
est désormais tres largement utilisé car il offre d’excellentes caractéristiques lors de sa
commutation, notamment sa rapidité de commutation en hautes fréquences et permet
également une possibilité d’intégration forte.

2.1.1 Structure du transistor MOSFET

La structure d'un transistor MOSFET est représentée schématiquement sur la figure
2.1.

y Grille
i

507

Source g Drain

Substrat

Figure 2.1: Vue 3D d’un transistor MOSFET

Deux zones de types, N ou P, appelées source et drain, sont fortement dopées et
implantées dans un substrat de type inverse a ces deux zones (P ou N). Un isolant
électrique est placé a la surface du substrat sous la forme d’une couche tres fine d’oxyde
S10y, d’environ 0.1pm [38]. Sur cette couche isolante repose une couche conductrice
généralement en polysilicium fortement dopé formant ainsi I’électrode de grille (gate en
anglais). La source, le drain et le substrat (Bulk en anglais) ont également des contacts
métalliques formant trois électrodes supplémentaires.

Les zones de drain et de source constituent des °

‘ réservoirs de charges ” permettant
la circulation d’un éventuel courant drain-source, noté I;,. Le passage de ce courant ne
peut se faire qu’a travers un canal de longueur L (0.5 pm a 10 pm) et de largeur W (de

1 pm a 500 pm) situé sous l'oxyde de grille [38].
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Le transistor MOSFET est un transistor unipolaire, c’est-a-dire que la conduction du
courant Iz, ne peut se faire que par un seul type de porteurs de charges :

- Des charges de type p : représentant les trous, on parle alors de transistors PMOS.

- Des charges de type n : représentant les électrons ; on parle alors de transistors
NMOS.

Dans cette these nous n’envisagerons que des transistors NMOS.

2.1.2 Structure du transistor MOSFET

Un transistor MOSFET fonctionne a partir de ’application d’un champ électrique sur
la structure métal — oxyde- semiconducteur, constituée par 1’électrode de grille, I'isolant
et le substrat semi-conducteur. Ce champ est controlé par une tension grille source, notée
Vys, qui permet le passage des porteurs de charge de s’écouler de la source vers le drain.

Lorsque la tension V,, est positive, un champ électrique se crée a la surface du substrat
entre drain et source repoussant les porteurs majoritaires (ici les trous) et attirant les
porteurs minoritaires du substrat au niveau de la grille (atomes ionisés négativement, a
dissocier des électrons de la source et du drain). Une zone dite de déplétion se forme
alors a ce niveau [38]. Entre temps, la tension appliquée a la grille attire dans ce canal
les électrons provenant du drain et de la source. La figure 2.2 décrit le comportement
du transistor MOSFET lorsqu’une tension V,, est appliquée, et, lorsqu’elle est inférieure
a une tension dite de seuil, noté Vj,. Le transistor est dans un état que 'on appelle
“bloqué”.
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Figure 2.2: Vue 3D d’un transistor MOSFET avec 0 < Vi, < Vj,

Pour une tension Vs > Vi, le champ électrique devient suffisamment élevé pour que
le nombre d’électrons dans le canal puisse constituer une zone de type N. On dit alors
qu’il y a inversion de polarité. Le transistor est alors dans un état dit “ saturé ”.

Ainsi, des électrons peuvent circuler de la source vers le drain lorsqu’une tension
drain-source, notée V,, existe, comme l'illustre la figure 2.3.
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Figure 2.3: Vue 3D d’un transistor MOSFET avec Vg >V, et Vg > 0

Vin représente la tension a appliquer entre la grille et la source pour que le transistor
passe d’un état bloqué (interrupteur ouvert) a un état passant voire saturé (interrupteur
fermé). Notons que le passage du courant I, se fait a travers une résistance Rgson, treés
importante pour les applications de puissance, qui dépend de la largeur et de la longueur
du canal, ainsi que de la tension Vs appliquée. Cette résistance représente la résistance
parasite totale entre le drain et la source (résistance due a la diffusion des régions source
et drain, résistance due au canal. .. ).

2.1.3 Eléments parasites constituant un transistor MOSFET

Les performances de commutations d’'un transistor MOSFET, c¢’est-a-dire sa rapidité
a passer d’'un état a un autre : saturé/bloqué (ON/OFF) et bloqué/saturé (OFF/ON),
est régie par des éléments parasites qui lui sont propres. Parmi ces éléments, les plus
impactant sont la résistance de grille, notée Ry, et les capacités parasites dont les valeurs
sont généralement données indirectement dans une fiche technique a travers la capacité
d’entrée Cjgs, la capacité de sortie Cy, et la capacité dite de transfert inverse C,.q [39)].

La figure 2.4 représente le schéma électrique classique d’un transistor MOSFET.

Figure 2.4: Schéma électrique du transistor MOSFET et de ses éléments parasites
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— Cjss est la capacité grille-source, notée Cys, en parallele avec la capacité grille-drain,
notée Cyq. Elle représente la capacité du MOSFET vue depuis 'entrée lorsque la
sortie est court-circuitée. Cette capacité doit étre chargée pour qu'une commutation
du transistor MOSFET puisse se faire.

— (s est la capacité drain-source, noté Cy,s en parallele avec la capacité grille-drain
Cyq. Elle représente la capacité du MOSFET vue depuis sa sortie lorsque 'entrée
est court-circuitée.

— Chgs est la capacité Cgy elle-méme. Elle est appelée capacité de rétroaction ou
capacité de transfert inverse, ou encore capacité entrée — sortie.

Ces capacités sont définies par les équations suivantes :

Ciss = Cgs + Cya,  avec Cys court — circuitée (2.1)
Coss = Cas + Cyq,  avec Cys court — circuitée

Crss = Ugd

Notons que lorsqu'une tension V,, est appliquée au transistor MOSFET, un courant
transitoire, noté I, existe et circule a travers la résistance R, et les capacités parasites
du transistor MOSFET. Il existe donc un temps de charge lors d'un changement d’état
(passant /bloqué ou bloqué/passant) du transistor. On retrouve également d’apres la
figure 2.4, la résistance Ry, décrite précédemment.

2.1.4 Transistor MOSFET : montage Drain Commun/Montage
Source Commune

L’utilisation d’un transistor MOSFET en commutation peut se faire a travers deux
types de montages, dépendant de son placement par rapport a la charge. On parle
ainsi de structure “drain commun” ou bien de structure “source commune”. Ces deux
montages permettent la commutation du transistor MOSFET par l'application d’une
tension controlée, noté V., appliquée sur la grille du transistor. Cette tension peut étre
issue d’un controleur (driver en anglais) comme nous le verrons plus tard dans cette these.
Les montages drain commun et source commune sont représentés figure 2.5.
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Figure 2.5: a) Montage Source Commune b) Montage Drain Commun

Pour un montage source commune, le transistor MOSFET est situé entre la charge et
la masse, comparé au montage drain commun ou le transistor se situe entre ’alimentation
et la charge. On utilise majoritairement des transistors de type N car leur résistance
Rgson est plus faible, permettant ainsi de faciliter le passage du courant g, limitant
Iauto-échauffement du composant. La structure source commune est souvent utilisée
pour des raisons de praticité car la tension Vy,.,, pilotant le transistor MOSFET, peut
étre équivalente a la tension d’alimentation (ici Viq), ce qui ne peut pas étre le cas pour le
deuxiéme montage nécessitant une tension supérieure [39]. On utilise alors généralement
un circuit type “ pompe de charge ” pour élever le potentiel de grille au-dela de la tension
d’alimentation [40]. Cela complique donc la conception, la rendant a la fois plus chere
et plus sensible au bruit (car plus de blocs électroniques). Cependant, dans des secteurs
comme ’automobile, ou les tensions et les courants peuvent étre importants, on utilise
principalement la commutation drain commun.

Le fonctionnement du transistor MOSFET au sein de ce type d’architecture est décrit
dans la section suivante.

2.1.5 Etude des différentes phases lors d’une commutation d’un
transistor MOSFET sur charge résistive

Lors d’une commutation d'un MOSFET, nous trouvons différentes phases. Le montage
utilisé pour cette étude est un montage source commune, représenté par la figure 2.6.
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Figure 2.6: Schéma électrique du montage source commune et des éléments parasites du
transistor MOSFET

Les allures des tensions et des courants issus de la commutation ON/OFF et OFF/ON
du transistor MOSFET sont représentées sur la figure 2.7. Nous considererons une charge
de type résistive.
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Figure 2.7: Les différentes phases d'une commutation d’un transistor MOSFET sur charge
résistive
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Phase 1 : “turn on delay”

Lorsqu’une tension Vg, est appliquée sur la grille, une tension V, existe. Cette tension
va alors induire un courant I, qui va charger la capacité Cjss. Tant que Vi < Vi, le
transistor est bloqué. Par conséquent, aucun courant ne circule entre le drain et la source
: 155=0, la tension drain source Vj, est donc maximale, noté V... Cette période est
couramment appelée “turn on delay”. C’est le temps que met un transistor a passer de
son état bloqué a son état passant. Durant cette période, le courant I, peut se calculer
a partir de I’équation 2.4 :

dV, dV,q
I,=C,.— 2L +0C 40— 2.4
g 95" It + Cyga dt ( )
Or Vig + Vya = Vismae. S’agissant d’'un maximum de la tension, % = 0, alors il vient :
dVys  dVyqe
g9s 7794 2.5
dt dt (2.5)
Ainsi :
dV,s dV,s
Ig = (Cgs + ng)~ dtg = Ciss- dtg_ (26)
La tension Vs est donnée par :
Vgs = Varo — Ry .1, (2.7)

Et I'évolution temporelle de la tension Vi aux bornes de Cj, est décrite par 1’équation
suivante :

i

Vis(t) = Vi [1 — e77] (2.8)

Avec 71, la constante de temps équivalente a R,.Cigs
Lorsque la tension V, atteint la tension de seuil V;;, a I'instant t = t1, on a :

t1

Vs (t1) = Vipy = Voo [1 — €= (51)] (2.9)

On en déduit ainsi le “turn on delay” équivalent a t1.

(2.10)
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Phase 2 : “Plateau de Miller”

La tension Vi a atteint la tension de seuil V;;, le transistor bascule de son état bloqué
a son état passant. Un courant [ existe alors, et commence a croitre de fagon linéaire

entrainant une diminution de la tension V,, de facon proportionnelle a Rggo,.14s. Cette
dVgd
at *

donc a travers Cyq, empéchant la capacité Cys de se charger. De plus, la tension Vi est

variation de tension induit une forte variation La majorité du courant I, passe
constante pendant toute cette période formant un plateau que 'on nomme plateau de
Miller [39]. Considérons la variation de tension drain — source, on a :

dVas — dVgy | dVys

_ 2.11
a - at T at (2.11)

Durant cette phase, V, est constant donc % = 0. De plus la majorité du courant I,
passant a travers Cyq, on peut écrire:
dVay =1,
== 2.12
dt Cyd ( )
Ainsi il vient :
dVys =1,
=9 2.13
dt Cya ( )
Or, le courant I, est donné par :
Vs — Va
J =95 "9 214
g Rg ( )
Ainsi durant cette phase de durée t2, on a :
AVys Vi — Vs
ds 24 g (2.15)

dt — Ry.Cu

Or nous savons que la tension V, passe de Viygnae & 0 sur cet intervalle de temps, durant
lequel V 4=V}, (voir figure 2.6). Ainsi, le temps t2, peut étre calculé suivant I’équation
suivante :

V;ismaa:
t2=R,Cyy.——— 2.16
994 ‘/drv - V;fh ( )

Cette période constitue le temps descente, noté 7; du signal de sortie V.
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Phase 3 : “régime établi”

Lorsque le transistor est dans sa phase de saturation (Vz,=0), la tension Vi, est quasi
nulle (la capacité Cyq est donc elle quasi chargée). La tension Vi, augmente jusqu’a
atteindre la tension de controle Vy,.,. Le courant de charge de grille continue a charger la
capacité Cys qui accumule les charges en exces. La commutation ON/OFF possede des
phases identiques mais dans le sens contraire de celles présentées pour la commutation
OFF/ON, notées t4, t5. Notons que le temps de commutation de la tension V, passant
de 0 & Vigmaz, noté tH, est quant a lui équivalent a :

Vsmacc
t5 = Ry.Clyq.—2mer (2.17)
Vin

Ce temps constitue le temps de montée, noté 7,,, du signal de sortie V.

2.1.6 Puissance dissipée lors d’'une commutation et compromis
CEM

La réduction de la taille des transistors MOSFETSs a permis de diminuer leurs ca-
pacités parasites, augmentant alors les fréquences d’utilisations de ces éléments. Ainsi,
les commutations du courant /45 et de la tension Vjy, sont devenus plus breves, engendrant
une réduction des pertes dites de commutations, notées Ps,,. Ces pertes ont lieu pendant
les phases t2 et t5 comme décrit dans la figure 2.8.

— Temps (s)
Vds 4
— » Temps (s)
D T
Pow
1, © 8 @ 6 % > Temps (s)

Figure 2.8: Pertes par commutation durant les différentes phases d’'une commutation
d’un transistor MOSFET

Les pertes de commutations sont également proportionnelles a la fréquence de com-
mutation [41]. Elles peuvent étre calculées a partir de 1'équation suivante :

Pu= | Vs (0)-Ln(t) i (2.18)

Avec T la période du signal.
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Dans notre cas, Py, peut se calculer en utilisant I’équation 2.19.

- V;ls'lds‘[Tm + Td]

PS'UJ
2T

(2.19)

D’apres I'équation 2.19, on comprend aisément que les temps de montée et de descente
jouent un role important sur les pertes par commutation. D’un point de vue fonctionnel,
on cherche toujours a minimiser Pi,, donc, a réduire 7, et 74.

Cependant, une diminution trop importante de ces parametres, peut conduire a des
effets de suroscillations dues a 'apparition d’un tres fort courant I;. De plus, cette
déformation de la forme d’onde des signaux contribue a une augmentation des problemes
d’émission conduite comme expliqué au chapitre 1. Ainsi, pour assurer une bonne CEM,
il faut, a 'inverse, maximiser les temps 7, et 74.

Le compromis pertes par commutations/CEM dans des montages de type source com-
mune et drain commun apparait comme un point essentiel dans la conception de ce type
de circuits et a fait 'objet de nombreuses études [42][43][44].

L’impact des variations PVT sur les caractéristiques des parametres des signaux au
sein de ces cellules de commutations est également étudié [45][46] mais l'influence de la
variation de ces parametres caractéristiques sur la CEM, n’est malheureusement, a [’heure
actuelle que tres rarement étudiée [18] (voir chapitre 1).

Le chapitre 2 a donc pour objectif, d’étudier de facon purement théorique, I'impact
des variations des différents parametres caractéristiques du signal de sortie du transistor
MOSFET en commutation sur ses caractéristiques en émission conduite.

2.2 Etude de la forme d’onde d’un signal et de son

spectre fréquentiel en sortie d’une commutation
d’un transistor MOSFET

2.2.1 Principaux parametres caractéristiques d’un signal trapézoidal
et spectre fréquentiel associé

A partir du principe de fonctionnement du transistor MOSFET décrit au début de
ce chapitre, la forme d’onde en sortie d'un transistor MOSFET (V) issue de sa commu-
tation, est souvent apparentée a un signal trapézoidal. Ce signal est caractérisé par sa
période, notée T', par un temps de montée et de descente, notés respectivement 7, et 74,
une durée d’impulsion a mi-amplitude, notée 7, et une amplitude, notée A.

La figure 2.9 présente 'allure d’un signal trapézoidal, noté S(t), ainsi que les princi-
paux parametres qui les caractérisent.
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Figure 2.9: Caractérisation des parametres d’un signal trapézoidal

La durée de I'impulsion ainsi que les temps de montée et de descente jouent un
role important sur I’étendue spectrale du signal S(¢), comme nous allons le voir plus en
détail dans le paragraphe suivant, car ils sont directement liés aux fréquences de coupures
observées sur I'enveloppe du spectre S(f).

Comme précédemment indiqué, plus les temps de montées et de descentes sont élevés
plus 'encombrement spectral est réduit, entrainant de meilleures caractéristiques CEM
mais augmentant les pertes par commutations. Il est donc intéressant d’évaluer avec
précision I'impact de la variation des temps 7, et 75 sur ’enveloppe spectrale du signal
trapézoidal.

2.2.2 Enveloppe spectrale d’un signal trapézoidal

Le développement théorique permettant d’obtenir I'expression du spectre du signal
trapézoidal considéré repose sur I'utilisation de la transformée de Fourier discrete (DFT),
consistant a convertir une séquence périodique discrete du domaine temporel en une
séquence périodique discrete dans le domaine fréquentiel [47].

Sa mise en ceuvre est principalement réalisée a 1’aide d’algorithmes de transformée de
Fourier rapide (FFT). Le signal S(t), représenté par la figure 2.9 étant périodique, son
spectre, noté S(f) peut-étre Caractérisé par des raies spectrales de magnitude S,, situées
a des fréquences harmoniques f = %, avec n représentant le rang de ces harmoniques.

Le module de la magnitude de ces raies spectrales est déterminé en utilisant le
développement en série de Fourier :

5l = [ S0 (220

Le calcul de I'intégrale de I’équation 2.20 permet de montrer, que pour un signal trapézoidal,
S, peut étre défini suivant I’équation 2.21:
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n'ﬂ-Tm j.m.n.T 3
).em T — sinc(

(2.21)

|Sn| =

Jsine(
2.mn

Avec sinc qui représente le sinus cardinal.

La mesure du spectre d’un signal physique ne peut étre effectuée que dans le domaine
fréquentiel réel positif, c’est-a-dire pour n > 0. Ainsi, pour pouvoir comparer les sim-
ulations aux mesures, les fréquences négatives se superposent aux fréquences positives,
introduisant un facteur 2 sur le module de S, [47]. Pour chaque n entier relatif, |S,| est
alors donné par I'équation 2.22.

n.ﬂ-.Tm j.m.n.T .
).em T — sine(

A —imn.r
|Sh| = ﬁ.b’mc( | (2.22)

Des lors, 'enveloppe spectrale, notée Enveloppe[S(f)], est obtenue pour les valeurs crétes
les plus élevées des harmoniques successives. L’expression du module de ’enveloppe
spectrale est ainsi :

| Enveloppe[S(f)]] |sine(m. fr).e ™ — sine(m. f.rg).e 7T (2.23)

- w.f.T

A partir de I'équation 2.23, on distingue trois fréquences de coupure relatives aux trois
parametres temporels principaux que sont 7, 7,, et 74, définies comme suit :

=L 220
1

fe2 = py (2.25)

fes = # (2.26)

Ces trois fréquences de coupure définissent ainsi quatre domaines fréquentiels de I’enveloppe
spectrale. Dans chaque cas, ’équation 2.23 peut étre simplifiée en utilisant des approxi-
mations classiques. Tout d’abord, pour les basses fréquences, f < f.;, 'enveloppe spec-
trale est donnée par :

2.A

| Enveloppe[S(f)]|ap = 20. log(ﬂ'fd.T

) (2.27)

Pour une fréquence f comprise entre f.; et f.o, I'enveloppe spectrale devient :

| Enveloppe[S(f)]|as = 20. log(%) = —20. log(%.f) (2.28)

En maximisant le module de I’équation 2.22 dans le cas de 1’étude du troisieme domaine
fréquentiel lorsque f est comprise entre f. et f.3, on obtient :
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| Enveloppe[S(f)]|as = —20. log(2 A ) — 6+ 20.log(1 + 7) (2.29)

il
Le premier terme de ’équation 2.29 décrit la diminution de 'amplitude des harmoniques

avec une pente de -20 dB par décade. La deuxieme partie de 1’équation ajoute une
atténuation tendant vers -6 dB en haute fréquence lorsque f.3 > feo.

Enfin, pour des fréquences supérieures a f.3, et en maximisant a nouveau le module
de I’équation 2.23, I'enveloppe spectrale du signal S(¢) devient :

| Enveloppe[S(f)]|las = 20. log(%) — 6+ 20.log(feo + fe3)

= —40. 1og(72r‘_—‘;. f) —6+20.log(fe2 + fe3) (2.30)

Pour résumer, 'enveloppe spectrale globale du signal trapézoidal S(t), décrite fig-
ure 2.10, est définie par une amplitude constante décrite par 1’équation 2.27 pour des
fréquences inférieures a la premiere fréquence de coupure f.;. Entre f. et f.o, cette en-
veloppe diminue avec une pente de -20 dB par décade, (voir équation 2.28). Entre f., et
fes, Enveloppe[S(f)] diminue toujours de -20 dB par décade mais avec une atténuation
supplémentaire pouvant aller jusqu'a 6 dB grace a la seconde partie de I’équation 2.29.
Au-dela de f.3, les amplitudes des raies spectrales diminuent avec une pente de — 40 dB
par décade, selon I'équation 2.30.

Enveloppe Spectrale (dBV)

F 3

T
20.1og (2.A.3) —20 db/décad
T \ cade

\_—zo db/décade

—40db/décade

[

» Fréquences (Hz)

f c:l f c2 f c3
Figure 2.10: Enveloppe spectrale d’un signal trapézoidal
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Le tableau 2.1 récapitule I'impact de chacun des parametres du signal trapézoidal sur
son enveloppe spectrale.

Parametres Symbole || Impact sur le spectre de S(t)

car-

actéristiques

du signal S(t)

Période T Plus la période est grande, plus

I’'amplitude maximum du spectre du
signal S(t) diminue.

Temps de || 7y, T4 Plus les temps de montée et de de-
montée, scente sont élevés, plus les fréquences
temps de de coupures se décalent vers les
descente basses fréquences, diminuant ainsi
I'encombrement fréquentiel [48][49].

Amplitude A Plus I'amplitude du signal est élevée,
maximale du plus I'amplitude du spectre du signal
signal S(t) augmente.

Durée de || 7 Plus la durée de l'impulsion a mi-
I'impulsion a amplitude est élevée, plus 'enveloppe
mi-amplitude spectrale augmente pour les fréquences

inférieures a W—IT, mais diminue pour les
fréquences supérieures (voir figure 2.9).

Table 2.1: Eléments définissant un signal trapézoidal et impact sur I’encombrement spec-
tral

2.2.3 Impact des variations des temps de montée et descente sur
I’enveloppe spectrale d’un signal trapézoidal symétrique

Dans le cas d'un signal trapézoidal symétrique, c¢’est-a-dire pour un temps de montée
égal au temps de descente (7, = 74), on a fuo = f3 = % et l'allure de I’enveloppe
spectrale du signal S(t) de la figure 2.10 peut étre ramenée a celle de la figure 2.11 (tracé

en noir).

Lorsque le signal S(t) subit des variations de type PVT, ses parametres caractéristiques
(durée d’impulsion, temps de montée/descente, amplitude) sont modifiés. Si une élévation
de la valeur 7, se produit, la fréquence de coupure f. est modifiée, et se décale vers les
basses fréquences comme expliqué précédemment. La nouvelle valeur, notée f,,» est liée
au nouveau temps de montée, noté 7,,2. La figure 2.11 montre 1’évolution de I’enveloppe
spectrale du signal S(t), et la diminution de ’encombrement spectral en hautes fréquences
notée H.
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Figure 2.11: Variation H de I'enveloppe spectrale du signal S(t) lorsque 7, varie

Etant donné que 'on se trouve dans un plan logarithmique, on peut écrire :

B+ H = —40.00g( 12y = —40.10g(T2) (2.31)
fm2 Tm
et
Tm
B = 20.log(—) (2.32)
Tm2

H peut alors étre calculé selon 1’équation suivante :

H = —20.log(22) = 20.log(—™) = B (2.33)

m Tm2

On peut ainsi quantifier de fagon rapide la diminution ou 'augmentation de niveau de
I’enveloppe spectrale en haute fréquence d’un signal lorsque 7, varie.

2.2.4 Asymétrisation d’un signal trapézoidal (7, # 1)

L’équation 2.29, définie préalablement, permet de comprendre l'intérét d’utiliser un
signal trapézoidal asymétrique (7, # 74) plutot qu’un signal trapézoidal symétrique (7, =
74) d'un point de vue de la CEM.

En effet, le bénéfice de 'utilisation d’un tel signal sur I’enveloppe spectrale dépend
de la relation —6 + 20.log(1 + f;f), se traduisant par une diminution de 'amplitude
de I'enveloppe spectrale pour des fréquences supérieures a f.o. Selon cette relation, la
diminution maximum de l’encombrement spectral, est égale a 6 dB, atteinte lorsque

f >> fc2-
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Considérons alors D, la diminution en valeur absolue de 'amplitude de I’enveloppe
spectrale d'un signal asymétrique comparé a un signal symétrique, définie selon I’équation
suivante :

D =6—20.log(1 + %) (2.34)

c3

Afin de généraliser 'étude sans fixer la relation entre 7,, et 74, on pose Tpa= max(7,,
T4) €t Tmin= min(7,,, 74). On considere alors le rapport K = Tmaz — % qui représente
le “niveau d’asymétrisation”, nous pouvons alors tracer D en fonction de K pour une
valeur fixée d'un des parametres caractéristiques (par exemple de 7,,4.). Le tracé de D

en fonction de K est alors celui de la figure 2.12.

D (dB)

A

i Tracé réalisé pour un Tpqy fixé
'

Forte variation

n de D pour une
variation de K
< donnée

Faible variation de D pourune
variation de K donnée

0 2 4 6 8 0 12 u K

Figure 2.12: Diminution de l’enveloppe spectrale due a l'asymétrisation d'un signal
trapézoidal, pour une valeur de 7,,,, fixée

Comme attendu, d’apres la figure 2.12, la diminution maximale que ’on peut obtenir
avec un signal asymétrique comparé a un signal symétrique est égale a 6 dB. Notons que
lorsque K = 1, cela correspond au cas spécifique d’un signal symétrique, c¢’est pourquoi
D =0 dB.

Nous pouvons également constater que pour une valeur de K < 4 fixée, une faible
variation des temps de montée et descente, d’ou une petite variation de K, induirait une
modification prononcée de I'enveloppe spectrale du signal étudié. A linverse, dans le
cas ou K > 8, I'impact des variations de ces parametres sur ’enveloppe spectrale sera
bien moindre. Ces variations de parametres caractéristiques des signaux peuvent étre la
conséquence de variations PVT induites, comme défini dans le chapitre 1.

Ainsi, si ’amélioration de la CEM amene régulierement a utiliser des solutions cotiteuses
comme les techniques de filtrage, les amortisseurs, ou un blindage [49] , dans certains cas,
une méthode relativement peu cotiteuse peut étre utilisée pour atteindre cet objectif en
asymétrisant simplement un signal. Ceci a déja été rencontré dans la littérature. Ainsi
dans [50] une horloge asymétrique est proposée comme une solution importante pour
réduire le bruit de commutation généré par des amplificateurs tampons.
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En se basant sur ce constat, une nouvelle architecture de ces amplificateurs a été
développée dans le cadre de ce travail de these et est présentée en annexe I.

Etude de la variation de l’enveloppe spectrale lors d’une modification des
temps de montée et descente

Basé sur le développement théorique précédent, nous proposons une représentation
graphique, donnée en figure 2.13, permettant d’évaluer rapidement la modification de
I’enveloppe spectrale d’un signal trapézoidal en fonction des variations de ses temps de
montée et descente. On utilise pour cela, deux groupes de courbes représentant 1’évolution
de I'enveloppe spectrale suivant les variations de 7,42 €t Tpin.

— Le premier groupe est constitué de 7 courbes, donnant les variations de D pour une
valeur de 7,4, fixée (courbe rouge similaire a la figure 2.12) et I’évolution de cette
courbe lorsque 7,4, varie.

— Le deuxieéme groupe est constitué de 3 courbes (continue en bleue, pointillé en vert
et tirets pointillés en orange) montrant les tendances de 1’enveloppe spectrale du
signal lorsque 7, est fixé.

D (dB)
Fy
12 Tiax + 100 %
10 T +50%
Tmax +20%
e Ty

/ '(/ ——— T Tpax —20%

= Tyax - 50 %
> /<J Toax — 100 %
-4
-6

0 2 4 6 8 10 12 14 16

] _ ‘max

Tendance de I'enveloppe spectrale pour Ty, e

THIHY
8

THHIX

12

Tendance de I'enveloppe spectrale pour Ty =

Tendance de I'enveloppe spectrale pour Tmin =

Figure 2.13: Diminution de I’enveloppe spectrale selon les variations des parametres 7,,;,
et Tmax

Prenons un signal S(t) trapézoidal asymétrique avec pour ratio d’asymétrie K = 4

SOIt Topin = 7225

Selon les notations du paragraphe précédent, dans ce cas, en considérant le point
d’intersection entre la courbe bleue et la courbe rouge (7,42 ), on obtient D = 4 dB, ce qui
signifie une diminution de I’enveloppe spectrale de 4 dB comparé au cas symétrique. De
plus, une augmentation du temps 7,,q. de + 20%, respectant toujours le taux d’asymétrie

52



de 4, induirait une valeur de D de 5 dB (point d’intersection entre la courbe bleue et la
courbe Tpq: + 20%), ce qui signifie que dans ce cas ’enveloppe spectrale de S(t) a encore
diminué de 1 dB.

A contrario, Si Ty, varie de -50%, alors D serait équivalent a 1.5 dB (point d’intersection
entre la courbe bleue et la courbe représentée par 7,4, - 50%), ce qui signifierait une aug-
mentation de I'enveloppe spectrale de S(t) de 2.5 dB.

Dans le cadre de nos travaux, un outil logiciel simple a été développé pour anticiper
la variation de l’enveloppe spectrale en considérant les variations de chaque parametre
électrique d’un signal trapézoidal défini dans le tableau 1. Cet outil de calcul est une aide
visuelle. Il ne demande pas de schéma électrique et ne réalise aucun calcul FFT, permet-
tant ainsi un gain de temps considérable. Il permet également de comparer différents
signaux avec des classes limites d’émission générales ou des spécifications de niveau
d’émission selon les normes ICE comme expliqué au chapitre 1. Cet outil a pu étre
utilisé sur plusieurs cas d’étude au sein de ’entreprise et son utilité pour améliorer le flux
de conception de circuits intégrés a été validée. Des exemples d’utilisations sont donnés
en annexe II.

2.2.5 Etude du spectre fréquentiel de formes d’ondes plus réalistes
issues d’'une commutation d’un transistor MOSFET

Comme nous avons pu le voir précédemment, le signal de sortie Vpg, issu des commuta-
tions est souvent apparenté a un signal trapézoidal. Cependant, comme la commutation
ne se fait pas instantanément d aux divers composants parasites (capacités Cyq, Cys,
Cys, Ry, Rason, inductance du boitier. .. ), les temps de commutations 7,, et 74 peuvent
présenter certaines déformations.

On peut regrouper ces modifications selon deux catégories.

— La premiere concerne ’apparition de résonnances qui se traduisent par des oscilla-
tions sur les fronts de montée et/ou descente.

— La seconde concerne le “ round shaping ” c¢’est-a-dire que les discontinuités de pente
du signal (angles bruts) sont adoucies (arrondis).

La figure 2.14 illustre ces deux phénomenes de modification de la forme d’un signal
trapézoidal.
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Figure 2.14: Présentation des effets a) d’oscillations et b) d’arrondissement “round shap-
ing” sur un signal trapézoidal

Ces deux phénomenes, pouvant étre conjointement liés, jouent un role extrémement
important sur ’enveloppe spectrale des signaux commutés et donc sur leur caractéristique
d’émission conduite.

2.2.6 Phénomenes de suroscillation

Lorsqu’un transistor commute de facon rapide, c’est-a-dire a fréquence élevée, des
éléments tels que les inductances parasites dues aux boitiers ne sont plus négligeables.
Ces dernieres associées aux capacités parasites précédemment décrites peuvent induire
des phénomenes de résonnance. Des suroscillations apparaissent alors aux niveaux de
chaque front de montée et/ou descente du signal en sortie de la cellule de commutation.
Cela provoque plusieurs contraintes comme 1’échauffement des transistors MOSFETS, et
I'augmentation du rayonnement électromagnétique [51] [52]. Finalement, de trop fortes
oscillations peuvent conduire a la destruction du transistor MOSFET.

Pour quantifier I'incidence de telles suroscillations sur le spectre du signal de sortie, il
peut étre intéressant de les modéliser. Dans [53], les auteurs proposent ainsi de considérer
le phénomene oscillatoire sous la forme d’un sinus amorti selon 1’équation :

So(t) = G.e™ Pt sin(2.7.f,.1) (2.35)

Ou, G représente 'amplitude maximale due a la premiere oscillation, le facteur d’amortissement
et f, la fréquence du signal amorti, notée suivant 1’équation :

1
fr = 2r IO (2.36)

Ou L représente la somme des inductances parasites et C', celle des capacités parasites.
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Des lors, le signal en sortie de la cellule de commutation noté Sp,.(t), est considéré
comme la somme d’un signal trapézoidal S(t) semblable a celui étudié précédemment et
de T'oscillation amortie S,(t) ainsi décrite, retardée de 7, pour réaliser la suroscillation
positive et 'opposée retardée de 7, + 74 74 pour réaliser la suroscillation négative, comme
I'illustre la figure 2.15.

Amplitude (V)

So (t — Ty )
S(t)

A

\/ V » Temps (s)

—S,(t — [T?m +1 —T—zd])

Figure 2.15: Décomposition du signal avec suroscillation par un signal trapézoidal et un
sinus amorti

Cela peut se traduire par les équations suivantes :

A

at si 0 S t < Tm
() = | AT GeFsin@rfilt—ral) s T <t<BaT-F o0
osc - %[t—)\] si %’1—{—7'—%<t§)\ .

—G.e PN sin(2m fft —A]) si A<t < A+T

1 A Tm Td
Avec A qui représente T+ S

Le spectre fréquentiel du signal Sys.(t), noté S,s.(f) est alors obtenu par transformée
de Fourier discrete et représenté figure 2.16. Il peut étre comparé avec le spectre d'un
signal trapézoidal sans oscillations, noté S(f).
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Figure 2.16: Comparaison des signaux S(f) et Sys(f) suivant différentes valeurs du
parametre G [53]

D’apres la figure 2.16, S,s.(f) et S(f) sont similaires pour des fréquences inférieures

a la fréquence f, du signal amorti.

Pour des fréquences proches de f,, une élévation de 'amplitude du spectre de Sys.(f)
a lieu pouvant atteindre une augmentation d’une trentaine de dB.

Le phénomene de suroscillation n’ayant pas été observé dans cette these, nous ne

détaillerons pas plus cette partie.

2.2.7 Le “round shaping” : adoucissement des formes d’ondes
et impact sur ’enveloppe spectrale
Définition
L’effet “round shaping” se traduit par un signal transitoire dont les temps d’établissements

(appelés temps de transitions) de sa valeur minimale a sa valeur maximale ainsi que de sa
valeur maximale & sa valeur minimale se rapprochent d’une forme de “S”. Dit autrement,
le début et la fin de la transition du signal trapézoidal sont adoucis. Cela peut étre
causé naturellement, par I'intermédiaire de capacités parasites ou bien volontairement

par l'ajout de filtre.

Adoucissement des angles : généralisation de I’analyse graphique

Par la suite et pour des soucis de praticité, les temps de transition de descente, noté
7r des signaux trapézoidaux avec round shaping sont considérés équivalent au temps de
transition de montée, noté 7,.. Il est important de noter que nous distinguons les temps
de transitions 7, et 7y et les temps de montées et descentes, notés respectivement 7, et
Ta , de ce type de signaux comme l'illustre la figure 2.17.
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Figure 2.17: Signal trapézoidal avec angles adoucis

Interpolation du signal de transition par équation polynomiale

Ainsi que le propose “Costa and al” dans [54], la génération d’un signal trapézoidal
aux transitions adoucies, noté S, (t), peut étre vue comme la convolution d'un signal
rectangulaire, noté S,(t) d’amplitude A, avec la dérivée d’un signal (t), représentant le
signal de transition passant de 0 a A, noté S;(t), normalisé, c’est-a-dire divisé par A. Ces
signaux sont illustrés figure 2.18.

Amplitude (V) Amplitude (V)
A A
d
A Sr(t) Su(®) = 5.(0) + 22O A e Sw(t)‘
B (t) gt i 0]
a4 . i\ FOTTa
| f st |
—t] " - : ' , »
| 7 | Temps (s) aE e - T Temps(s)

Figure 2.18: Construction d’un signal trapézoidal avec transitions adoucies

Pour assurer une transition adoucie, le signal S;(t) et ses dérivées successives doivent
respecter des conditions de continuité en 0 et en 7,. En supposant S;(t) dérivable jusqu’a
I'ordre N, ces conditions de continuité s’écrivent :

Pour Sy(t):
S5:(0) =0,5(r)=A (2.38)

et pour ses dérivées successives:

S/(0) =0, S/(0)=0..SN10)=0
SosC(t) = (239)
Si(r) =0, S/(1,) =0 .5 (1) =0
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Différents types de signaux Sy(t), vérifiant les hypotheses précédentes peuvent étre en-
visagés. Dans [54], les auteurs montrent qu’'une telle fonction de transition, dont les
dérivées vérifient les conditions de continuité , peut ainsi étre obtenue a partir d'une
expression polynomiale d’ordre 2N-1.

Pour un signal de transition dérivable 2 fois, on obtient ainsi un signal polynomial
d’ordre 3 donné par 'expression.

24, 3A
Rty

3 7 2
T T

Si(t) = t2 (2.40)

De la méme maniéere, pour S;(t) dérivable 3 fois, on trouve une équation polynomiale
d’ordre 5 , selon :

_6A 5 154, 104

- . (2.41)

s T

Notons que les expressions décrites précédemment ont été appliquées au temps de tran-
sition du signal Si(¢) en phase montante. Un principe similaire permet de considérer la
phase descendante.

Impact sur les spectres fréquentiels

Le signal considéré étant maintenant modélisé, on étudie des lors I'impact de ’adoucis-
sement des angles sur le spectre fréquentiel. En reprenant la figure 2.18, I'enveloppe
spectrale en haute fréquence (HF) du signal S,, () est déterminée par 'ordre de dérivation
de Si(t) [54]. En effet, en supposant que Sy(t) est tel que sa kieme dérivée, notée S*) (1),
possede P discontinuités d’amplitude A; aux instants 7;, cela signifie que la dérivée d’ordre
supérieur (k+1) présente P impulsions de Dirac selon 1" expression suivante :

SE (¢ ZA S(t (2.42)

(k+1) s , .y
( ) sont entierement déterminées par

On en déduit que les harmoniques HF de S
I’amplitude des impulsions de Dirac. Des lors, par propriétés de la transformée de Fourier
et en intégrant k41 fois cette équation, on obtient les harmoniques HF des séries de

Fourier du signal S,,(t), noté S,mgr(n) [54], selon :

gy _ Sy A7)
wHF T. (] 20 )(k—i—l)

(2.43)

L’enveloppe spectrale HF de S,,(t) dépend ainsi entierement de I'ordre de dérivation de
Si(t) et de 'amplitude des discontinuités a la kieme dérivée de Sy(t).
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Finalement on en conclut que lorsque le signal S, (t) peut-étre dérivé k fois, alors
I'enveloppe spectrale HE décroit d’une pente équivalente a - 20(k+1) dB/décade [54].

Cas des interpolations polynomiales d’ordre 3 et 5 — analyse graphique

Pour la suite de ce paragraphe, on s’intéresse au cas des interpolations polynomiales
d’ordre 3 et 5 considérées précédemment. Soit S(t) un signal trapézoidal symétrique, Sa(t)
et S3(t) des signaux “trapézoidaux a angles adoucis” dont les transitions sont définies
respectivement par un polynoéme d’ordre 3 (équation 2.40) et un polynéme d’ordre 5
(équation 2.41). Tous les parametres caractéristiques définis dans le tableau 1.1 que sont
la période, la durée d’impulsion a mi-amplitude, les temps de montée et descente, et
I’amplitude, sont considérés identiques pour chacun de ces signaux.

L’étude suivante a pour but d’évaluer I'impact des variations de 7, en effectuant
une comparaison entre les spectres fréquentiels des signaux S(t), Sa(t) et S3(t), notés
respectivement S(f), Sa(f) et S3(f).

La figure 2.19 représente les signaux de transitions en phase montante, noté Sy, (t),
Sr,(t) et S;,(t) et en phase descendante, noté S, (t), S;.,(t) et Sr,(t) des signaux
respectifs S(t), Sa(t) et Ss(t).

Amplitude (V) Amplitude (V)
A“ A A
STT (t)
' S‘rrg (t)

Tra\*/ S.rf(t) .
S‘ffz (t)
< » Temps (s) Strs\t) » Temps (s)
- 3 " b i g

Figure 2.19: Représentation a) des signaux Sy, (t), Sr,,(t) et S ,(t) ; b) des signaux S (t),
Sopa(t) et o, (1)

Selon le développement théorique du paragraphe précédent, on obtient la représentation
des spectres , S(f), Sa(f) et S3(f), et des enveloppes spectrales, E[S(f)], E[Sa(f)] et
E[S5(f)], selon la figure 2.20.
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Figure 2.20: Représentation des signaux S(f), S2(f), S3(f) et de leurs enveloppes spec-
trales respectives

D’apres la figure 2.20, on remarque comme attendu que E[S(f)] décroit selon une
pente de — 40 dB/décade en HF. Le signal Sy(t) étant dérivable deux fois, cela entraine,
d’apres la théorie développée précédemment, que son enveloppe spectrale, notée E[Sa(f)]
décroit d'une pente de — 60 dB/décade en HF. De méme, en considérant I’équation 2.42, le
signal S5(t) est trois fois dérivable, ainsi, E[S5(f)] décroit d’une pente de — 80 dB/décade
en HF.

On note également que les fréquences de coupures sont différentes pour chacun des
spectres étudiés.

En réalité, nous devrions comparer ces signaux, non pas pour des temps de transitions
équivalent (7, et 7y), mais pour des temps de montés (7,,) et descentes (7,) similaires.

Afin d’obtenir des temps de montée et descente équivalents a celui du signal S(t), les
temps de transitions 7, ont été multipliés par 1.5 pour le signal Sy(t) et 1.7 pour le signal
S3(t). Ainsi, on obtient la figure 2.21.
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Figure 2.21: Redéfinition des temps de transition pour des signaux avec “round shaping”
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La figure 2.22 représente a nouveau les spectres fréquentiels des signaux S(f), Sa(f)
et S3(f) ainsi que leur enveloppe spectrale respective, noté E[S(f)], E[S2(f)] et E[Ss5(f)].

s
@

EL

o |
2| E[S()]
3 E[S:(f)]
<

Figure 2.22: Représentation des signaux S(f), S2(f), S3(f) et de leur enveloppe spectrale
respective

Cette nouvelle étude permet de superposer la derniere fréquence de coupure des
différents spectres S(f), Sa(f) et S3(f) puisque 7, est identique Cela permet également
de comprendre tout l'intérét du round shaping puisqu’il garantit le compromis pertes
de commutations/CEM. En effet, le spectre HF peut étre radicalement différents sous
I'influence d’un round shaping tout en limitant les pertes par commutations grace au

maintien des temps de montée et de descente.

L’effet d’adoucissement des angles recherché peut étre apporté par l'utilisation de
la technique de filtrage, tres fréquemment utilisée dans I'approche CEM pour réduire

I’émissivité conduite comme expliqué en annexe I.

2.3 Variations des temps de montée et descente d’un
signal trapézoidal symétrique (7,, = 7;) avec “round
shaping” et impact sur son spectre fréquentiel

Nous avons vu que pour un signal trapézoidal symétrique, lorsque 7, varie, la différence
d’amplitude entre deux enveloppes spectrales, noté H, pouvait étre calculée suivant

I’équation 2.33. Sur un principe similaire, on peut estimer la différence d’amplitude

de I'enveloppe spectrale pour des fréquences f > f., suite a la variation de 7, pour les
signaux Ss(t) et S3(t) étudiés précédemment, notée respectivement Hy et Hj.
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H, et Hs peuvent donc étre calculées suivant les équations 2.44 et 2.45 :

Hy = —40. log 2 (2.44)
Tm

Hy = —60.log -2 (2.45)
Tm

avec T2, et 7,3 le temps de montée modifié. Les équations 2.44 et 2.45, peuvent ainsi
étre ramenées a une équation générique de H sous la forme
TmN
Hy = —N.20.log — (2.46)

Tm

Avec N, le nombre de dérivées successives du signal étudié et 7,, N le temps de montée
modifié. On constate ainsi que plus les temps de transitions sont définis par un polynome
d’ordre élevé, et plus 'impact d’'une modification de 7, sera important.

2.4 Conclusion

Ce chapitre a montré I'impact des variations des parametres caractéristiques des sig-
naux en sortie d'une cellule de commutation sur leur enveloppe spectrale. Cette cellule
est représentée par un transistor MOSFET dont la forme d’onde en sortie est souvent
apparentée a un signal trapézoidal.

Les temps de montée et descente de ce type de signal sont des parametres essentiels
pour garantir le meilleur compromis pertes par commutations/CEM. En effet, des temps
de montée et descente trop courts peuvent amener a une augmentation des problemes
CEM suite a I’apparition de suroscillations. A I'inverse, des temps de montée et descente
trop longs, peuvent poser probleme quant a la bonne performance du circuit (augmenta-
tion des pertes par commutation).

Dans un premier temps, la comparaison entre I’enveloppe spectrale d'un signal asymétrique
et I’enveloppe spectrale d’un signal symétrique a été étudiée. Un graphique original per-
mettant d’estimer rapidement 'impact des variations des temps de montée et descente
sur cette enveloppe spectrale a également été fourni.

Dans un second temps, l'effet “ round shaping 7, qui représente ’arrondissement des
angles d'un signal trapézoidal a été analysé. Ce phénomene, permet de garantir des
temps de montée et descente relativement courts, tout en réduisant de facon considérable
le contenu spectral du signal étudié.

Pour cela, la modélisation des temps de transitions d’un signal trapézoidal a été
envisagée. Ils représentent les temps pour lesquels le signal passe de sa valeur minimale
a sa valeur maximale et de sa valeur maximale a sa valeur minimale.

Nous avons alors étudié 'impact de la variation des temps de montée et descente pour
des signaux trapézoidaux avec “ round shaping ” sur leur enveloppe spectrale
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Le chapitre 3 aura pour but d’étudier les variations d’émissions conduites mesurées
en sortie d’'un montage source commune lorsque des variations PVT ont lieu.
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Chapitre 3:
Impact des variations PVT sur
I’émission conduite dans un montage
Source Commune
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Avec la réduction des dimensions des circuits intégrés (IC), la vitesse de commutation
des transistors a considérablement augmenté, entrainant une augmentation de 1’émission
conduite des systemes électroniques (voir chapitre 1). Les montages source commune et
drain commun présentés dans le chapitre 2, sont des circuits électroniques devenus alors
problématiques quant a leurs niveaux d’émissions conduites.

De nombreuses recherches ont permis de mettre en place des techniques permettant
de réduire ces émissions, notamment aux hautes fréquences. Ces études, dans la plupart
des cas, concernent ’optimisation de la forme d’un signal dit trapézoidal pour minimiser
les variations rapides de tension (£) et de courants (%). Ceci peut étre réalisé en fil-
trant le signal (filtre RC par exemple) ou encore en travaillant sur I’arrondissement de
la forme du signal lui-méme. Une telle technique, assez compliquée a mettre en ceuvre,
peut s’avérer tres sensible aux variations de procédé de fabrication, de tension et de
température (PVT) [55][56][57]. C’est pourquoi l'impact des variations des parametres
électriques sur 1’émission conduite dans des montages source commune et drain commun

seront étudiés respectivement dans les chapitres 3 et 4.

Comme discuté dans le chapitre 2, le signal de sortie d’un montage source commune est
sujet a subir des déviations principalement liées & son environnement applicatif (charge,
variations de la tension d’alimentation, éléments parasites, température...). Ainsi, les
ingénieurs autorisent une certaine déviation des parametres électriques ou caractéristiques
des signaux du circuit. Leurs variations maximales et minimales acceptées sont spécifiées
dans le cahier des charges du produit. Ces deux valeurs extrémes forment une fenétre de
variation qui peut étre plus ou moins petite selon le type d’application étudiée.

Les ingénieurs de conception de circuits intégrés utilisent des outils de simulation
performants, pour pouvoir estimer la distribution gaussienne qu’aura chaque parametre
électrique du silicium final vis-a-vis des variations PVT. Comme expliqué dans le chapitre
1, et dans un souci de garantir un haut niveau de qualité des puces livrées aux clients,
la méthode 6 sigma est respectée pendant ces phases de simulations. Cette méthode 6
sigma, n’inclut malheureusement pas les aspects CEM, et particulierement 1’émissivité
des circuits intégrés. Ce chapitre mettra en évidence I'impact des variations PVT sur
I’émissivité d'un transistor MOSFET de puissance monté en source commune. Différents
MOSFETS de méme et de différents lots seront utilisés pour cette étude. La méthode
150 €2 sera la méthode de mesure adoptée pour évaluer I’émission conduite.

Aussi, afin de distinguer 'impact du “round shaping” des parametres caractéristiques
d'un signal trapézoidal, nous séparons la mesure d’émission conduite en 2 catégories,
basses fréquences, noté BF, et hautes fréquences, noté HF. Ces catégories sont établies
suivant ’enveloppe spectrale générée. Toutes les fréquences pour lesquelles ’enveloppe
spectrale diminue selon une pente inférieure ou égale a -40 dB/décade correspond aux
basses fréquences, et, toutes les fréquences pour lesquelles ’enveloppe spectrale diminue
avec une pente de plus de -40 dB/décade seront considérées hautes fréquences (impact
du round shaping).
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3.1 Analyse de la méthode de mesure 150 () pour les
mesures d’émission conduite

Les mesures en émission conduite réalisées dans cette these sont exclusivement basées
sur la méthode 150 €2 décrite dans le chapitre 1. Pour rappel, cette méthode, qui permet
de mesurer le courant consommé dans une broche d’alimentation, nécessite un circuit
d’interfacage représenté sur la figure 3.1. Ce circuit est constitué d’une résistance R1 de
120 €2 en série avec un condensateur de 6.8 nF, lui-méme en série avec une résistance R3
de 50 €. Cette derniere se trouve en parallele avec I'impédance d’entrée 50 €2 (R4) de
I’appareil de mesure, généralement un analyseur de spectre.

C

R Spectre
A 11 P
11 Y I
g - —
Vv Ve 1R R,= | =
S(t) ni VR‘.JI 3 1 I R:=R; /Ry

L L

Figure 3.1: Schématique de la méthode de mesure 150 2

On rappelle également que cette méthode n’est valable que pour la plage de fréquence
150 kHz-1 GHz.

3.1.1 Analyse fréquentielle du filtre CEM

Dans notre cas d’étude, le signal S(t) représente le signal de sortie d'une cellule com-
muté. La tension aux bornes du condensateur noté V,, se chargera jusqu’a son amplitude
maximale avec une durée qui dépendra du temps de montée de S(t) par rapport a la
constante de temps naturelle de la méthode 150 €2, notée 7 = (R1 + R2).C.

Avec R2 la résistance équivalente représentée par l‘association de R3 et R4 en parallele.

La fonction de transfert de la méthode 150 €2 est obtenue en passant par la transformée

de Laplace:
VRQ(p) B Rng
= (3.1)
S(p)  /1+[(Ri + Ry).Cp]?
On en déduit la fréquence de coupure d’'un filtre passe haut :
1
=161 kH=z (3.2)

fC - 2.7T.(R1 —+ RQ)C
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L’expression de l'enveloppe spectrale du signal Vigo(t) noté E[Vgze(f)], donne :

E[Vra(f)] = E[S(f)] + 20.10g(2.Ry.C.7.f) — 10.log[1 + (2.7.f)*>.C*.(R1 + R2)*] (3.3)

Les valeurs mesurées a ’analyseur de spectre étant des valeurs efficaces, ’expression de
I'enveloppe spectrale du signal Vgo(t) mesuré, noté E[Vgomes(f)] s'écrit :

E[Vasmes ()] = E[Vaa(f)] - 20.1og /(2) (3.4)

3.1.2 Impact de la variation des composants de la méthode de
mesure 150 ¢) sur les mesures d’émission conduite

Les variations PVT peuvent avoir un réel impact sur les composants passifs utilisés
pour la méthode 150 2 et donc augmenter I'erreur de mesure de 1’émission conduite.
Pour éviter cela, nous devons prendre en considération les variations des parametres
caractéristiques des composants utilisés.

Les composants formant la carte de mesure 150 €2 ont les références suivantes :

Référence Désignation Valeur Boitier Minimum || Maximum

R, Résistance 120 0805 118.8 121.2 Q
(-1 %) (+1 %)

Ry Résistance 51 Q 0805 50.49 Q|| 51.51 Q
(-1 %) (+1 %)

C Condensateur || 6.8 nF 0603 6.12 nF || 748 nF
(10%) | (+10 %)

Table 3.1: Références des composants utilisées lors de la méthode de mesure 150 €2

Ce tableau dont les valeurs sont définies par le cahier des charges ne fait pas référence
aux possibles variations PVT des différents composants. Si une résistance ne varie que
treés peu en fonction des variations PVT [58], le condensateur, lui, est tres dépendant de
son environnement d’utilisation [59][60].

Modélisation du condensateur 6.8 nF relatif & la méthode de mesure 150 2

Les condensateurs utilisés pour la méthode 150 €2 sont des condensateurs CMS
provenant de la société Murata de type X7R (technologie relativement fiable en température).
Le modele communément utilisé est celui d'un R, L, C série [59], représenté figure 3.2.

67



Resr Les! C

o}
N\ |
Figure 3.2: Modele du condensateur CMS

Notons que ce modele n’est valable que pour des fréquences inférieures a 1GHz. Au-
dela, d’autres phénomenes doivent étre pris en compte [61].

Les éléments parasites Req., Leg et C, sont déterminés par les mesures des parametres
S a l'aide d'un Analyseur de Réseau Vectoriel (VNA), capable de déterminer I'impédance
d’un dipole en fonction de la fréquence. Ainsi, I'impédance Z du condensateur utilisée
pour notre étude est calculée suivant I’équation :

Z = Resy + Xpest + X (35)

Ou Xc = Jﬁ et XLesl = j.LeSl.w

, e pss N , , o 1 _
Pour les fréquences inférieures a la fréquence de résonance f, = ;—— =0 du conden

sateur, celui-ci agit comme une capacité pure. Xo est alors prédominant dans I’équation
(1). Inversement, pour les fréquences supérieures a la fréquence de résonance, Xp.q
prédomine. La capacité agit comme une inductance. Ala fréquence de résonance, Xy .q
et X¢ se compensent. L’'impédance du condensateur est alors purement résistive (Res; ).
La figure 3.3 décrit la réponse fréquentielle d’'un condensateur de 6.8 nF.
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Figure 3.3: Réponse fréquentielle d'un condensateur 6.8 nF
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A partir des résultats obtenus par la mesure au VNA et de I’équation 1, on détermine
les valeurs R, L.y et C suivantes :

Référence R, L.y C
Valeur 0.14 Q 200 pH 6.87 nF

Table 3.2: Valeurs des composants parasites du condensateur 6.8 nF

Bien que ces condensateurs soient principalement utilisés pour leur tenue en température,
de par leur technologie X7R, leurs valeurs peuvent varier de 10% [62] & [65].

Les mesures réalisées dans cette these ne concernant que des fréquences comprises en-
tre 150 kHz et 20 MHz, nous nous intéresserons uniquement aux variations de la capacités
C du modele de condensateur en fonction de la température.

Pour étudier cet effet, un générateur de température est placé au-dessus du condensa-
teur. La valeur nominale du composant sous test est surveillée a ’aide d’'un capacimetre
comme décrit figure 3.4.

Figure 3.4: Méthodologie pour l'obtention de la valeur de la capacité nominale du con-
densateur en fonction de la température

Pour cette étude, nous considérons une plage de température allant de -40°C a

125°C. La figure 3.5 présente les relevés de la valeur du condensateur en fonction de
la température.
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Figure 3.5: Capacité nominale du condensateur en fonction de la température

D’apres la figure 3.5 on observe une diminution de la capacité nominale du con-
densateur d’environ 10% de sa valeur nominative pour une température aux alentours de
120 °C.

Les condensateurs céramiques sont également fortement dépendant de la tension DC
a leurs bornes. En effet, lorsque cette tension est proche de la tension maximale que peut
supporter le condensateur, ce dernier peut perdre jusqu’a 50% de sa valeur [62][66 & 68].

Les tensions DC appliquées dans cette these étant relativement basses par rapport a
la tension nominale du condensateur (100 V) ; ce phénomene ne sera pas étudié.

Notons également que le condensateur peut étre plus ou moins affecté par la tension
DC suivant le type de boitier utilisé [62].

Impact de la variation du niveau spectrale de la méthode de mesure 150 ()
suivant la variation de ses composants passifs utilisés

Afin de pouvoir estimer I'impact maximal des variations des composants passifs sur
la méthode 150 €2, nous avons créé un modele du condensateur basé sur les résultats
précédents, puis nous avons réalisé une simulation PVT, type corner (voir chapitre 1)
sous SPICE de la méthode 150 2. Le schéma du circuit simulé est représenté figure 3.6.
Le modele du condensateur a été traduit en langage Veriloga [69], et, est donné en annexe
III. Un générateur AC est utilisé afin d’observer les variations de la fonction de transfert
(M) de la cellule. Vj, correspond a la tension d’entrée et V,,; a la tension de sortie,

Vin,
comme défini dans la figure 3.6.
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Figure 3.6: Schéma du circuit pour la quantification de ’erreur de mesure par la méthode
150 €2

Cette simulation permet d’obtenir un gabarit spectral prenant en compte toutes
les valeurs extrémes des composants pour des températures différentes. Ce gabarit est
représenté figure 3.7 a travers les variations maximales et minimales obtenues.
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Figure 3.7: Impact de la variation spectrale de la méthode de mesure 150 €2

La figure 3.7 montre une variation d’émission conduite d’environ 0.7 dB autour de 150
kHz. Au-dela de 1 MHz on estime cette variation inférieure a 0,1 dB. Ces variations sont
donc extrémement faibles et non dérangeantes pour I’étude de I'impact des variations des
parametres électriques sur 1’émission conduite dans un montage source commune. Les
variations de la méthode 150 €2 étant connues, nous allons maintenant étudier 'impact
des variations PVT sur le niveau CEM en sortie d’'un montage source commune.
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3.2 Effet PVT sur le niveau CEM en sortie d’un
montage Source commune

Le circuit étudié est un montage source commune. Nous observerons en particulier
I'impact des variations PVT sur les parametres caractéristiques du signal en sortie du
transistor MOSFET, noté Vi, et du niveau d’émission conduite mesurée par I'intermédiaire
de la méthode 150 €.

3.2.1 Présentation du circuit et des différents tests de mesures

Trois circuits ont été réalisés avec 1'utilisation de transistors discrets différents de référence
suivante : STP16NF [70], IRLZ44N [71] et BS170 [72] dans un montage source commune.
Ces transistors ont été choisis arbitrairement dans le but de vérifier une tendance aussi
bien dans le domaine temporel que fréquentiel lorsque le composant est soumis a des
variations PVT. Les différents MOSFETSs utilisés sont représentés sur la figure 3.8.

a) b) c)

Figure 3.8: MOSFETS utilisés dans le montage Source Commune de référence a) IRLZ44N
: b) STP16NFOL ; ¢) BS170

Le circuit test est un montage source commune, composé d’un des transistor MOSFET
mentionné précédemment, d’une charge Ryoap de 25 €2 et du circuit de mesure 150 €2.
La figure 3.9 présente une photo du circuit test et des équipements nécessaires a 1’étude
ainsi que le schéma électrique du circuit source commune associé a la carte d’adaptation
de mesure 150 €).

Les appareils utilisés pour les mesures de variations d’émission conduite sont :

— Un récepteur EMI qui permet de mesurer le spectre du signal VEMI en sortie de la
cellule 150 €.

— Un oscilloscope qui permet de visualiser la forme du signal de sortie V.

Un générateur de température (”air conditionner”).

Une alimentation DC, de tension 5 V.

Un générateur de fonction trapézoidal pour le controle de la tension de grille du
transistor.
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Figure 3.9: Circuit sous-test ; b) Topologie du circuit

Le signal d’entrée au niveau de la grille du transistor, noté V;,,, correspond a un signal
trapézoidal dont les parametres sont définis dans le tableau suivant :

V; Période Rapport Amplitude || Temps de || Temps de
(us) Cyclique maximale || montée descente
(%) (V) (ps) (ps)
Valeur 50 50 5 5) 5

Table 3.3: Parametres du signal d’entrée V;,

Les résultats présentés par la suite ne dépasseront jamais 20 MHz dans le domaine
fréquentiel car le niveau d’émission conduite atteint le niveau de bruit de ’appareil de
mesure, a savoir -10 dBuV. Pour plus de clarté, nous nous concentrerons sur le signal
Vis a Pentrée du circuit de mesure 150 2 en prenant soins de bien distinguer I'impact du
signal trapézoidal, de celui du round shaping comme expliqué au chapitre 2.

Les variations des parametres PVT envisagés dans le cadre de cette étude sont définies
de la fagon suivante :

— Les variations de procédé de fabrication seront traduites par des tests sur des tran-
sistors issus de méme et de différents lots.

— Les variations de tensions seront traduites par des variations de ’alimentation DC,
noté V., et du signal d’entrée, noté V;,,. Nous choisirons des variations d’amplitude
réalistes de 10%, souvent acceptables du point de vue industriel.

— Les variations de température seront réalisées a I’aide d’un générateur de température.
Les mesures seront effectuées suivant les températures suivantes : -45°C, 0°C, 25°C,
80°C et 135°C.
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Nous ferons également varier les temps de montée et descente du signal d’entrée V;,
afin d’observer le comportement du signal Vy, et 'impact produit sur I’émission conduite
du montage source commune.

3.2.2 Mesures d’émissions conduites suivant différents transis-
tors MOSFETs

Avant d’appliquer toute variabilité sur le circuit, nous avons réalisé des mesures du signal
Vys et de I'émission conduite en sortie des 3 montages correspondant aux transistors
MOSFETSs dont les références ont été données précédemment.

Pour un signal d’entrée V;,, similaire, on constate des signaux V,, différents, en parti-
culier I'allure des transitions de montée et de descente, représentés par la figure 3.10.

Vas(V) Vas(V)
A A

STP16NF \

~ |BS170

o> Temps (ns) » Temps (ps)

0 400 800 1200 160 01,6 1.7 1.8 1.9 2

a) b)

Figure 3.10: Transitions du signal Vs en a) phase montante b) phase descente suivant
les différents transistors MOSFETSs

On note que le transistor BS170 possede une légere variation au niveau du rapport
cyclique. Ce retard s’explique par la différence de la valeur de sa tension de seuil Vj,
(voir chapitre 1). Le tableau 3.4 récapitule les valeurs des tensions de seuils des trois
transistors utilisés.

MOSFET BS170 IRLZ44N STP16NF
Vin 2V 1.6V 1.5V

Table 3.4: Tension de seuil suivant 'utilisation du MOSFETs

On note que les temps de montée et de descente des signaux Vs obtenus pour chacun
des circuits sont différents. Il en est de méme pour l'effet round “shaping”.

Le signal Vy, en sortie du transistor MOSFET BS170 possede des temps de montée
et descente tres largement supérieurs aux deux autres transistors et un “round shaping”
beaucoup plus prononcé. Cela est principalement di a sa résistance Rgs,,, pratiquement
100 fois plus élevée que celles des transistors IRLZ44N et STP16NF, qui ralentit alors le
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passage du courant Iy, et donc la rapidité de commutation. Cette résistance induit une
tension d’offset équivalente a :

Rdson
Vi sof fset — Vi c 3.6
dsof fsct Rason + Rroap g (3:6)

Cette tension, que 'on peut apercevoir dans la figure 3.11, est estimée a 0.6 V.

Par ses temps de commutation plus long et son fort “round shaping”, ce type de
transistor est moins avantageux pour des applications hautes fréquences. Cependant, il
permet une réduction tres prononcée du niveau d’émission conduite mesuré en sortie du
montage source commune, comme le montre la figure 3.11.

90
_|.,|“ A
80 ||
11 ||l|| 1
_. 70 |
2 60 H "
] -80 dB/décade
Z 50
<
E 40
2 30 STP16NF
< 2 IRLZA4N
10
BS170
0
-10
0.1 1 10
Fréquences (MHz)

Figure 3.11: Transitions du signal V, en a) phase montante b) phase descente suivant
les différents transistors MOSFET's

La figure 3.11 montre que le changement d’un transistor, réalisant la méme fonction
dans un circuit et soumis aux mémes conditions environnementales, peut modifier con-
sidérablement le niveau d’émission conduite (jusqu’a 30 dB entre 5 MHz et 8 MHz). Cela
dépend de la nature intrinseque du transistor. Les éléments parasites qui le composent
sont différents selon les procédés de fabrications, la géométrie du composant... (voir
chapitre 1 et 2).

On constate également un plateau de bruit conséquent avec le MOSFET BS170. Cela
est principalement du a sa forte résistance Ry, qui empéche une petite partie du bruit
généré au niveau du drain de s’écouler a travers la masse. Ce bruit passe donc a travers
le réseau CEM, augmentant ainsi le plateau de bruit.

Enfin, on montre que les niveaux d’émission conduite mesurés en basses fréquences
sont identiques puisque la période et le rapport cyclique des trois signaux étudiés sont
semblables. En effet, les différentes équations établies dans le chapitre 2 permettent
d’estimer une variation maximale de I’enveloppe spectrale de 0,36 dB.
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Effet de la variation de process des transistors

Les mesures d’émission conduite en sortie de chacun des transistors utilisés ont été
répétées avec des transistors identiques de méme lot et de lot différents. Les principaux
parametres électriques du signal Vs que 'on mesure et sur lesquels on s’appuie pour
assurer le bon fonctionnement du circuit/systeme ont été relevés a travers les différents
tableaux présentés tableau 3.5.

Vismaz représente 'amplitude maximale de la tension Vs observée.

IRLZ44N
Lot Nom | Période Rapport Temps de || Temps de || Vigmaz (V)

(us) Cyclique montée descente

(%) (ns) (ns)

1 A 50 43.4 230 350 5.37
1 B 50 43.2 225 340 5.37
1 C 50 43.4 230 342 5.37
2 D 50 43 219 337 5.3
2 E 50 43 222 337 5.3
2 F 50 43 219 340 5.3
3 G 50 43 217 334 5.3
3 H 50 43.1 217 333 5.3
3 I 50 43 217 334 5.3

Table 3.5: Parametres caractéristiques du signal Vjy, suivant différents transistors MOS-
FETS de référence IRLZ44N

STP16NF
Lot Nom || Période Rapport Temps de || Temps de || Vismaz (V)
(us) Cyclique montée descente
(%) (1) (1)

1 A 50 43.6 135 230 5.37
1 B 50 43.6 134 230 5.37
1 C 50 43.6 135 230 5.37
2 D 50 43.6 140 233 5.37
2 E 50 43.7 142 236 5.37
2 F 50 43.7 140 232 5.37
3 G 50 43.6 135 230 5.37
3 H 50 43.4 132 228 5.37
3 I 50 43.7 134 226 5.37

Table 3.6: Parametres caractéristiques du signal Vj, suivant différents transistors MOS-
FETS de référence STP16NF
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BS170
Lot Nom | Période Rapport Temps de || Temps de || Vismaz (V)
(us) Cyclique montée descente
(%) (ns) (ns)
1 A 50 46.2 365 335 5.3
1 B 50 46.2 368 335 5.3
1 C 50 46 364 338 5.3
2 D 50 46.2 380 340 )
2 E 50 46.1 376 340 5)
2 F 50 46.4 380 345 5}
3 G 50 46.2 370 340 )
3 H 50 46.2 373 340 )
3 I 50 46.3 373 338 )

Table 3.7: Parametres caractéristiques du signal Vy, suivant différents transistors MOS-
FETS de référence BS170

L’analyse de ces résultats montre que pour un transistor de référence identique et issu
d’un méme lot, les parametres caractéristiques du signal V, sont similaires, contrairement
aux transistors issus de lots différents, pour lesquels une légere différence existe. Cette
petite différence s’explique par les procédés de fabrications qui peuvent varier (concentra-
tion des dopants, température, humidité. .. ). Le tableau suivant indique le pourcentage
de variation des différents parametres caractéristiques décrits dans les tableaux 3.5, 3.6,
3.7 pour les trois transistors étudiés.

Variation Variation Variation Variation Variation
maximale maxi- maximale maxi- maximale
de la || male du || du Temps || male du | de la ten-
Période Rapport de montée | Temps de || sion Vignaz
(%) Cyclique (%) descente (%)
(%0) (%)
IRLZ44N 0 0.9 6 4.8 1.3
STP16NF 0 0.7 7.6 4.4 0
IRLZ44N 0 0.87 4.4 3 6

Table 3.8: Variation maximale des parametres caractéristiques des signaux en sortie du
montage source commune

Pour la suite de I'étude, tous les résultats de mesures présentés dans ce chapitre
concernent uniquement le circuit intégrant le transistor MOSFET de référence STP16NF.
Les résultats obtenus avec les 2 autres circuits sont présentés en annexe IV et conduisent
a des conclusions similaires.

La figure 3.12, montre la mesure d’émission conduite 150 2 pour trois transistors
venant de 3 lots différents.
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Figure 3.12: Mesure d’émission conduite des circuits selon différents lots du transistor

STP16NF

La figure 3.12 montre une faible variation de I’émission conduite en basses fréquences,
ce qui est conforme a la théorie décrite au chapitre 2 et des résultats du tableau 3.6 et
3.7, pour lesquels on obtient une variation du niveau d’émission conduite d’environ 1 dB.

Cependant, une différence de niveau d’émission conduite de 3 dB est également ob-
servée au-dela de 10 MHz (hautes fréquences). Cette différence, qui s’explique par les
variations de procédés de fabrication de chacun des transistors, peut paraitre relative-
ment faible. Néanmoins les mesures d’émission conduite n’ont été réalisées que sur 3 lots
différents seulement. Il serait intéressant d’étudier le niveau d’émission conduite de ce
circuit pour un nombre de lots plus élevé.

3.2.3 Effet de la variation de tension d’alimentation sur 1’émission
conduite

On estime dans cette partie une variation de la tension d’alimentation V. de £10%.
L’émission conduite en sortie du montage source commune a été envisagée pour 2 cas.
Pour le cas 1, une tension V. de 4.5 V est utilisée. Pour le cas 2 une tension V. de 5.5V
est utilisée. La figure 3.13 représente la topologie du circuit pour la mesure des variations
de I’émission conduite en fonction d’une variation de la tension d’alimentation.
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Figure 3.13: Topologie du circuit pour le test de variation de tension d’alimentation

Ces variations d’alimentations ont directement un impact sur ’amplitude du signal

Vs, comme le montre la figure 3.14.
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Figure 3.14: Transitions du signal Vs en a) phase montante b) phase descente suivant
les différentes valeurs de V.

On constate que les 2 signaux semblent identiques en ce qui concerne les temps de
montée et de descente ainsi que les effets de bords “round shaping”.

La mesure d’émission conduite en sortie du montage source commune a été réalisée

pour chacun des 2 cas. Les résultats sont donnés sur la figure 3.15.

S1(f) correspond au spectre d’émission conduite mesuré avec une tension Vg, = 4.5V
et Sy(f) mesuré avec V. = 5.5V.
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Figure 3.15: Mesure d’émission conduite Si(f) et Sa(f) lorsque la tension d’alimentation
varie

La figure 3.15 montre que le niveau d’émission conduite augmente avec I’augmentation
de la tension d’alimentation. Ce phénomene est principalement visible en basses fréquences
ol la variation maximum observée est de 2 dBuV. Les mesures ont été réalisées sur les
différents circuits pour des résultats similaires présentés en annexe V.

Ces résultats sont en parfait accord avec ce qui a été énoncé dans le chapitre 2, ou
la variation d’amplitude spectrale pour une variation de £10% sur ’amplitude du signal
est estimée a 1.74 dB.

3.2.4 Effet de la variation d’amplitude du signal de controle

Nous allons maintenant étudier 'impact d’une variation de +10% de la tension
d’entrée V;, sur ’émission conduite mesurée en sortie du montage source commune. Les
mesures effectuées ont été réalisées suivant 2 configurations. Dans la premiere confi-
guration, une tension V;, commutant de 0 V a sa tension maximale, notée V;,az, de 4.5
V est considérée. Dans la deuxieme configuration, une tension V;,, commutant de 0 V
& Vipmaz = 5.5 V est considérée. La figure 3.16 représente la topologie du circuit pour
la mesure des variations de I’émission conduite en fonction d’une variation de la tension
Vin.

La figure 3.17 représente 1’allure des transitions du signal Vy, suivant les 2 cas d’études
réalisés.

D’apres la figure 3.17, on constate un “round shaping” moins prononcé lorsque V;,
augmente. Ce constat se traduit par une augmentation de V4 qui induit alors un courant
drain-source Iy plus élevé. Cette élévation du courant ;5 permet une charge plus rapide
des capacités parasites et donc un effet “round shaping” moins prépondérant. On constate
également que I'augmentation de la tension Vi modifie légerement le “turn on delay” (voir
chapitre 2). En effet, dans le cas ou Viymae = 5.5V, la tension de seuil est atteinte plus
rapidement pour des temps de montée équivalents, comparé au cas ot V;pmaer = 4.5V. De
meme que la tension de seuil est atteinte plus tard pour des temps de descente équivalent.
Le montage source commune étant un montage inverseur, cela explique pourquoi plus
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Figure 3.16: Topologie du circuit pour le test de variation d’amplitude du signal V;,
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Figure 3.17: Transitions du signal Vs en a) phase montante b) phase descente suivant

les différentes valeurs de Vimax

I'amplitude de la tension d’entrée V;,, augmente (pour des temps 7, et 7,4 fixés), plus le

rapport cyclique du signal V;, diminue.

La figure 3.18 représente Sy(f) et Sa(f), la mesure d’émission conduite en sortie du

montage source commune, lorsque Viymae = 4.5 V et Vipmae = 5.5 V.
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Figure 3.18: Mesure d’émission conduite S1(f) et Sa(f) lorsque 'amplitude du signal de
controle varie

La figure 3.18 montre que le niveau d’émission conduite augmente avec 1’élévation
de l'amplitude du signal d’entrée V;,. Ce phénomene est principalement observé en
hautes fréquences ot les variations maximales peuvent atteindre 4 dBuV. Comme expliqué
précédemment, cela est di a la rapidité de la charge des capacités parasites jouant un
role crucial sur le “round shaping”.

On notera également une faible variation du niveau d’émission conduite en basses
fréquences, ce qui est cohérent avec la théorie décrite au chapitre 2 et la mesure des
temps de montée et descente des signaux représentés figure 3.17. Cette différence de 0.36
dB n’a aucune conséquence sur le spectre en fréquence.

3.2.5 Effet de la variation des temps de montée et descente du
signal de controle

Dans cette partie, nous nous intéressons a l'impact d’une variation des temps de
montée et de descente du signal d’entrée V;, sur I’émission conduite mesurée en sortie
du montage source commune. Nous choisissons pour cela une variation de +20% de
ces temps, ce qui constitue en regle générale une variation acceptable d’'un point de vue

conception.

L’émission conduite en sortie du montage source commune a été mesurée suivant 2
cas. Dans le premier cas, le signal trapézoidal V;,, a des temps de montée et de descente
de 4 pus. Dans le second cas, le signal trapézoidal V;, a des temps de montée et descente
égaux a 6 ps. La figure 3.19 récapitule les valeurs des parametres du signal V;,, dans les
deux cas considérés.
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Figure 3.19: Topologie du circuit pour le test de variation des temps de montée et descente
du signal V;,

Les variations des temps de montée et de descente du signal d’entrée V;,, ont directe-
ment un impact sur 'allure des transitions du signal de sortie Vi, comme décrit figure
3.20.

Vds (V) Vds(v)
5 A A

4

o

fm = T:.‘. - .I S

Tm =Tqg = 6US

5
4
3
2
1
0

» Temps (us)

» Temps (us)

0 0.5 1 1.5 2 23 27

a) b)

Figure 3.20: Transitions du signal Vs en a) phase montante b) phase descente suivant
une variation des temps de montée et descente du signal V;,

Pour un changement de pente de +20% en entrée on trouve donc un signal de sortie
Vis avec des temps de montée et de descente variant de £20%. La figure 3.20, nous
montre également que 'effet “round shaping” se trouve beaucoup plus prononcé lorsque
les temps 7, et 74 du signal V;,, sont élevés. Cela est dii au fait que 1'on charge/décharge
plus lentement les capacités parasites a travers une montée/descente plus lente.

La figure 3.21 décrit Si(f) et Sa(f), représentant respectivement ’émission conduite
en sortie du montage source commune lorsque 7, = 74 = 4us et 7, = 74 = 6us.
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Figure 3.21: Mesure d’émission conduite S;(f) et So(f) lorsque les temps de montée et
descente du signal d’entrée varie

On note une variation maximale du niveau d’émission conduite de 9 dB dans le do-
maine HF pour une variation de +20% des temps de montée et descente du signal d’entrée
Vin. Cela s’explique par la différence de “round shaping” suite a la charge/décharge plus

ou moins lente des capacités parasites.

On note également une différence de 3 dB en basses fréquences comme attendue en
théorie (chapitre 2) et dont I'estimation de la différence maximum de ’enveloppe spectrale
est de 3.52 dB.

3.2.6 Effet de la variation de température

Dans cette partie, ’étude de la variation du niveau d’émission conduite en fonction
de la variation de température est étudiée. Pour cela, un générateur de température
est utilisé permettant de chauffer localement le transistor MOSFET. Les températures
étudiées sont les suivantes : -45°C, 0°C, 25°C, 80°C et 135°C.

La figure 3.22 représente 'allure des transitions du signal Vy, suivant les températures
0°C et 135°C.
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Figure 3.22: a) Temps de montée ; b) Temps de descente, des signaux Vy, pour des
températures de 0°C et 135°C

D’apres la figure 3.22, on note une légere différence du rapport cyclique. Cela est da
aux matériaux utilisés pour la conception des transistors qui affectent la tension de seuil
Vin. Cette tension diminuant avec 1’élévation de la température, elle permet I'ouverture
du transistor MOSFET plus rapidement lors de la montée et plus tardivement lors de sa
fermeture, générant ainsi un délai. La nature “inverseur” du montage explique pourquoi
lorsque la température diminue le rapport cyclique augmente. On constate également
que les temps de montée et de descente ne semblent pas concernés par une modification
de la température.

La figure 3.23 représente 1’émission conduite en sortie du montage source commune
pour les températures de -40°C, 0°C, 25°C, 80°C et 135°C.

20
80 ||.r | BF HF
20 H\Mn’luu..
2 60  -4s5°C ,
g s0 0°C
2 40 25°C
=
£ 30
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<
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-10
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Figure 3.23: Mesure d’émission conduite des signaux suivant une variation de température
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3.2.7 Résumé

La figure 3.24 résume 'impact des variations principales des parametres caractéristiques
du signal de sortie du montage source commune étudié dans ce chapitre sur le niveau
d’émission conduite.

La variation maximale du niveau d’émission conduite possible est caractérisée selon
3 criteres en fonction du domaine de fréquences (BF ou HF).

Ces criteres sont :

- Fort (>6 dB),
- Intermédiaire (3-6 dB), noté Int dans la figure 3.24
- Faible (<3 dB).

Changement de Tension Amplitude Temps de Température
lot d'un d'alimentation | maximale du monté et
transistor signal descente du
MOSFET d’entrée signal
d’entrée
Domaine de
) BF HF BF HF BF HF BF HF BF HF
fréquences
Impact  sur
Fémission NN
conduite
Degre
_g Faible Int Faible | Fort | Faible | Int Int Int Fort | Faible
d'impact

Figure 3.24: Récapitulatif de toutes les variations observées du niveau d’émission conduite
selon des variations de parametres électriques

D’apres la figure 3.24, on remarque que la température et les temps de montée et de
descente du signal d’entrée sont les parametres qui influencent le plus I’émission conduite
du circuit test. On constate également que la bande de fréquence la plus sensible a une
variation d’émission conduite est la bande des hautes fréquences. Enfin, notons qu’une
différence de niveau d’émission conduite d’une dizaine de dB peut facilement exister entre
2 circuits semblables. Une telle différence d’amplitude remet complétement en cause les
marges de sécurité vis-a-vis des niveaux d’émission et d’immunité.
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3.3 Conclusion

Dans cette partie, nous avons présenté des résultats de mesures sur les effets de
variations PV'T sur le niveau d’émission conduite d'un montage “source commune”. Les
résultats ont montré que la température ainsi que la variation des pentes du signal de sor-

tie de ce circuit peuvent affecter fortement les hautes fréquences, c’est-a-dire les fréquences
1
T.Tmin

montage étudié affecte & degré moindre les basses fréquences (inférieures a f.3). Un

supérieures a f.3, ou f3 = , tandis que la variation des différentes tensions du
parametre tel que la température peut, a lui tout seul, faire varier d’environ 10 dB le
niveau d’émission conduite.

De plus les résultats ont montré que suivant la référence des transistors utilisés, le
niveau d’émission conduite pouvait étre largement modifié (30 dB observé). Cependant,
les mesures des transistors issus d’'un méme lot n’ont montré aucun impact sur le niveau
d’émission conduite. Les transistors de méme référence mais issus de lot différent peuvent
toutefois présenter un niveau spectral légerement modifié (3 dB observé).

Ainsi, la variation autorisée des parametres caractéristiques des signaux en sortie
du montage source commune (période, rapport cyclique, temps de montée et descente,
amplitude) implique une variation du niveau d’émission conduite, qui n’est, a I’heure
actuelle, jamais simulée et mesurée.

Si cette variation peut étre facilement établie en basses fréquences, notamment a partir
des équations de Fourier, elle reste difficilement estimable en hautes fréquences : 'impact
du round shaping devenant important. Comme il n’existe aucune fagcon de quantifier cet
aspect, sa variation suivant les variations PVT peut étre importante, comme a démontré
I’étude réalisée dans ce chapitre.

87



Chapitre 4:
Impact des variations de parametres
électriques sur le niveau d’émision
conduite dans un montage drain

commun d’un transistor MOSFET
pour des applications automobiles

88



Afin d’améliorer les performances CEM dans les applications automobiles, et dans le
but de controler la charge des capacités de grille des transistors a effet de champ utilisés
généralement en montage drain commun, des controles en courant sont souvent utilisés.
Ils permettent la charge et la décharge de la capacité de grille du transistor MOSFET
a travers un courant de charge optimisé. Ce profil garantit le meilleur compromis entre
les pertes de puissance (maintien des temps de montée et de descente) et les émissions
électromagnétiques en hautes fréquences par I'intermédiaire de 'effet des arrondissements
des angles du signal.

Ce chapitre met en évidence les effets des variations de procédé de fabrication sur
I’émission conduite d'un contréleur d’un transistor MOSFET en montage drain commun
pour des applications automobiles. En effet, les variations PVT ayant lieu dans ce type de
circuit peuvent influencer le comportement du profil de courant optimisé et ainsi induire
une modification du niveau d’émission conduite.

Un phénomene transitoire tres bref et de faible amplitude a été observé a travers
des simulations et des mesures générant une différence importante du niveau d’émission
conduite. Une étude théorique qui établit le lien entre ce signal de sortie et ce niveau est
menée.

4.1 Profil de courant optimisé pour la réduction du
niveau de I’émission conduite en sortie d’un mon-
tage drain commun

Précédemment, nous avons vu que les niveaux d’émission générés par des signaux en
sortie d’'une cellule de commutation doivent étre minimisés pour assurer une bonne CEM.
Pour les réduire, on peut utiliser des solutions externes au circuit intégré telles que les
techniques de filtrage, des circuits d’absorption d’énergie pendant les résonnances de type
“snubbers” ou encore des blindages spécifiques [73] [74]. Ces solutions, bien qu’efficaces,
ne peuvent pas étre intégrées sur une puce a cause de leurs tailles excessives. D’un autre
coté, dans les domaines comme 1’automobile, une concurrence sans merci est lancée pour
réduire le cott lié aux composants externes présents dans un circuit tout en améliorant
les performances électromagnétiques. La seule et unique solution qui reste envisageable
est alors de réduire le bruit a la source.

Nous avons vu dans les chapitres précédents qu’'une commutation avec un “round
shaping” prononcé permettait une réduction conséquente du niveau d’émission conduite.
Or, l'utilisation d’un tel signal en sortie d’un transistor MOSFET n’est possible qu’a la
condition de pouvoir controler le signal appliqué entre grille et source.

Dans ce chapitre nous parlerons du courant de charge de grille, capable de modifier
le signal de sortie et donc le niveau d’émission conduite. Pour mettre en ceuvre de telles
transitions sur le signal de sortie d'un transistor MOSFET, une boucle fermée analogique
est souvent utilisée. Cette derniere permet le controle de la transition du signal suivant
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une forme théorique définie préalablement comme la forme sinusoidale [75] ou la forme
gaussienne [76] [77] [78]. Les temps de commutations sont alors mesurés, comparés au
signal de référence, et le signal de grille est ajusté pour minimiser I’erreur. Le controle des
transitions peut également se faire a partir des dérivées successives du signal étudié [79].
Afin de réduire les couts de fabrication, I'utilisation d’une boucle ouverte est d’avantage
préférée. Cette stratégie consiste a charger et décharger la grille du MOSFET par un
profil de courant optimisé. Il n’y a donc pas de systeme de compensation, ni de signal de
référence. En raison du compromis entre la CEM et les pertes de puissance, un simple
courant constant peut ne pas étre suffisant pour respecter les limites de spécification
[80] & [83]. Le profil de courant optimisé est décomposable en plusieurs phases décrites
ci-dessous :

Une phase de précharge servant a charger le plus rapidement possible la grille du
transistor MOSFET.

Une phase de lissage des angles de commutations ON/OFF “round shaping”.

Une phase de maintien des temps de montée/descente.

Une phase de charge complete de la grille dans le but de réduire le délai des com-
mutations.

Un exemple d’utilisation de ce profil est décrit sur la figure 4.1. Ce genre de profil est
par exemple utilisé par NXP pour la commutation des ampoules halogenes des voitures.
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Figure 4.1: Transition des différents signaux lors de la mise ON du transistor MOSFET
[30]

Un premier courant de forte amplitude nommée Iy, est utilisé pour charger la grille
et limiter le délai lors de la mise sous tension, c’est la phase de précharge (voir figure
4.1). La grille se charge alors jusqu’a la tension de seuil Vj;, de la caractéristique de
grille du transistor. Ensuite, on utilise un deuxieme courant, plus faible, dont le but est
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de lisser le début de la transition ON/OFF limitant les fortes variations de tension du
signal de sortie V,,; afin de réduire le niveau d’émission conduite en hautes fréquences.
Le courant de drain I, passe alors de 0 a sa valeur maximale, noté I sn... Lorsque Igsmaz
est atteint, un troisieme courant est utilisé pour controler le temps de montée de V,,;,
noté 7,,. La valeur de ce courant dépend du compromis entre les pertes de puissance
et la CEM. 1l est généralement choisi en fonction de la limite de spécification. Lorsque
Vys atteint 0, un courant élevé est utilisé pour réduire le temps de commutation. Ces
phases sont également présentes pour la transition OFF du transistor. On notera qu’il
est inutile d’utiliser un courant de lissage pour la partie haute de la commutation puisque
les capacités parasites notamment C,q agissent déja comme un filtre naturel. La durée
de chaque phase et la quantité de courant sont généralement estimées par simulation.
Pour s’assurer d’un profil de courant optimal, il semble évident que ces deux parametres
doivent étre le moins sensibles possible aux variations PVT. En effet, comme expliqué
au chapitre 1, ces variations peuvent compromettre la bonne fonctionnalité du systeme
d’un point de vue CEM. Nous avons donc voulu a travers ce dernier chapitre démontrer
I'importance de considérer les variations de process d’un systeme électronique complexe
pour des mesures d’émission conduite.

4.2 Présentation du circuit test et de ses spécificités

4.2.1 Circuit sous test

Le circuit sous test est un controleur de grille d’un transistor a effet de champ en
montage drain commun. Ce circuit est utilisé pour remplacer les relais d’allumages des
feux de croisement, dans un véhicule. Il a été développé par NXP et qualifié selon la norme
appropriée AECQ100 (Automotive Electronics Council) [84]. Son schéma de principe est
présenté sur la figure 4.2.

vpompe_d e_charge

Iref
'] : Miroirs de courant
CHA Vbattelie
1000
0100
0010
. —_— 0001
Oscillateur .
i 1
interne 0001
001
0100 Vout
1000
l Miroirs de courant

Figure 4.2: Topologie de la partie commande du circuit
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Le circuit sous test est composé de quatre circuits de controle identiques commandés
par une interface de communication série de type SPI (Serial Peripheral Interface). Cha-
cune de ses quatre sorties est composée de sources de courant pouvant tirer la tension
de grille vers la tension d’alimentation (pull up), ou encore tirer cette méme tension de
grille & la masse (pull down). L’activation de ces sources de courant se fait a 1’aide d’un
convertisseur numérique analogique (CNA) [85]. L’architecture de ce mode de controle
en courant est basée sur la conception d’une source de courant invariante dans le temps.
Cette source est recopiée n fois par 'intermédiaire de miroirs de courant avec des gains
différents pour créer plusieurs branches de controle dans 'optique de pouvoir optimiser
les différentes phases de courant décrites dans la figure 4.1.

La période de temps nécessaire pour chaque phase de courant dépend de la program-
mation du CNA. Ce dernier est controlé par une horloge correspondant généralement a
un oscillateur interne.

L’alimentation du drain provient d’une batterie (ici 24 V). Le driver est quant a lui
alimenté par une pompe de charge permettant d’avoir une tension supérieure a celle de
la batterie, nécessaire au bon fonctionnement de ce type de montage.

La programmation du CNA a été optimisée de fagon a réduire 1’émission conduite a
travers un profil de courant tel que décrit sur la figure 4.2. Cette partie numérique est
monitorée par un oscillateur RC interne de 42.24 MHz. La méthode 150 2 est insérée
dans la carte de test. Cette carte est représentée figure 4.3.

Mesure Mesure
150 Q 150 Q
(sortie 2) (sortie 1)

(G RRRRRES

EMC Board V1.0 ‘& jSortied |,

00

, G

B oy s0ms
Mesure Mesure
150 Q 150 Q
(sortie 3) (sartie 4)

Figure 4.3: Carte de test
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Notons que le passage de la phase 1 a la phase 2 du courant de précharge comme
décrit figure 4.1, est réalisé a l'aide d’un comparateur dont le schéma de principe est
donné sur la figure 4.4. Lors de la mise ON du transistor MOSFET, le courant Ig,q, est
automatiquement généré, et, est maintenu jusqu’a ce qu’un signal noté “comp” soit actif
sur front montant de I’horloge interne (oscillateur RC), noté “Clk”.

Vpompe_d e_charge

O
Clk

Vaa
Comparateur E
comp
Vﬂut

Figure 4.4: Controle du courant de précharge par I'utilisation d’un comparateur

Le temps a partir duquel le signal “comp” devient actif a été défini au préalable par
simulation. La figure 4.5 représente les chronogrammes des différents signaux Iy;,4, comp

et Clk.
IC"(
» Temps (s)
T:omp
»Temps (s)
Afgmax
»Temps (s)

Figure 4.5: Chronogramme des signaux Clk, comp et gqp

La position du premier front d’horloge lorsque la commande “comp” est active est
d’une importance cruciale puisqu’elle définit la durée d’établissement du courant /g, q,.
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4.2.2 Configuration du montage de test

Le montage de test du circuit est présenté sur la figure 4.6. Il est composé d’un analyseur
de spectre adapté pour les applications CEM (appelé classiquement “EMI”), d’un oscil-
loscope pour la visualisation du signal de sortie V,,;, d'une batterie 24 V. Le pilotage de
la carte se fait par une interface de communication SPI.

Batterie 24 V Oscilloscope

Figure 4.6: Configuration du montage de test

Pour rappel la méthode 150 € est directement inséré dans la carte de test.

Dans le but de comprendre et de quantifier I'impact des variations de procédé de
fabrication sur le niveau d’émission conduite, différentes mesures ont été établies dans
des configurations et des conditions environnementales similaires comme ['utilisation d’'un
méme PCB (Printed Circuit Board).
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4.3 Mesures des variations PVT et impact sur le
niveau de 1I’émission conduite

Dans cette partie nous nous intéresserons aux mesures des quatre sorties V,,; des
drivers ainsi que leurs impacts sur le niveau d’émission conduite.

Ces tests ont été réalisés sur des Cls issus d’'un méme lot ainsi que de lots différents
de facon a mettre en évidence les variations de procédés de fabrication. Nous ferons
également une étude en température.

Il est intéressant de noter que tous les ClIs utilisés ont fait 'objet d’étude au préalable
(test des puces définis dans le chapitre 1) et ont permis de garantir le maintien des
principaux parametres d’un signal commuté, présenté dans le chapitre 2.

4.3.1 Mesures d’émission conduite des sorties des quatre drivers
Drain Commun

Les signaux électriques issus de chaque sortie des 4 montages de commutation au sein
d’une méme puce ont été mesurés dans le domaine temporel. Les parametres principaux
de ces signaux sont regroupés dans le tableau 4.1 et le pourcentage de leur variation
reporté dans le tableau 4.2.

IC1 Période Rapport Temps de || Temps de || Amplitude
(us) Cyclique montée descente Maximum
(%) (ks) (ks) Vour (V)
Driver 1 956.7 51.7 26.1 27.2 26.29
Driver 2 956.7 51.7 28.8 30.5 26.2
Driver 3 956.7 51.7 28.7 30 26.2
Driver 4 956.7 52 29.8 31.5 26.2
Table 4.1: Valeurs des différents parametres mesurés de V,,; sur IC1
IC1 Variation Variation Variation Variation Variation
maximale maxi- maximale maxi- maximale
de la || male du || du Temps || male du|[de I’ Am-
Période Rapport de montée || Temps de || plitude
(%) Cyclique (%) descente Maximum
(%) (%) Vour (%)
Driver 1 a || 0 0.6 12.4 13.7 0.3
4

Table 4.2: Pourcentage de variation des différents parametres mesurés

L’analyse de ces résultats montre que les 4 signaux de sorties des drivers semblent
globalement identiques.
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Associée a ces mesures temporelles, la mesure de I’émission conduite utilisant la
méthode 150 €2 a été réalisée sur chacune des sorties du circuit. La figure 4.7 présente les
résultats obtenus. Pour les mémes raisons que précédemment, les mesures sont réalisées
jusqu’a 10 MHz. Au-dela le niveau de bruit de ’appareil est trop important et ne permet
plus de mesurer 1’émission conduite du circuit.
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Figure 4.7: Emission conduite des différentes sorties de IC1

On constate sur la figure 4.7 une différence relativement importante pouvant atteindre
11 dB du niveau d’émission conduite selon la sortie mesurée.

Cette différence ne peut pas étre expliquée par les variations mesurées dans les tableaux
4.1 et 4.2. En effet, en se basant sur la théorie décrite dans le chapitre 2, on trouve une
variation maximale d’environ 1.25 dB.

Observation du round shaping et de son impact fréquentiel

En analysant le début des commutations, de chaque driver, nous avons pu relever
I’apparition d’une discontinuité du temps de montée. Cette discontinuité crée un “saut”,
pouvant etre plus ou moins important, entre le début de la commutation et le temps de
montée. Ce phénomene, observable sur la figure 4.8 semble jouer un réle majeur sur le
niveau d’émission conduite du circuit testé.

D’apres la figure 4.8, le signal de sortie du driver 2 ne semble pas étre impacté par
I’apparition du “saut”. Le temps de montée de la commutation se fait donc en douceur
(effet round shaping), ce qui explique un niveau d’émission conduite bien meilleur. Les
signaux de sorties des drivers 1 et 4 semblent quant a eux, avoir un “saut”similaire ce qui
explique leur similitude du point de vue du niveau d’émission conduite. Enfin, la durée
du“saut”sur le signal de sortie du driver 3 étant plus courte que les autres et d’amplitude
relativement plus élevée, cela explique I'augmentation du niveau d’émission conduite. La
durée et 'amplitude du “saut” ont été mesurées et définies dans le tableau suivant 4.3.
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Figure 4.8: a) Observation du “saut” au début de chaque transition de montée de V,,; et
b) son impact sur le niveau d’émission conduite pour chaque driver de IC1

IC1 Période || Rapport || Temps Temps Ampli- Durée Ampli-
(us) Cy- de de de- || tude du“saut” || tude
clique montée || scente Max- (ns) Max-
(%) (us) (us) imum imum
Vour (V) du“saut”
(V)

Driver 1 || 956.7 51.7 26.1 27.2 26.29 400 0.22

Driver 2 || 956.7 51.7 28.8 30.5 26.2

Driver 3 || 956.7 51.7 28.7 30 26.2 300 0.25

Driver 4 || 956.7 52 29.8 31.5 26.2 400 0.22

Table 4.3: Valeurs des différents parametres mesurés de V,,; sur IC1

Il est également important de noter que le niveau d’émission conduite des sorties 1, 3

et 4 des drivers dépassent ’enveloppe spectrale estimée par rapport a celui issu d’un signal

trapézoidal parfait, c’est-a-dire sans effets “rounds shaping”, comme le montre la figure
4.9 & travers la sortie 3. Ce dépassement a lieu sur une large bande de fréquence (150

kHz a 12 MHz) dont la variation maximale est estimée a 13 dB. Ceci montre & nouveau

qu’une mauvaise maitrise du “round shaping” peut dégrader le niveau d’émission conduite
au-dela des limites attendues.
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Figure 4.9: Comparaison de ’émission conduite mesurée avec le spectre d’enveloppe
théorique

4.3.2 Explication de Papparition du phénomene de “saut” et
son impact sur I’émission conduite du signal de sortie du
montage drain commun

Dans ce chapitre, nous allons expliquer la cause de ’apparition du“saut”et démontrer
I'impact théorique que celui-ci génere sur I’enveloppe spectrale d’un signal trapézoidal afin
de comprendre et d’anticiper les variations du niveau d’émission conduite des signaux
observés précédemment en sortie du montage drain commun. Le profil de courant de
charge de grille I;, nécessaire au bon fonctionnement du systeme, n’est pas forcément
identique suivant ’échantillon de composant testé. En effet, des variations PVT peuvent
conduire a une modification du profil souhaité. De la méme facon, le transistor MOSFET
peut recevoir plus ou moins de courant. La figure 4.10 illustre I'impact des variations
PVT sur le courant de charge de grille et I'impact que celui-ci génere sur la tension de

sortie V,,; et donc sur son niveau d’émission conduite.

Amplitude (dB)
'y

Vdd Amplitude (V,A)

lDrain 2ACT] -20 dB/decade

-40 dB/decade

Temps (s)
= Fréguences (Hz)

Figure 4.10: Impact des variabilités PVT sur le signal de sortie V,,; et son enveloppe
spectrale
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Si le courant de précharge est trop important alors un petit “saut” apparait sur le
signal de sortie. En effet, la seconde phase décrite dans la figure 4.1, vient rajouter une
partie du courant de précharge au faible courant de controle initialement prévu pour
réduire le niveau d’émission conduite. Le signal de sortie V,,; sera donc modifié formant
alors un signal plus ou moins trapézoidal, possédant trois pentes. La durée de cette
phase est relativement courte. Plus le courant de précharge sera grand devant le courant
nécessaire a la bonne commutation du transistor MOSFET et plus 'impact du“saut”sur
I’émission conduite sera important. La figure 4.11 décrit ce nouveau signal.

Amplitude (V,A) Amplitude (V)

Vourt
i

d
A=

Figure 4.11: Formation d'un signal trapézoidal a 3 pentes

Vout

>
>

Temps (s)

Temps (s)

Afin de connaitre 'allure de ’enveloppe spectrale d’un tel signal, nous utilisons le
développement théorique basé sur la transformée de Fourier discrete (DFT).

Développement théorique de I'impact du “saut” sur ’enveloppe spectrale

Un signal trapézoidal a 3 pentes, noté S(t) peut étre réalisé a partir de 2 signaux
convolués comme décrit sur la figure 4.12. Lors de la mise ON, 51(t) est considéré étre
la somme de deux fonctions impulsions dont les amplitudes sont respectivement f[—B et

Tm

% de durées respectives notées 7, et 7.
-Ts

T représente la durée de I'impact du saut, et 7, le temps de montée.
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Figure 4.12: Décomposition d’un signal “trapézoidal” a 3 pentes suivant la somme de
deux convolutions

A partir de [54], 51(f) et B2(f) peuvent étre définies par les équations 4.1 et 4.2.

BL(f) = A ;B.sinc(ﬂ.f.Tm) + g.smc(w.ffs) (4.1)

B2(f) = sine(m. f.1q) (4.2)

7, représente le temps de descente du signal S(t).

Comme le signal est périodique, son enveloppe spectrale, notée Enveloppe[S(f)], est
obtenue pour les valeurs pics les plus élevés des harmoniques successives du spectre
fréquentiel de S(t), noté S(f). D’apreés la théorie décrite dans le chapitre 2 et [54],
on obtient alors ’équation suivante 4.3.

7E;@mmfm+A;Bﬂmwﬁm+§mef®]“a

Enveloppe[S(f)] = A

La construction graphique de I’expression 4.3 est décrite sur la figure 4.13.
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Figure 4.13: Représentation spectrale d'un signal “trapézoidal” a 3 pentes

EnveloppelS(f)] est composée de quatre fréquences de coupures :

PP S S S (4.4)

9 .
T.To T. T QT T. T in T.Ts

Tmaz TePrésente la valeur maximale entre 7, et 74, SOit Tpar = Max (T, Ta) €t Tmin , la
valeur minimale entre 7, et 74, S0it Ty = MIN(Tyy, Tq)-

C représente 'amplitude de I'enveloppe spectrale a f.3, équivalent a :

2A min min
C = 20. log(TT) — 6+ 20. log(1 + mm)y (4.5)

Tmax

L’impact du “saut” modifie donc ’enveloppe spectrale du signal. En effet, ce phénomene
induit une pente supplémentaire en hautes fréquences qui décroit seulement de -20 dB par
décade contrairement au signal trapézoidal dit parfait qui présente un pente de -40 dB
par décade. La connaissance de la durée et de 'amplitude du“saut” permet de déterminer
fs et son amplitude D associée :

2.A.72 1 A-B B
) +20. log(me + A Tin A.TS)

D = 20.log(

(4.6)

A partir des équations établies précédemment, il est possible de trouver la fréquence f,.
pour laquelle la premiere pente de -40 dB par décade du spectre fréquentiel et celle de
-20 dB par décade due a I'apparition du “saut” se croisent.

Ainsi, on obtient :
fo=10"Cs") (4.7)

Avec x = D + 20.log(f-s) et y = D + 40.1og(fe3).
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Nous pouvons également définir 'amplitude a la fréquence f., notée A, :

A, = C +40. log(E) (4.8)

fe

Afin de comparer I'enveloppe spectrale théorique et la mesure d’émission conduite, nous
devons prendre en considération I'influence de la carte de mesure 150 2. Ainsi I’expression
finale de la tension mesurée a l'analyseur de spectre s’écrit :

Viemrers(f) = Enveloppe[S(f)] 4 20.10g(2.Ro.C.7r. f)
—10.log[1 + (2.7.)2.C%.(Ry + Ry)? — 20.1og(v2) (4.9)

4.3.3 Estimation du niveau d’émission conduite a partir des
données temporelles théoriques du signal de sortie

D’apres le tableau 4.3, 'amplitude du“saut”lors de la montée du signal de sortie du
driver 3 de IC1 et sa durée permettent de déterminer une fréquence de coupure f,, = 1,06
MHz et une amplitude associée de D = 38,3 dBuV.

Les équations 4.7 et 4.8 permettent de définir la fréquence f. correspondant aux inter-
sections des droites -40 dB par décade et -20 dB par décade dans le plan logarithmique
et son amplitude associée :

. = 360 kHz
A, = 48 dBuV

Ces valeurs sont cohérentes avec celles mesurées par projection graphique des différentes
asymptotes de ’enveloppe spectrale du signal, décrit par la figure 4.14.
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Figure 4.14: Mesure d’émission conduite en sortie du driver 3 et impact de l'effet du
usaut”

4.3.4 Mesures d’émission conduite des sorties des quatre drivers
drain commun selon différents CIs provenant d’un méme
lot

Des mesures du niveau d’émission conduite en sortie du montage drain commun ont
été réalisées sur d’autres Cls provenant d’'un méme lot et nommés IC1b et IClc.

La figure 4.15 montre le niveau d’émission conduite des différentes sorties pour des

ClIs issus d’un méme lot.
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Figure 4.15: Comparaison des niveaux d’émission conduite entre les 4 différentes sorties
des drivers sur deux Cls de méme lot, avec a) IC1b et b) IClc
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La figure 4.15 montre qu’il existe une différence sur les niveaux d’émission conduite

de chaque sortie provenant de CI de méme lot.

La différence maximale observée sur IC1b est de 4 dB, et celle observée sur IC1c est
de 6 dB. On note également que d'un CI a un autre le niveau d’émission conduite d’une

méme sortie peut étre différent comme le montre la figure 4.16.
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Figure 4.16: Comparaison du niveau d’émission conduite des drivers 3 entre IC1 et IC1b

La différence de niveau maximale observée entre la sortie du driver 3 pour IC1 et

IC1b est de 8 dB.
4.3.5 Mesures d’émission conduite des sorties des quatre drivers
drain commun selon différents CIs provenant de lots différents

Des mesures identiques ont été réalisées sur des lots de Cls différents. La figure 4.17
montre le niveau d’émission conduite des différentes sorties a travers des Cls différents

de méme lot que nous nommerons IC2 et 1C3.
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Figure 4.17: Comparaison des niveaux d’émission conduite entre les 4 différentes sorties
des drivers sur des Cis de différents lots, avec a) IC2 et b) IC3

Comme pour I'étude précédente, les figures 4.7 et 4.17 montrent qu’il existe une
variation de ’émission conduite sur chaque sortie pouvant varier d'un CI a un autre. La
variation maximum observée sur IC2 et 1C3 est de 5 dB.

On notera également que d'un CI a un autre le niveau de sortie d’'un méme driver
peut étre grandement différent, jusqu’a 11 dB comme le montre la figure 4.18, ce qui est
plus élevé que la variation observée lors des mesures des Cls issus d’'un méme lot.
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Figure 4.18: Comparaison des niveaux d’émission conduite du driver 2 entre IC1 et IC3

Tous ces résultats montrent que pour assurer une bonne CEM, la mesure d’émission
conduite des quatre drivers doit obligatoirement étre effectuée et comparée a une limite
de spécification. Si leurs parametres électriques principaux mesurés relatif a un signal
trapézoidal parfait, semblent peu varier, il se peut toutefois que cette faible variation
induise une grande variation des niveaux d’émission conduite.
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4.3.6 Mesure d’émission conduite en sortie de driver en fonction
de la température

Nous souhaitons dans cette partie observer I'influence de la température sur I’émission
conduite de chaque sortie V,,; des différents drivers. Les tests ont été réalisés uniquement
sur IC1 dans un intervalle de température allant de -40°C a 130°C. Le tableau 4.4 donne la
valeur des principaux parametres étudiés en fonction de la température. Le pourcentage
de variation maximale de ces parametres en fonction de la température y est également

représenté.
Parametres Driver 2 IC1
Température || Période Rapport Temps de || Temps de || Amplitude
(°C) (us) Cyclique montée descente maximum
(70) (s) (s) Vour (V)
-40 961 51.7 31 30.5 24.9
-30 959 51.5 30.5 30.5 25
-20 961 51.7 31.3 30.5 24.9
-10 961 51.6 31.2 30.2 25
0 958 51.6 31.2 30.7 24.8
10 959 51.4 31 30.6 24.8
25 958 51.6 28 28.3 25.4
40 959 51.6 29 30 25.3
50 958 51.6 29 30 25.3
60 960 51.4 30 30 25.1
70 959 51.6 29 30 25.3
80 960 51.6 31.8 30.8 24.8
90 960 51.6 31.5 30.2 24.9
100 959 51.6 29 30 25.3
110 960 51.6 31.8 30.8 24.8
120 960 51.4 30 29 25
130 960 51.4 31.2 30.5 25
Variation 0.03 0.05 13 9 2
maxi-
male des
parametres
du  signal
‘/out <%)

Table 4.4: Valeurs des différents parametres mesurées de V,,; sur IC1 et leur variation
maximale

L’analyse du tableau 4.4 démontre que la stabilité des différents parametres constitu-
ant le signal en sortie du driver 2 a bien été respectée.
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La figure 4.19 représente les différents niveaux d’émission conduite mesurés sur les 4
sorties de driver de IC1 pour la plage de température citée précédemment.
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Figure 4.19: Représentation des différents niveaux d’émission conduite obtenus sur chaque
driver de IC1 en fonction de la température

Comme évoqué précédemment, les parametres principaux étudiés (période, amplitude,
temps de montée et descente) ne suffisent pas a anticiper les variations CEM. En effet, la
différence maximum du niveau d’émission conduite a partir de ces parametres est estimée
a 0.5 dB (voir chapitre 2), ce qui d'un point de vue concepteur est relativement faible,
mais ne représente pas la réalité.

En effet, d’apres la figure 4.19, on constate que la température influence grandement
le niveau d’émission conduite. 10 dB de différence peut étre observé sur chacune des
sorties 1, 3 et 4 ainsi qu'une différence de 14 dB sur la sortie 2.

Ces grandes différences sont dues aux variations du temps d’établissement et de
I’amplitude du “saut” comme nous le démontrerons par la suite.
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La figure 4.20 représente ’évolution du niveau d’émission conduite en fonction de la

température pour une fréquence fixée de 1 MHz.
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Figure 4.20: Variation du niveau d’émission conduite en fonction de la température a 1
MHz pour chaque driver de IC1

On observe une tendance similaire sur les 4 drivers : lorsque la température augmente,
le niveau d’émission conduite a tendance lui aussi & augmenter (entre 1 et 2 dB/ 10°C).
Cette constatation n’est valable que pour un certain intervalle de température, intervalle

qui est différent pour chacun des drivers :

- De -40°C a 70°C et de 80°C a 130°C relatif au driver 1.

- De -30°C a 100°C et de 110°C a 130°C relatif au driver 2.

- De -40°C a 50°C et de 60°C a 130°C relatif au driver 3.

- De -40°C a 10°C, de 20°C a 110°C et de 120°C a 130°C relatif au driver 4.

Il est intéressant de noter que les niveaux d’émission conduite maximum et minimum
mesurés sur chacune des sorties du driver correspondent a des températures différentes.
Ces niveaux sont donnés pour chaque driver dans le tableau 4.5.

Drivers Température au || Température au
niveau maximum || niveau minimum
d’émission  conduite || d’émission  conduite
mesuré mesuré

Driver 1 70°C 80°C

Driver 2 -40°C -30°C

Driver 3 20°C 30°C

Driver 1 50°C 60°C

Table 4.5: Niveau d’émission conduite maximum et minimum observé sur les différents
drivers de IC1
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Afin de comprendre 'origine de ces variations importantes de niveau d’émission con-
duite entre deux températures tres proches, nous allons étudier 'apparition du “saut”
pour les températures -40°C et -30°C.

La figure 4.21 représente 'impact du “saut” et le niveau d’émission conduite en sortie
du signal V,,; mesuré sur le driver 2, pour les températures de -40°C et -30°C.
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Figure 4.21: Impact du “saut” sur le début du temps de montée et sa conséquence sur
le niveau d’émission conduite pour des températures de -40°C et -30°C appliquées sur le
driver 2 de IC1

On observe que 'impact du “saut” est fortement accentué lorsque 1’on passe de -30°C
a -40°C, ce qui explique la grande différence du niveau d’émission conduite obtenue.

On peut également noter, d’apres la figure 4.19 et 4.20, que la plus grande différence
de variation du niveau d’émission conduite obtenue en fonction de la température (17 dB
mesurée) se trouve pour une température de 70C pour le driver 1 et -30°C pour le driver
2.

Dans la section suivante, nous allons tenter d’expliquer I’apparition soudaine du “saut”
lors d’une faible variation de température.

Explication du phénomeéne

Le type de CNA utilisé dans cette these, nécessite une horloge interne fournie par
un oscillateur RC. L’avantage d'un tel oscillateur réside principalement dans son faible
cout et sa facilité d’utilisation [86]. Cependant, c’est un bloc connu pour étre sensible
aux variations de température, c’est pourquoi on utilise des circuits de compensation
[86][87]. La fréquence de l'oscillateur utilisé dans ce circuit est garantie a £5%. Lorsque
la température augmente, la fréquence de l'oscillateur a tendance a diminuer ce qui aug-
mente sa période, et par conséquent dans notre cas, le courant de précharge suivi du
niveau d’émission conduite. Cette constatation explique cette tendance d’augmentation
de 1 a 2 dB par 10°C comme observé figure 4.20. Les chronogrammes Clky et Igqq2
définis figure 4.22, illustrent ce phénomene.
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Clky représente 'augmentation de la période de I’horloge par rapport a C'lk lorsque la
température augmente et son impact sur le courant Igm,w, formant un nouveau courant
noté Igmqz0. Le courant de précharge étant en réalité maintenu dans un intervalle de
temps qui lui est propre, le comparateur empéche une trop grande déviation de celui-ci.
Ainsi, lorsque la température augmente, les fronts montants du signal d’horloge vont
légerement se décaler comme illustré par le signal Clk,. Le signal comp se trouve alors
directement en phase avec un nouveau front d’horloge. Cette nouvelle période d’horloge
noté Clks réduit considérablement la durée de maintien du courant de précharge, noté
Ijmaqs. Le“saut”a alors pratiquement disparu et le niveau d’émission conduite est au plus
bas.

Clk I
Clk, 1 »Temps (s)
» Temps (s)
Clk4
I »Temps (s)
comp
I » Temps (s)
Igmax A
: » Temps (s)
Igmaxzi
: pTemps (s)
Igmax?. ]
» Temps (s)

Figure 4.22: Variations des signaux g, en fonction de la variation d’horloge de
loscillateur interne

Afin de justifier au maximum ces propos, nous pouvons, & travers une programmation
du CNA, changer manuellement la fréquence de I'horloge interne du circuit et observer
le niveau d’émission conduite des sorties des différents drivers.
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4.3.7 Modification de la fréquence d’horloge de 'oscillateur

D’apres la datasheet concernant les Cls utilisés, 'oscillateur peut varier de +5% lors
de son utilisation. Nous allons donc considérer ces variations dans I’étude suivante. Pour
cela nous allons modifier les parametres du convertisseur numérique analogique CNA.
L’impact du “saut” en fonction de la variation de 'oscillateur interne ainsi que le niveau
d’émission conduite du signal de sortie des différents drivers de IC1 sont représentés sur
la figure 4.23.
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Figure 4.23: Représentation de 1’évolution du “saut” lorsque l'horloge de 1'oscillateur
interne varie de 5% et du niveau d’émission conduite en sortie de ; a et b) driver 1 ; ¢
et d) driver 2 ; e et f) driver 3 ; g et h) driver 4.

On constate tout d’abord que la variation de l'oscillateur peut fortement affecter le
niveau d’émission conduite. On mesure jusqu’a 10 dB de différence pour le cas du driver 2.
On constate ensuite, qu’il n’y a pas de conjecture possible, c¢’est-a-dire que 'augmentation
de I’horloge peut tout aussi bien diminuer ou augmenter le niveau d’émission conduite.
Cela confirme donc I’étude précédente. En effet, le comparateur réajuste le niveau du
courant de précharge en fonction du premier front montant de 1'horloge. Lorsque celui-ci
s’en éloigne le niveau d’émission conduite monte, jusqu’au moment ou il y a raccrochage
d’un nouveau front montant.

Ces différents phénomenes étudiés tout au long de ce chapitre ont mis a jour des
variations du niveau d’émission beaucoup trop importantes pour étre négligées dans les
phases de simulations des schématiques du circuit. La cause principale réside dans la non
prise en compte de l'effet “round shaping” lors des mesures PVT. En effet, les mesures
des variations des parametres caractéristiques ne concernent actuellement que la période,
le rapport cyclique, 'amplitude et les temps de montée et de descente. Or, nous venons
de démontrer qu’il existe bel et bien d’autres phénomenes affectant la CEM que nous
ne devons pas négliger. La section suivante a donc pour objectif d’étudier en simulation
SPICE le phénomene du “saut” précédemment identifié, de fagon a justifier si ce genre
de phénomene peut étre anticipé par simulation des la phase de conception des Cls.
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4.4 Simulations des variations PVT et impact sur le
niveau de 1I’émission conduite

Dans cette partie nous nous intéresserons a la simulation des variations PVT et leurs
impacts sur le niveau d’émission conduite. Ces dernieres ont été effectuées sous SPICE
du fait de la disponibilité du schéma électrique présenté figure 4.24, au niveau transistor
du circuit utilisé.
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Figure 4.24: Modele SPICE du controleur de grille et du transistor MOSFET de puissance

Dans cette simulation, 'oscillateur RC est remplacé par une source indépendante
parfaite et non sensible aux effets PV'T dans le seul but d’accélérer le temps de simulations.

4.4.1 Etude selon des variations de procédé de fabrication

L’extraction des principaux corners du procédé de fabrication influencant le plus le
circuit test a été établie au préalable par les ingénieurs de conception (designers) (voir
chapitre 1). Ces facteurs représentant essentiellement les variations maximales de la taille
et I'épaisseur de l'oxyde de grille des transistors MOSFETSs, les capacités parasites, les
résistances parasites et les transistors BJT, et sont présentés dans le tableau 4.6. Pour
des raisons de confidentialité nous ne donnerons pas les valeurs.
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Parametres Corners des différents parametres

Epaisseur Oxyde || Wcs Wnhp Wphn Bpln Bnlp Bes
(MOSFET)

Largeur (MOS- || Wes Wnhp Wphn Bpln Bnlp Bes
FET)

PowerMOS Wes Bes
Capacité Lo hi

BJT Wes Bes

Table 4.6: Corners des différents parametres du circuit pour 'analyse PVT

Chaque croisement possible entre les différents cas a été effectué. Cela représente donc

576 cas de figure. La figure 4.25 représente la tension de sortie V,,; pour tous ces cas,
obtenue par simulation.

24
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Figure 4.25: Représentation du signal V,,; en fonction des différents corners appliqués

Notons que les simulations de variations de procédé de fabrication ne modifient que
dans des proportions acceptables les parametres principaux temporels observés sur le sig-

nal de sortie V,,;, décrit par un signal trapézoidal parfait (période, durée de I'impulsion

a mi-amplitude, temps de montée et descente, amplitude). En effet, chacun de ces

parametres a des variations inférieures a 2% ce qui est négligeable d’un point de vue
conception.

La figure 4.26 montre la différence maximale du niveau d’émission obtenue en simu-
lation et pour les corners définis dans le tableau 4.7

Niveau thin thick Power Cap BJT Res
d’émission

conduite

Cas 1:Fort Wes Bnlp Wes Lo Wes Lo
Cas 2:Faible Bes Wnhp Bes Hi Wes Hi

Table 4.7: Valeurs des corners pour lesquelles le niveau d’émission conduite est a son
maximum et a son minimum
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Figure 4.26: Différence maximale du niveau d’émission conduite observé lors des varia-
tions de procédé de fabrication

Les résultats de simulation présentés sur la figure 4.26 montre une variation du niveau

d’émission conduite pouvant atteindre 10 dB.

Pour expliquer cette différence du niveau d’émission conduite, intéressons-nous au
“saut” évoqué dans les sections précédentes. Pour cela, focalisons-nous sur le courant de
précharge (cause de 'apparition du “saut”) et au début de la commutation du signal de
sortie Vi, (“saut”). Ces deux signaux sont représentés sur la figure 4.27 pour les cas 1

et 2 définis précédemment.

Nous appelons Igmaz1; Lgmaz2; Vour1 €6 Vowo les courants de précharge et les tensions

de sortie issus respectivement des cas 1 et 2.

as0 ! 11 Vout1
— | L
3 350 | Igmaxl ‘ S 1 v
o 250 o out2
2 150 | I.r}'nmxz | E 09 -
= |I L %. 0-8 usaut”
& so|__J 'S £
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Figure 4.27: Représentation a) du courant de précharge et b) du début du temps de
montée, des signaux

D’apres la figure 4.27-b, on observe une variation d’offset, principalement due a la
variation de la résistance Rgs,, du transistor MOSFET de puissance. On note également
une variation du temps d’établissement du courant de précharge, visible sur la figure 4.27-
a. Le courant de précharge Ig,q,1 durant plus longtemps, ce dernier cause 'apparition
d’un “saut” rapide sur la tension V,,;;. L’impact de ce dernier est relativement faible,
de 'ordre de quelques mV pour un signal commutant entre 0 et 24 V. De plus, la durée
du “saut” est également faible, environ 450 ns. Ces valeurs sont plus faibles que celles
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observées lors des mesures sur le circuit test. Cela peut s’expliquer du fait que la fréquence
de T'oscillateur interne est parfaitement stable dans cette simulation.

4.4.2 FEtude des variations de température

Des simulations en température ont également été effectuées. Elles couvrent un large
intervalle allant de -40°C a 130°C par pas de 10°C. Ces variations de température affectent
particulierement tous les transistors internes au modele SPICE.

Comme dans le cas précédent, aucune modification sur la forme d’onde temporelle ne
semble étre observée. La figure 4.28 montre le signal de sortie V,,; pour les différentes

valeurs de température.

Amplitude (V)

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
temps (us)

Figure 4.28: Représentation du signal V,,,; pour différentes températures comprises entre
-40°C et 130°C

En considérant uniquement la température, on estime alors une variation maximale
du niveau d’émission conduite d’environ 1 dB seulement (voir chapitre 2), ce qui est
négligeable du point de vue conception. Cependant, les simulations d’émission conduite
dont les résultats sont montrés sur la figure 4.29 montrent une variation maximale de
ce niveau de l'ordre de 6 dB suivant la bande de fréquence observée. Cette variation
maximale est obtenue pour les conditions extrémes de températures (-40°C et 130°C).
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Figure 4.29: Différence maximale du niveau d’émission conduite observé pour les
températures de -40°C et 130°C pour les fréquences supérieures a f,

On constate d’apres la figure 4.29 qu’au-dela la fréquence f., le niveau d’émission

conduite diminue lorsque la température augmente.

Comme pour le cas des variations de procédés de fabrications, nous allons nous
intéresser au courant de précharge et au début de la commutation du signal de sortie
Vour pour les deux températures extrémes (130°C et - 40°C) définis figure 4.30.

450 / 850
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g s0 PR £ 725
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Figure 4.30: Représentation a) du courant de précharge et b) du début du temps de
monté, des signaux

On constate d’apres la figure 4.30-a, une augmentation de la durée du courant de
précharge (400 ns supplémentaire) lorsque la température passe de -40°C a 130°C. Cela
crée I'apparition d'un “saut” plus important sur le signal Vi, ... observé sur la figure
4.30-b. Ceci explique pourquoi a partir de la fréquence f, = # , le niveau d’émission

conduite augmente avec la température.
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4.4.3 Etude des variations combinées de température et procédés
de fabrication

Dans cette partie, nous nous intéressons a la variation combinée du procédé de fabri-
cation et de la température. Nous avons choisi d’étudier deux signaux dont 1'un possede
toutes les caractéristiques permettant d’obtenir le niveau minimum d’émission conduite
et l'autre son niveau maximum a partir de la méthode des corners et des résultats en
température trouvés précédemment. Ces deux signaux sont décrits dans le tableau 4.8 :

Niveau thin thick || Power | Cap BJT || Res Température
d’émission

conduite

Cas 1:Fort Wes Bnlp || Wes Lo Wes Lo 130°C

Cas 2:Faible Bes Wnhp || Bes Hi Wes Hi -40°C

Table 4.8: Valeurs des corners des cas 1 et 2

La figure 4.31 représente les tensions de sortie V,,;1 et V 2 qui sont respectivement
les tensions de sortie relatives au cas 1 et 2.
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Figure 4.31: Représentation des signaux Voutl et Vout2

Comme pour les études précédentes, aucune modification majeure du signal V,,; n’est
observable. La figure 4.32 représente le niveau d’émission conduite des signaux V,,;; et
V;)th'
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Figure 4.32: Différence du niveau d’émission conduite des signaux Voutl et Vout2

On constate qu’en cumulant les effets de la température et du procédé de fabrication,
une variation du niveau d’émission conduite de 'ordre de 16 dB en hautes fréquences
peut étre observée, ce qui correspond environ a l’accumulation des effets procédés de

fabrication et température observés séparément en simulation.

La figure 4.33 représente le courant de précharge lié au cas 1 et 2, respectivement noté
Iymaz1 €t Igmaq2, et le début de la commutation des signaux Vi et Vouso.
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Figure 4.33: Représentation a) du courant de précharge et b) du début du temps de

montée, des signaux

Comme lors des études précédentes, on constate que le courant de précharge Ig,qq1 €st
relativement plus long que g,q,2 (150 ns supplémentaire), ce qui fait naitre 'apparition

du “saut” et augmente ainsi le niveau d’émission conduite.

Ainsi nous venons de justifier I'interét de prendre en considération le phénomene
de round shaping lors des simulations CEM. Celui-ci doit étre un minimum étudié de
facon a éviter une augmentation de I’émission conduite. Les principaux parametres
caractéristique d'un signal observé en sortie d’une cellule de commutation que sont la
période, le rapport cyclique, 'amplitude et les temps de montée et descente ne suffisent

pas a garantir le niveau spectral d’un signal trapézoidal.
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De plus, I'arrondissement des angles est fortement sujet a varier suivant des variations
PVT, modifiant de fagon considérable le niveau d’émission conduite et justifiant ainsi
I'intérét de prendre en considération la variabilité des parametres électriques lors de
I’étude CEM.

4.5 Proposition d’'une méthode pour la considération
des effets PVT lors des tests CEM dans le pro-
cessus de développement d’un CI

Le chapitre 4 a montré 'importance de considérer les variations PVT lors des simu-
lations et mesures CEM, d’ou la nécessité de proposer une nouvelle méthode de travail.
4.5.1 Développement simulations

Reprenons la schématisation classique des différentes étapes lors de la conception des
schémas illustrés par la figure 4.34.

Conception des schémas

P(X) l

Lower Limit Upgper Limit

Simulations fonctionelles
LA
] Lower Limit Upper Limit
1 "X Simulations
,‘—

Tolerance Interval CEM Simulations de
(tests pour des | varjations PVT [ ™ L
valeurs
typiques) &
e ) £ ) "X

Tolerance Interval

- c"““‘ i [ Placements des composants
W (Layout)

Figure 4.34: Schématisation des différentes étapes lors de la conception des schémas et
mise en avant de la problématique de la prise en compte CEM dans le processus

Cette configuration impose une non-considération des effets PVT que peut subir le
circuit sur la CEM. Pourtant comme nous venons de le démontrer dans ce chapitre,
d’importantes modifications du niveau d’émission conduite ont été observées lorsque des
parametres caractéristiques d’un circuit varient suivant des variations PVT. Des circuits
extrémement basiques, tel un drain commun piloté en courant par un controleur a montré
des différences de niveau d’émission conduite pouvant aller jusqu’a 16 dB. Cela remet donc
en question la maniere dont les simulations et les tests CEM sont exécutés.

120



Une premiere proposition est alors de modifier la mise en place de la CEM dans la
réalisation d’un CI. Cette nouvelle stratégie est présentée figure 4.35. Contrairement a
la schématisation explicitée figure 4.34, on note 'apparition d'une nouvelle étape com-
prenant la prise en compte des phénomenes PVT lors des simulations CEM. Cela permet
alors de définir non plus un seul niveau spectral mais un gabarit spectral.

Conception des schématiques

l P(X)
Limite basse l Limite haute

Simulations fonctionelles

l

Simulations PVT+ CEM —»

e A

" Intervalle de tolérance

v | e

Placements des composants -

Figure 4.35: Proposition d’une nouvelle schématisation des différentes étapes lors de la
conception des schémas

Ainsi, les limites de variation de ce gabarit doivent étre stipulées en amont. Cette
partie est relativement simple a mettre en place. Cependant, 'ajout de simulations
CEM demande du temps supplémentaire. Pour éviter un délai trop long, de nouvelles
simulations temporelles peuvent permettre de donner une bonne indication sur les niveaux
d’émission conduite maximum possible comme expliqué dans ce chapitre. Ces simulations
permettent également d’obtenir les valeurs des différents parametres électriques pour
lesquelles le niveau d’émission est maximal et minimal. A partir de ces valeurs, un choix
affiné des puces a tester s’impose.
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4.5.2 Test des puces et validations par mesures

Comme expliqué au chapitre 1, un certain nombre de CI, choisis aléatoirement, au
sein d'un méme et de différents lots sont soumis a de multiples tests électriques. Cela
permet de vérifier la qualité des exigences (méthode six sigma). Lorsque ces exigences
sont respectées, des tests de validations sont ensuite exécutés sur carte de tests (produit
final). Cependant, aucun test CEM n’est réalisé pendant cette étape. Or, pouvoir prédire
un comportement CEM avant les tests finaux sur carte serait un avantage considérable et
permettrait de trier les différents Cls en amont. Mais cela demanderait du temps et les
appareils de mesure adéquats. Ce n’est, a I’heure actuelle pas envisageable. Toutefois, de
nouvelles mesures temporelles pourraient exister, faisant le lien avec la CEM. En effet, il
est tout a fait possible de mesurer les transitions de début des commutations des signaux
et d’en définir des spécifications par exemple. Cela demanderait des simulations en amont
stipulant les limites (amplitude et temps d’établissement) a ne pas dépasser.

A T'heure actuelle, les tests finaux ne sont réalisés que sur une poignée de Cls souvent
issus d’un meéme lot. Or nous avons vu que les résultats CEM peuvent étre différents d’un
lot a ’autre. Il faut donc réaliser des tests supplémentaires pour pouvoir couvrir un plus
grand nombre de cas. Des tests PVT pourraient également étre demandés, complexifiant
un peu plus le processus de développement du produit. Aussi, pour éviter un nombre de
mesures trop important lors de la validation sur carte, amenant a une perte de temps,
il faudrait isoler les Cls dont les parametres électriques semblent les plus & méme de
représenter un niveau CEM important, afin de les tester isolément. Ces informations
peuvent étre issues de la partie simulations comme énoncé précédemment, c¢’est-a-dire a
partir des relevés des différents corners impliquant les niveaux maximum CEM. La figure
4.36 suivante illustre ce principe.
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Figure 4.36: Nouvelle méthode de travail pour la considération de la CEM dans I'industrie

Cette méthode relativement simple a mettre en place, nécessitant tout de méme un
travail supplémentaire en amont, permettrait d’obtenir une bonne estimation des niveaux
CEM en simulation, diminuant ainsi les risques de problemes CEM lors de tests de vali-
dation par mesures. Les cotts liés aux renouvellements des schémas des circuits seraient
alors limités, et un gain de temps et d’argent seraient alors réalisés.

4.6 Conclusion

Ce chapitre a permis de mettre en avant I'impact que peut avoir les variations PVT
sur le niveau d‘émission conduite a travers un montage drain commun.

Bien que le profil du courant de charge de grille ait été optimisé a travers des simu-
lations puis validé en mesures pour garantir un niveau CEM acceptable, des variations
PVT peuvent avoir lieu et remettre en cause ce profil de courant. Si ces variations sont
toujours simulées et mesurées dans le but d’assurer le bon fonctionnement du systeme,
elles ne sont hélas jamais corrélées au niveau CEM.
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Les différentes simulations et mesures effectuées dans le cadre de ce chapitre ont
permis de mettre en lumiere un phénomene qui n’affecte pas le bon fonctionnement du
systeme mais qui a des conséquences prononcées sur le niveau d’émission conduite. En
effet, un “saut” d’une durée tres breve et de l'ordre de 100 mV peut apparaitre lors du
début de la commutation d'un transistor MOSFET suite a la variation du courant de
précharge, lui-méme perturbé par ces variations PVT.

La théorie du signal a permis de faire le lien entre le signal temporel et le niveau
d’émission conduite observé. Il est alors assez facile de pouvoir estimer l'impact des
variations du “saut”sur ce niveau.

Suite a cela, une proposition d’une méthode pour la considération des effets PVT lors
des tests CEM dans le processus de développement d'un CI des la phase de simulation a
été proposée. Un tri plus sélectif des puces lors des tests Cls a également été suggéré de
facon a éviter tout défaut lors de test de validation sur carte finale.

Enfin, ces tests ont aussi fait I'objet d’une remise en cause, car trop peu nombreux
et bien trop sélectifs (méme lot, méme carte) pour couvrir les variations des niveaux
d’émission conduite.
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Conclusion

Les travaux présentés dans ce manuscrit ont pour but de montrer I'importance de pren-
dre en considération les variations PV'T dans les simulations et les mesures CEM, ainsi
que de proposer des solutions facilement implémentables pour les sociétés industrielles.
Pour cela, nous avons utilisé des montages classiques, source commune et drain commun,
en nous intéressant particulierement aux variations des parametres caractéristiques des
formes d’onde des signaux de sortie sur leurs niveaux d’émission conduite. Ces varia-
tions de parametres électriques proviennent des variations PV'T appliquées sur la cellule
de commutation représentée par un transistor MOSFET, acteur majeur des problemes
CEM, et d'un controleur pilotant la grille du transistor.

Le premier chapitre permet de rappeler quelques définitions essentielles relatives a
la CEM des circuits intégrés. Il est consacré a la contextualisation de la problématique,
¢’est-a-dire au contraste entre les simulations et mesures fonctionnelles prenant en compte
les variations PVT et les simulations et mesures CEM réalisées qu’a valeurs typiques. Un
état de l'art sur les différentes méthodes de caractérisation de I’émission des circuits
intégrés y est également décrit.

Dans le second chapitre, nous exposons un état de 'art sur le transistor MOSFET,
et en particulier sur la forme des signaux qu’il génere lorsqu’il fonctionne en commuta-
tion. L’intérét est de pouvoir observer et estimer I'impact des variations des parametres
caractéristiques de ces signaux sur son enveloppe spectrale.

Le troisieme chapitre est consacré a I'impact des variations des parametres caractéristiques
du signal de sortie d’un montage source commune sur le niveau d’émission conduite
lorsque le transistor MOSFET est soumis a des variations PVT. Dans ce chapitre nous
décrivons en particulier, le phénomene d’adoucissement des angles du signal, jouant un
role majeur.

Enfin, dans le dernier chapitre, nous étudions 'impact des variations des parametres
caractéristiques d’'un signal d’entrée, pilotant la grille d’un transistor MOSFET sur le
niveau d’émission en sortie d’'un montage drain commun. Un état de I’art concernant le
profil du courant de charge de grille pour I'obtention d‘un meilleur compromis pertes de
puissances par commutation et réduction des émissions électromagnétiques a été effectué.
Ce chapitre a permis de mettre en évidence que des variations PVT pouvaient avoir de
grandes conséquences sur le niveau d’émission conduite en sortie du circuit étudié. En
effet, les variations PVT peuvent déformer l'allure du signal de sortie par I’apparition
d’un saut en tension. Cette déformation, ne remet pas en cause la fonctionnalité du
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systeme de par ses variations minimes, mais peut remettre en cause la caractéristique
d’émission conduite du circuit. En effet, des variations de 'ordre de 15 dB ont pu étre
mesurées sur les spectres d’émissivité conduite, posant alors questions quant aux marges
de sécurités des niveaux CEM.

Enfin, une modification de structure des phases de conception des CI permettant de
considérer de maniere préventive ce phénomene aussi bien en simulations qu’en mesures
a été proposée.
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I Topologie d’un nouveau buffer pour la réduction
EMI basé sur ’asymétrie des temps de montée et
descente

Dans des montages électroniques, on utilise régulierement des buffers digitaux afin de
transmettre des données. Le signal de sortie du signal doit étre le plus propre possible et
exempt de bruit. Malheureusement, I’augmentation des domaines de fréquences utilisée
en fait un bloc dit bruyant . En effet, les délais entre les signaux commutés (clock skew) se
sont alors radicalement rapprochés produisant des changements d’état (flip-flops, latches)
en méme temps créant ainsi de larges pics de courant passant a travers les résistances et
inductance parasites des circuits [88][89)].

Nous avons vu dans le chapitre 2 que l'utilisation d’un signal asymétrique pouvait
réduire jusqu'a 6 dB 1’émission des circuits. Il a également été démontré dans [90],
I’avantage de réaliser des buffers de ce genre. Si le niveau d’émission permet d’étre réduit,
il est important de comprendre que les performances en termes de temps de rapidité ainsi
que de consommation vont étre augmentées. L’utilisation d’un signal asymétrique dans
des applications type buffer s’adresse donc a des situations spécifiques mais que ’'on peut
retrouver régulierement telles que :

— La restriction sur I'un des temps de commutation mais aucune spécification sur
la deuxieme transition laissant ainsi un degré de liberté supplémentaire sur lequel
pouvoir s’appuyer.

— L’impossibilité d’appliquer des filtres pour agir sur le round shaping.

— L’impossibilité de modifier le rapport cyclique, période et amplitude.

I.1 Présentation et mode de fonctionnement des buffers

Afin de montrer I'avantage d’un tel signal dans une application type, nous avons créé
un nouveau circuit basé sur une cellule standard utilisé au sein de NXP. Il s’agit d'un
buffer composé d’une quarantaine de transistors dont leurs parametres ont été optimisés
de facon a ce que le signal de sortie ait un temps de montée et descente sensiblement
identique.

La figure I représente la topolgie de ce buffer.
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Figure I: Topologie buffer

Nous allons donc nous baser sur ce bloc électronique pour asymétriser le signal de
sortie et ainsi bénéficier de la diminution du niveau de I'’enveloppe spectrale. Pour réaliser
cela il est nécessaire de comprendre le systeme étudié.

Lorsque le signal d’entrée “a” est au niveau haut, les transistors de la cellule grisée
deviennent passants et ceux de la cellule rouge ouverts, le signal “b” est alors de niveau
bas. A ce stade nous avons inversé le signal. La cellule bleutée ré-inverse le signal de

({5

facon a ce que le signal de sortie “x” soit au méme niveau que “a”. On comprend alors
que c’est le temps de montée du signal “b” qui constitue le temps de descente de “x”.
Ainsi pour asymétriser le signal du coté du temps de descente 7, nous allons modifier les

parametres des transistors situés dans la cellule rouge.

Pour cela, nous considérons le temps de descente comme étant le produit de la
résistance interne Rys,, (Ici des PMOS MPO et MP1) et de sa capacité de sortie Cy,; du
montage (parasite ou induite). Ainsi, nous obtenons 1’équation suivante.

Td = Rdson-Cout (1>

Or la résistance Rgs,, équivaut a :

1
Kp-(Vqs - Vth)

Rdson -

Avec K, = I;V—:.up.C’ox.

W, et L, étant respectivement la largeur et la longueur du canal entre drain et source
du transistor PMOS. p, représente la mobilité des trous et C,,, la capacité d’oxyde de
grille.

On comprend des lors que le temps de descente du signal étudié dépend directement
du rapport W/L.
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[.2 Asymétrisation du buffer et nouvelles simulations du bloc

A Taide des informations décrites ci-dessus nous avons créé notre propre cellule en modi-
fiant les parametres W et L des transistors PMOS. Nous avons choisi de définir un temps
de descente 10 fois supérieur a celui du temps de montée afin de garantir une réduction de
'enveloppe spectrale de 5 dB et faisant face a des variations PVT possibles (fluctuation
des différents parametres 7, et 7, comme expliqué au chapitre 2).

Pour réaliser cette asymétrisation, nous avons divisé W par 5 et multiplié L. par 5 de
fagon a obtenir ce rapport W/L de 10.

Le signal d’entrée relatif au buffer est un signal dont les parametres sont explicités
dans le tableau suivant :

Signal Fréquence | Temps de || Temps de || Rapport Amplitude
du signal montée descente Cyclique du signal
(7m) (74)
Entrée “a” || 20 MHz 10 ps 10 ps 50 % 1.6V

Table 1: Parametres du signal d’entrée a

Les temps de monté et descente du signal en sortie du nouveau buffer (S1) et de
I'ancien buffer (S2) sont présentés figure II.

16 [~ 16—

: 0 s1
14| s1 14 | $1 = sz
S 12 s2 S 12 | s2 % 16
v 9| v 1 . la | "
2 08| o8l | g2 IR H H“l i 5 dB
2 06/ 206 24e) Il H||h| i ’H \ I
< 04 < 04 £ o {
02! 0.2
0 0 15 .80 | ||||| AR
0o 1 2 24 25 26 27 28 29 10
Temps (ns) Temps (ns) Freq uences {Hz]

Figure II: Comparaison des signaux 1 et 2, selon a) leur temps de montée ; b) leur temps
de descente ; ¢) leur spectre fréquentiel

Nous pouvons constater d’apres la figure 1-2, que nous avons bien un temps de descente

10 fois plus long pour la nouvelle topologie ce qui permet de réduire le spectre en fréquence
d’environ 5 dB comparé a la topologie initiale.
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I.3 Impact sur la taille de la puce et limitations fréquentielles

Nous pouvons également constater que la modification du temps de descente ne modifie
que légerement les parametres des transistors existants : leur rapport W /L restant iden-
tique. Afin de corroborer ces dires nous avons réalisés le layout du nouveau buffer et
comparé ses dimensions avec ’ancien, présenté figure II1.

L= 15,120 pm

'y
L J

[=3,9pum

Ancient buffer (layout)

L=17,190 pm

F 3
L

1=3,9pum

Nouveau buffer (layout)

Figure III: Comparaison de la dimension du ”layout” de 'ancien buffer et du nouveau
buffer

On constate que nous avons seulement une faible augmentation de la longueur (environ
15%) ce qui dans ce domaine reste tres faible et bien souvent négligeable.

Toutefois, nous devons faire extrémement attention quant au domaine d’application
fréquentielle de notre nouveau buffer. En effet ce nouveau circuit ne peut étre valable
que pour une utilisation basse fréquence. Au-dela, le temps de descente sera beaucoup
trop long par rapport a la période utilisée. Le rapport cyclique en sortie du montage s’en
trouve donc fortement affecté.

Pour une fréquence d’horloge en entrée de 240 MHz (autre cas applicatif NXP) nous

avons un rapport cyclique de 80% comparé a 50% dans le cas précédent comme l'illustre
la figure IV.
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Figure IV: Augmentation du rapport cyclique avec I'augmentation de la fréquence

d’utilisation : création d’un délai non souhaité

Avoir choisi un temps de descente 10 fois supérieur au temps de montée est un choix
judicieux également en termes de variation de parametres électriques. Comme expliqué
au chapitre 2, lorsque les temps de montée et descente se situent au-dela d'un facteur 6,

I'impact des variations d’'un coté par rapport a I'autre est minimisé.
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II Adoucissement des angles par ajout d’un filtre RC
(passe bas)

Nous étudions dans ce paragraphe l'impact de 'ajout d’un filtre de type passe-bas du
premier ordre (cellule RC), tant d’un point de vue temporel que fréquentiel.

On considere ainsi un signal trapézoidal, noté S(t), appliqué a lentrée d’un filtre
linéaire du premier ordre. La figure V décrit la transformation du signal S(t) par filtrage.
Le nouveau signal obtenu est appelé S(t).

Amplitude (V) Amplitude (V)
A A
TV 5r(®
s{t) R
st e | |50 X/
“Round 5!1’aping"
& Ta

Led L
Temps (s) Temps (s)

Figure V: Forme d’onde d’un signal en sortie d'un filtre RC

On remarque d’apres la figure V, que les angles du signal Sy(t) sont adoucis. Nous
cherchons alors a étudier le spectre fréquentiel du signal filtré, noté S¢(f), et son enveloppe
spectrale, notée Enveloppe[S¢(f)].

Les relations classiques entée-sortie du filtre qui est un systeme linéaire, dans le do-
maine fréquentiel s’écrivent:

Sp(f) = S()-H(f) (1)

Ou S(f) est le spectre ud signal trapézoidal appliqué et H(f) la fonction de transfert
ou réponse fréquentielle du filtre. La représentation de H(f) dans le plan de Bode, est
donnée figure VI.
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Figure VI: Forme d’onde d’un signal en sortie d'un filtre RC

Comme attendu, 'amplitude de H(f) est constante pour les fréquences, inférieures
m. Au-dela de cette fréquence, 'amplitude de H(f)
diminue avec une pente de -20 dB / décade.

a la fréquence du filtre f, =

Des lors, nous déterminons facilement Enveloppe[S;(f)]. Celle-ci possede quatre
fréquences de coupures. Les trois premieres sont celles du spectre du signal trapézoidal
appliqué et la quatrieme fréquence de coupure est f.. En considérant des éléments R et
C du filtre tels que fc soit supérieure aux fréquences de coupure du spectre initial, on
obtient alors la représentation de la figure 2.25. Dés lors pour des fréquences supérieures
a fe, EnveloppeS¢(f)] est décrit par une pente de -60 dB par décade.

Filtrer un signal trapézoidal peut permet donc de diminuer de fagcon importante son
enveloppe spectrale en HF.

Cependant, ceci n’est pas sans influence dans le domaine temporel, et on montre que
I'ajout du filtre peut modifier les temps de montée et de descente [55]. Pour éviter cela,
il faut prendre en considération le positionnement de la fréquence de coupure du filtre f.

par rapport a la derniere fréquence de coupure liée au signal trapézoidal, f.3 = W.Tim_n . En
effet, si f. < f.3, cela aura pour conséquence du point de vue temporel, la modification du
temps Tuin. De méme si f. < fuo, alors ce sont 7,,in €t Taee qui seront modifiés. Ainsi, si
on souhaite conserver des temps de montée et de descente inchangés, il faut que f. > f.3.

Des lors, on envisage le cas limite ou f. = f.3, ce qui entraine :

Trmin
RC =72 2)

Sachant que l'effet du filtrage agit déja un peu pour des fréquences inférieures a la
fréquence de coupure f., afin d’éviter toutes modifications des temps de montée et de
descentes lors de l'utilisation du filtre, il convient d’imposer une marge de 20%, ce qui
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tend a fixer comme réglage optimum :

RC = 0.8.7’;’" (3)

La figure VII représente les temps de montés des signaux S(t), S¢(t) et Spa2(t), o S¢(?)
et Sy(t) sont les signaux en sortie du filtre RC dans le cas o RC < 0.8.7%= et RC' >
0.8 T

Amplitude (V)
A A

S(t)
i 5'} (t)
/ Sr2(t)

p Temps (s)

Tm¥

m

Figure VII: Représentation des temps de montée des signaux S(t), S¢(t) et Spa(t)

Comme attendu, dans le cas ou RC' > 0.8.72 il y a modification des temps 7, et 74
par rapport au signal d’entrée S(t).

Les parametres électriques des composants passifs sont assez sensibles aux variations
PVT [56][57]. De ce fait, la fréquence de coupure f. définie précédemment, peut facilement
se décaler de facon proportionnelle a R.C, modifiant ainsi Enveloppe[Sf(f)].

La différence d’amplitude entre Enveloppe[S;(f)] et la nouvelle enveloppe spectrale
obtenue apres variation de f., noté Hy, peut étre calculée de la méme maniere que
I’équation 2.32 du chapitre 2.

fe
Jem

Jfem
fe

fe

Hy = —60. log( 7

) — 40. log(

) = —20. log(

) (4)

Avec f., la nouvelle fréquence de coupure suite aux variations des parametres du filtre
RC.

Notons également qu’il est tout a fait possible d’utiliser des filtres d’ordre supérieur
a 1, permettant ainsi de diminuer de facon plus importante I’encombrement spectral du
signal. Cependant, cela peut avoir des effets de suroscillations, et poser des soucis aussi
bien au niveau fonctionnel que CEM, comme expliqué précédemment.

Contrairement aux effets de suroscillations, I'effet ”round shaping” est bénéfique pour
la CEM puisque le niveau d’émission conduite, ici représenté sur I’enveloppe spectrale de
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S(t), s’en trouve réduit. On cherche donc toujours des méthodes permettant I’obtention
de signaux aux transitions adoucies. Cependant, dans des domaines comme ’automobile,
I’ajout de filtre passif n’est pas toujours la solution privilégiée a cause de leur taille souvent
excessive qui ne permet pas de les intégrer. De plus, cela rajoute une contrainte de coft

supplémentaire.
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IIT Présentation d’un outil pour la visualisation rapide
des niveaux d’émission conduite en fonction d’une
spécification demandée

Dans cette these, les avantages et les limites de l'utilisation d’un signal trapézoidal
asymétrique par rapport a un signal symétrique ont été démontrés. Un graphique original
a été tracé pour évaluer rapidement l'impact des variations des temps de montée et de
descente sur les émissions conduites. Un logiciel a été développé pour anticiper la varia-
tion de I'enveloppe spectrale en considérant les variations de chaque parametre électrique
du signal trapézoidal. Il permet de comparer différents signaux (simulés ou mesurés par
une méthode de 150 €2 avec les classes limites d’émission générales ou les spécifications du
niveau d’émission selon les normes CEIL. Cet outil a été utilisé dans plusieurs cas et son
utilité pour améliorer le flux de conception de circuits intégrés a été validé. Un exemple
d’utilisation est ici présenté.

Pour respecter les limites définit par des spécifications, les concepteurs peuvent étre
amenés a modifier les temps de montée et de descente. Il est intéressant de connaitre
et d’anticiper l'effet de telles modifications sur ’émission spectrale. L’outil permet de
visualiser facilement les variations de ’enveloppe spectrale dues a une modification /
variation du temps de montée et de descente d'un signal trapézoidal. Tous les parametres
du signal trapézoidal sont pris en compte (période T, largeur d’impulsion a mi-hauteur
7, amplitude A et temps de montée 7, et temps de descente 74. Les valeurs de tous ces
parametres sont choisies et fixées. Différents signaux trapézoidaux peuvent étre comparés
entre eux. Le programme compare instantanément les enveloppes spectrales des signaux,
les tracent et donne la diminution ou l'augmentation du niveau d’émission sur tout le
domaine fréquentiel avec toutes les fréquences de coupure qui caractérisent les signaux.
Le logiciel peut également comparer les signaux aux classes limites d’émission générales et
aux spécifications des clients concernant le niveau d’émission conformément aux normes
IEC61967-2, TEC61967-4 et IEC61967-8. De plus, pour comparer les résultats simulés a
de véritable mesures faites en laboratoire, une modification a été mise en ceuvre dans le
programme pour obtenir le résultat de ’enveloppe spectrale a la sortie d'une configuration
relative a la méthode 150 2 utilisée pour la mesure CEM.

A titre d’exemple, nous présentons 1’émission conduite de deux signaux trapézoidaux
(S1 et S2) qui ont été simulés et comparés a la limite de spécification 1eK. Les valeurs
des parametres de ces signaux sont présentées dans le tableau I.

Signal Période Rapport Temps de | Temps de || Amplitude
Cyclique montée descente Maximum
(%) (1) (1) Ve (V)

S1 1 ps 0.4 10 ns 20 ns 4V

S1 1 ps 0.6 50 ns 80 ns 5V

Table 1: Parametres des signaux S1 et S2
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Les résultats de ’enveloppe spectrale de la méthode de 150 2 pour les signaux S1 et
S2 sont présentés sur la figure VIII est comparé aux limites de spécification 1eK selon le
niveau d’émission de la norme CEI 61967.
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Amplitude Enveloppe spectrale (d

0,1 1 10 100 1000 |
Fréquences (MHz)

Figure VIII: Comparaison des signaux S1 et S2 avec la limite de spécification a travers
I'outil développé

Ce graphique montre que le niveau d’émission conduite de S2 est inférieur a la limite
de spécification sur ’ensemble du domaine fréquentiel alors que le niveau d’émission
conduite de S1 est supérieur dans la gamme des hautes fréquences. Les temps de montée
et de descente agissant dans ces hautes fréquences, ces parametres ne sont pas adaptés a
cette limite.
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IV Code VérilogA

Dans cette annexe est définie une partie du code veriloga, illustré par la figure IX, pour
la réalisation d’un model de condensateur céramique en fonction de la température, de
la tension DC, du package. Ce modele comprend également la résistance et 'inductance
parasite des condensateurs modélisés, estimées a partir d'un VNA. La méthode est décrite
dans le chapitre 3.

module capa_VT(p,n);

inout p,n;

electrical p,n;

electrical b;

electrical ¢;

parameter string cap="cap_1E-9";//choix de la valeur du condensateur. Menu déroulant.
parameter string size="size_0402";// choix du package. Menu déroulant : 0402/0603/0805/1206.
parameter real VDC = 0;//choix de la tension DC .

/* Définition des variables.
real ri;

real |1;

real ci;

real coeffT;

parameter real tempc=25;

*f

/* Définition du modéle RLC des condensateurs.
branch (p, b) ind1;

branch (b, c) res1;

branch (c, n) capl;

*/

analog begin

coeffT=(({-3.09E-10* pow(tempc,5)+1.59E-7 *pow(tempc,4)-1.4E-5* pow(tempc,3})-9.93E-
A*tempc*tempc+1.87E-2*tempc+1.39E-1)/100+1);// coefficient de température noté coefft.

if (size == "size_0402") // choix du package.
begin
if(cap=="cap_220E-12")// définition de la valeur du condensateur de package 0402.
begin
r1=0.65;// valeur de la résistance parasite, estimée au VNA.
11=356E-12; // valeur de I'inductance parasite, estimée au VNA.
c1=(-1.93E-14*VDC*VDC-1.39E-13*VDC+2.22E-10}*coeffT; // valeur de |a
résistance parasite, mesurée au capacimétre.
end

Figure IX: Modele VerilogA d’un condensateur adapté pour la CEM
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V  Mesure de I’émission conduite d’un montage Low
Side

Les mesures d’émission conduite en sortie de montages source commune en fonction des
variations PVT et réalisés a partir des transistors de références BS170 et IRLZ44N sont
présentés dans cette partie. Le setup est représenté figure X.

S5V

Rioan=250

. Ri=1200 Ci=68nF Récepteur EMI
Oscilloscope (|
|
VIN R:=50 2 VEmi
sv n
ov )

Figure X: Topologie du circuit pour les tests de variation d’alimentation, variation du
driver et de température

L’impact de la variation de la tension d’alimentation sur le niveau d’émission conduite
est représenté figure XI.
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Figure XI: Impact de la variation d’alimentation sur le niveau d’émission conduite avec
a) transistor BS170 ; b) transistor IRLZ44N

D’apres la figure XI, on constate une augmentation du niveau d’émission conduite en
basses et moyenne fréquence lorsque la tension d’alimentation augmente. On retrouve
environ les 2 dB estimé chapitre 3.
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La figure XII représente la variation d’émission conduite en fonction de la variation
de la tension du driver (10%).
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Figure XII: Impact de la variation d’amplitude du signal de commande sur le niveau
d’émission conduite avec a) transistor BS170 ; b) transistor IRLZ44N

Comme décrit au chapitre 3, on observe une augmentation du niveau d’émission con-
duite de 4 dB pour une variation de la tension de controle de (10%).

La figure XIII représente la variation du niveau d’émission conduite en fonction de la
variation (20%) des temps de monté et descente.
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Figure XIII: Impact de la variation des temps de monté et descente du signal de commande
sur le niveau d’émission conduite avec a) transistor BS170 ; b) transistor IRLZ44N

D’apres la figure XIII on y retrouve une variation d’environ 9 dB entre une variation
des temps de montés et descente de 10

Enfin, la figure XIV représente la variation du niveau d’émission conduite pour les
températures de -40°C, 0°C, 25°C, 80°C et 130°C.
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Figure XIV: Impact de la variation de température sur le niveau d’émission conduite avec
a) transistor BS170 ; b) transistor IRLZ44N

Comme dans le chapitre 3, on y observe une élévation du niveau d’émission conduite
lorsque la température diminue et une différence maximale de 8 dB (MOSFET BS170)
et 13 dB (MOSFET IRLZ44N) pour des températures de -40°C et 130°C.
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