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A CONTRIBUTION TO THE STUDY OF CONDUCTED
ELECTROMAGNETIC INTERFERENCES ON
INTEGRATED CIRCUITS

ABSTRACT

This thesis is focused on the conducted Electromagnetic Interference generated
at Integrated Circuit (IC) Level. Recently, several electrical models have been
proposed in order to describe EMI at IC level, but they have several limitations. The
first drawback is that these electrical models do not take into account the wear-out

mechanisms on the EMI behaviour.

The wear-out mechanisms are due to the dielectric degradation when an electric
stress is applied to the oxide gate. Due to this degradation, the MOSFET
characteristics are shifted. Therefore, the evaluation of wear-out mechanisms allow
the designers, during the IC design, to predict the circuit behaviour along its lifetime.
However, the impact of these wear-out mechanisms on the conducted EMI drift at IC
level has not been deeply investigated. Hence, one of the aims of this thesis will be
focused on the impact of wear-out mechanisms in signal integrity and conducted EMI

at IC level.

Moreover, current integrated circuits have a high operation frequency. Thus, the
electromagnetic noise induced on those devices presents a higher harmonic content.
For this reason, the electronics industry requires electrical models to predict high
frequency conducted emissions. In this sense, the other aim of this thesis will be

focused on expanding the current EMI models beyond 1 GHz.

The IC behaviour may be affected by temperature, as well as conducted emission
levels. Therefore, the proposed electrical model will take into account the impact of

temperature.
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The experimental results have been obtained with three integrated circuits, two of
them are specific test chip designed by Freescale Semiconductor, Inc., and the third

IC is a commercial circuit of Maxim Integrated Circuits.

This document is structured in four chapters. Chapter 1 describes the main wear-
out mechanisms and the electromagnetic compatibility at IC level. The different EMI
produced at IC are explained. Also, it describes aging methods to characterize the
impact of wear-out mechanisms on MOS devices. Furthermore, the EMI
characterization methods are explained and different EMC electrical models are
described. To confirm the accuracy of the EMC models, the “Feature Selective
Validation” (FSV) technique has been used. On this chapter, the FSV method and its
application on computational electromagnetism is detailed. The chapter ends with the

state of the art on wear-out mechanisms and EMI at IC level.

Chapter 2 analyzes the IC reliability. The IC aging of the MOSFET I-V curve
characteristics is studied, for further EMI characterization of the impact of wear-out

mechanisms. The experimental results are presented at the end of Chapter 2.

Chapter 3 presents an electrical model to characterize the conducted emissions of
an IC up to 3 GHz. This electrical model considers the impact of temperature. The
proposed model is validated with experimental results and verified with the FSV

method.

Chapter 4 summarizes the conclusions of the thesis and the main contributions. In
addition, a list of the publications derived from this thesis is included. Finally, the

chapter presents the lines for future research.

The present thesis has been developed in the Department of Electronic
Engineering of the Universitat Politecnica de Catalunya (UPC), within the research
group Terrassa Industrial Electronic Group (TIEG). This research is also part of the
activities of three administration supported competitive projects: TEC2009-09994,
TEC2010-18550 and AGAUR 2009 SGR 142.
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CONTRIBUCION AL ESTUDIO DE LAS
INTERFERENCIAS ELECTROMAGNETICAS
CONDUCIDAS EN CIRCUITOS INTEGRADOS

RESUMEN

Esta tesis se centra en el estudio de las interferencias electromagnéticas
(“Electromagnetic Interferences” o EMI) conducidas generadas a nivel de circuito
integrado (Cl). En la actualidad, existen modelos eléctricos para describir las EMI
conducidas a nivel de Cl, pero presentan ciertas limitaciones. La primera de ellas es
que estos modelos no tienen en cuenta el impacto de los mecanismos de degradacién

sobre las EMI.

Los mecanismos de degradacién aparecen por el deterioro del dieléctrico debido
al estrés eléctrico aplicado en el 6xido de puerta. Estos mecanismos producen la
variacion de las caracteristicas eléctricas de los dispositivos MOS. El estudio de estos
efectos permite predecir, durante la etapa inicial del disefio, su impacto durante el
tiempo de vida de los Cl. Sin embargo, hasta la fecha, no se han llevado a cabo
estudios del efecto de los mecanismos de degradacion en las EMI conducidas a nivel
de CI. Por lo tanto, uno de los primeros objetivos de la tesis sera caracterizar el
impacto de los mecanismos de degradacion en la integridad de la sefal y en las EMI

conducidas a nivel de CI.

Asimismo, los CI tienen una frecuencia de funcionamiento cada vez mayor, de
modo que el ruido electromagnético generado por estos dispositivos tiene un
contenido harmoénico de mas alta frecuencia. Es por esto que conviene tener modelos
eléctricos que permitan modelizar las EMI de alta frecuencia. El segundo objetivo de
la tesis consiste en modelizar las EMI conducidas mas alla de la frecuencia de 1 GHz

ya que los modelos actuales son validos hasta esta frecuencia.
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La temperatura de funcionamiento del Cl puede afectar al comportamiento del
mismo, asi como a los niveles de las emisiones conducidas. Por lo tanto sera de
interés que el modelo propuesto tenga en cuenta el impacto de la temperatura, ya que
los modelos actuales unicamente son validos para una temperatura de

funcionamiento.

La validacion experimental se ha llevado a cabo sobre tres circuitos integrados,
dos de ellos disenados especificamente para este estudio por la empresa Freescale
Semiconductor, Inc. y el tercer Cl es un circuito comercial de Maxim Integrated

Circuits.

Este documento se compone de cuatro capitulos. El capitulo 1 empieza con la
descripcion de los principales mecanismos de degradacién y de la compatibilidad
electromagnética a nivel de circuito integrado. Se detallan las diferentes interferencias
electromagnéticas que pueden producirse a nivel de circuito integrado. Se procede
con la descripcion de los métodos acelerados de envejecimiento para caracterizar el
impacto de los mecanismos de degradacién en los dispositivos MOS. Se continua con
una explicacion de los métodos para caracterizar las EMI y la presentacion de
diferentes modelos EMC para su modelizacion. Para la validacion de los estos
modelos EMC se hace uso del método “Feature Selective Validation” (FSV). En este
capitulo se da explicacion al método FSV y su aplicacién en el electromagnetismo
computacional. Para finalizar el capitulo, se describe el estado actual de la
investigacién en el campo de los mecanismos de degradacion y de las EMI a nivel de
Cl.

En el capitulo 2 se analiza la fiabilidad de los CI. Se estudia el impacto de los
mecanismos de degradacion en el comportamiento de los transistores, para
posteriormente estudiar el impacto de estos mecanismos en las EMI. El capitulo 2 se

complementa con los resultados experimentales obtenidos en el laboratorio.

El capitulo 3 se centra en la caracterizacion y el modelado de las EMI en los
circuitos integrados. Se propone un modelo eléctrico para caracterizar las

interferencias electromagnéticas conducidas hasta los 3 GHz y el impacto de la
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temperatura en las emisiones conducidas. El modelo propuesto es comprobado con

medidas experimentales y verificado con el método FSV.

Por ultimo, el capitulo 4 resume las conclusiones de la tesis y las principales
contribuciones. Ademas, en este capitulo se presenta las lineas de investigacion

futuras.

Esta tesis se ha desarrollado dentro de una de las lineas de investigacion del
Grupo de Electrénica Industrial de Terrassa (“Terrassa Industrial Electronics Group” -
TIEG), dentro del marco del proyecto de investigacion TEC2009-09994, TEC2010-
18550 y AGAUR 2009 SGR 142.
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Capitulo

1.

Introduccion

n este capitulo se introducen los conceptos basicos tratados en esta tesis.

En particular, se hace una descripcidn de los principales mecanismos de

degradacion que aparecen en la tecnologia CMOS y los métodos de
caracterizaciéon de éstos. Del mismo modo, se pormenorizan las interferencias
electromagnéticas (EMI), haciendo hincapié en las EMI conducidas a nivel de circuito
integrado (Cl), su caracterizacién y los modelos eléctricos para predecir el
comportamiento. El capitulo incluye la explicacién del método “Feature Selective
Validation” (FSV), el cual se utiliza para la validacién de los modelos propuestos. El
capitulo finaliza con un repaso de los principales trabajos realizados en el ambito de
los mecanismos de degradacion a nivel de circuito electrénico y de las interferencias

electromagnéticas conducidas.
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1.1 Mecanismos de degradacion e Interferencias
Electromagnéticas en circuitos integrados.

Los sistemas electrénicos actuales, como los convertidores electrénicos de
potencia, o los dispositivos electrénicos digitales (ASICs, FPGA, microcontroladores,
etc) producen variaciones bruscas de tension o corriente en cortos intervalos de
tiempo, inferiores a los 100 ns. Estas variaciones bruscas de tension o corriente,
originan la aparicion de sefales con grandes di/dt y dv/dt, las cuales generan
interferencias electromagnéticas. En este caso, se habla de compatibilidad

electromagnética o EMC (“Electromagnetic Compatibility”) a nivel de sistema.

Desde la aparicidon de los primeros Cl, el tamano de los transistores se ha ido
reduciendo, debido al avance tecnoldgico de las ultimas décadas en la industria
microelectronica. La reduccién del tamafio del dieléctrico y del terminal de puerta de
los dispositivos MOS, asi como el incremento del dopado del canal son ejemplos del
avance tecnologico que se ha producido en los dispositivos microelectronicos [1]. Por
un lado, dicho escalado de los dispositivos ha permitido aumentar la complejidad de
los Cl y, por otro lado, utilizar la tecnologia CMOS para comunicaciones de

radiofrecuencia (tecnologia RF-CMOS).

Esta continua reduccion de las dimensiones de los dispositivos MOS ha dado
origen a un conjunto de mecanismos de fallo, originados principalmente por el
aumento del campo eléctrico en el interior del dispositivo y por efectos cuanticos, por

lo que el funcionamiento de los sistemas digitales se ha visto afectado.

En este contexto, la reduccion del tamafio de los transistores ha permitido que el
numero de transistores MOSFET por Cl haya aumentado considerablemente. En el
funcionamiento de los sistemas digitales a nivel de CI, los transistores MOSFET
conmutan y como consecuencia de esta conmutacién se produce un consumo de
corriente. Este consumo de corriente por parte de los Cl, produce un ruido de
conmutacion o “switching noise”. Al aumentar la capacidad de integracion de los Cl,
el ruido de conmutacion aumenta. Este ruido generado puede acoplarse a otros Cl de

forma conducida (en forma de sefal de tension o de corriente) o de forma radiada (en

2 Capitulo 1: Introduccion.



Néstor Berbel Artal Universitat Politecnica de Catalunya

forma de campo eléctrico o magnético) y su contenido harménico se puede extender

hasta frecuencias del orden de los GHz

Asimismo, la mayor capacidad de integracion de transistores MOSFET por Cl ha
originado la reduccion de la tension de alimentacién, con el objetivo que la potencia
consumida se mantenga constante y no aumente. Esta reduccion de la tension de
alimentacion implica una reduccion de los margenes de ruido, lo cual hace mas
susceptible al circuito integrado a interferencias externas, lo que produce que las EMI

adquieran una mayor relevancia.

En este contexto de bajas tensiones de alimentacion, reduccion de la fiabilidad,
aumento de las comunicaciones inalambricas y mayor ruido de conmutacion, se deriva
una mayor susceptibilidad de los Cl a las EMI y, por tanto, el estudio de la EMC ha

adquirido una especial relevancia [2, 3].

1.1.1 Mecanismos de degradacion en CI.

Existen tres principales mecanismos de degradacion debido a la reduccion de los
transistores MOSFET: la inyeccion de portadores calientes o “Hot Carrier Injection”
(HCI) [4], la ruptura dieléctrica o “Time Dependent Dielectric Breakdown” (TDDB) [5] y
la inestabilidad con la temperatura negativa o “Negative Bias Temperature Instability”
(NBTI) [6].

La inyeccion de portadores calientes se origina cuando los portadores que fluyen
a través del canal alcanzan un determinado nivel de energia cinética. Una parte de
estos portadores calientes alcanzan la suficiente energia (energia superior al umbral
de 3,7 eV si se trata de Si-SiO2) para que sean inyectados en el 6xido de puerta,
produciéndose el deterioro del funcionamiento del transistor MOSFET. Para el caso
de transistores MOSFET de canal N, los portadores calientes son electrones, mientras
que en los transistores MOSFET de canal P son los huecos. Al tener los electrones
una mayor movilidad que los huecos, los “Hot Carriers” se ponen de manifiesto,

principalmente, en los transistores MOSFET de canal N.
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La ruptura dieléctrica o TDDB se produce por la pérdida de las propiedades
dieléctricas del Ooxido de puerta. Para explicar este proceso se han desarrollado
multiples modelos, siendo el mas aceptado el modelo por percolacion [7, 8]. Segun
este modelo, al aplicar un estrés eléctrico sobre el 6xido de puerta, se generan
defectos (o trampas) [9] de forma aleatoria, tanto en la interfaz Si / SiO2 como en el
volumen del 6xido. Cuando se alcanza una densidad critica de estas trampas se forma
un camino de alta conductividad entre la puerta y el substrato, de manera que el 6xido
de puerta pierde sus propiedades aislantes; se dice entonces que el 6xido se ha roto
y se ha producido la ruptura dieléctrica. La ruptura dieléctrica puede ser suave, o “Soft
Breakdown” (SBD) [10], o fuerte, denominada “Hard Breakdown” (HBD), dependiendo
del grosor del 6xido. La diferencia entre ambas rupturas es la resistividad del camino

conductor formado.

La inestabilidad con la temperatura negativa o NBTI se atribuye a la aparicidon de
cargas positivas en el 6xido y trampas en la interfaz de la estructura MOS. La aparicién
de carga positiva en los estados interficiales ocurre tanto en los transistores MOSFET
de canal N como de canal P. Sin embargo, el efecto es mas notable en los transistores
MOSFET de canal P.

1.1.2 Clasificacién de las interferencias electromagnéticas

La compatibilidad electromagnética asociada a los Cl se puede clasificar como
extra-chip EMC, cuando se trata de problemas debidos a interferencias externas, o

intra-chip EMC, si las interferencias ocurren dentro del mismo CI.

Las principales interferencias intra-chip son la diafonia o “crosstalk” y el ruido de
conmutacion. La diafonia se produce cuando una sefial de corriente o de tension se

acopla a otro conductor. Normalmente, la diafonia se expresa en dB segun (1.1.).

V .
Crosstalk = 20 - log,, SENAL ACOPLADA [dB] (1.1.)

VSENAL FUENTE
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En los CI, existen tres tipos de diafonia: el originado a impedancia en modo
comun, el acoplamiento por campo eléctrico y el acoplamiento por campo magnético.
La diafonia debida a la impedancia en modo comun se da cuando dos conductores
comparten la linea de masa o referencia, tal y como se observa en la Fig. 1. 1. Debido

a la impedancia en modo comun (Rrer) aparece una tension comun a ambos circuito.

La diafonia por acoplamiento de campo eléctrico se produce cuando entre dos
conductores se origina un campo eléctrico. Se puede modelizar este acoplamiento
mediante un condensador entre ambos conductores. Un ejemplo de este
acoplamiento se observa en la Fig. 1. 2. en la que el campo eléctrico induce una

corriente en el circuito victima.

_—
Iz
_
Rs1 § Rs:2 g
Rz g Ry §
VailQ Ve
Irer
4—
Rrer
AN

Fig. 1. 1. Diafonia debida a una impedancia en modo comun.
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-

Riz g R+ g

Fig. 1. 2. Diafonia debido a la presencia de un campo eléctrico entre ambos conductores.

Por ultimo, la diafonia debida a campo magnético se produce cuando se induce
dicho campo en un conductor debido a que existe una circulacion de corriente variante
con el tiempo. Este campo magnético induce en el segundo conductor una tension
proporcional a la derivada de la corriente que circula por el primer conductor. Tal y
como se observa en la Fig. 1. 3., este tipo de diafonia se modeliza como el

acoplamiento entre el primario y secundario de un transformador.

Rz g R g

Fig. 1. 3. Diafonia debido a la presencia de un campo magnético entre ambos conductores.

El otro problema de las interferencias a nivel de intra-chip es el ruido de
conmutacion que se origina cuando varios sistemas electronicos en un mismo circuito

integrado comparten la linea de alimentacion. Cuando un circuito absorbe corriente
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de la linea de alimentacién, se produce una caida de la tensién de alimentacion debido
a las resistencias parasitas de conexionado. Esta caida de tension afecta a todos los
circuitos conectados a esta linea de alimentacion, pudiéndose producir errores en el
funcionamiento de los mismos. En la Fig. 1. 4a se ilustra el concepto del ruido de
conmutacion. Se muestra dos inversores CMOS compartiendo la linea de
alimentacion que presenta una resistencia de alimentaciéon de Rpp mas Rss. Cuando
se produce la transicion de un inversor de un estado bajo a un estado alto, se produce
un consumo de corriente, que provoca una variacion en la tensién de alimentacion del

otro inversor debido a Rpop y Rss (Fig. 1. 4b)

5.1

lven 50

Rop — <
Voo AMN = 4,
8 &

o

w

>
Z 48

%

T 3
=L ke 4.7

V = =
Rss o

Vss 'VV\! " " 4.6

0 50 100 150 200 250 300
t [ns]

(a) (b)

Fig. 1. 4. Dos inversores compartiendo la linea de alimentacion. (a) Esquema de conexionado de los
dos inversores (b) Evolucion de la tensién de alimentacion cuando se produce una
conmutacion.

1.2 Métodos de caracterizacion.

La caracterizacion a nivel de ingenieria consiste en la determinacion de los
atributos de un proceso o sistema. En el presente apartado se explican los métodos
seguidos para la caracterizacion, tanto de los mecanismos de degradacion como de
las EMI.
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1.2.1 Métodos de caracterizacion de los mecanismos de degradacion.

El efecto de los mecanismos de degradaciéon se observa bajo condiciones
nominales de funcionamiento transcurrido un tiempo elevado. Por lo tanto, para
acortar el tiempo de aparicion de los mecanismos de degradacion, se aplican estrés
acelerados a los dispositivos MOS. De este modo y con el objetivo de estudiar el
impacto de los mecanismos de degradacion a nivel de transistor MOS, se han
desarrollado métodos de envejecimiento acelerado para caracterizar el impacto
debido al HCI, NBTIl o TDDB.

El método de envejecimiento empleado para estimar el tiempo de fallo debido al
mecanismo de degradacion HCI es el que se muestra en la Fig. 1. 5. El primer paso
que se debe hacer es determinar las condiciones de estrés optimas. Posteriormente,
un dispositivo MOS se selecciona y se obtienen las curvas caracteristicas del
dispositivo. Las condiciones de estrés optimizadas se aplican al dispositivo durante un
intervalo de estrés determinado. Después de cada intervalo de estrés, se vuelven a
obtener las curvas caracteristicas del dispositivo. El ciclo de test-estrés continua hasta

que el tiempo de estrés se cumple o se alcanza un grado de degradacion determinado.

Antes de empezar el estrés para estudiar el envejecimiento debido al fenémeno
HCI, se deben establecer las tensiones de estrés, tanto en el terminal de drenador
como en el de puerta. Para asegurarse que las condiciones de estrés son las
adecuadas, la tension drenador surtidor debe ser inferior al 90% de la tension

drenador-surtidor de ruptura [11].

8 Capitulo 1: Introduccion.



Néstor Berbel Artal Universitat Politecnica de Catalunya

INICIO

DETERMINAR LAS
CONDICIONES DE ESTRES - —
ESTRES
ELECCIONAR EL BTENER CURVA

SELECCIO 0 cu
> DISPOSITIVO CARACTERISTICA

OBTENER CURVA INCREMENTAR EL

CARACTERISTICA GRABAR DATOS TIEMPO DE ESTRES,

NO @ @ NO
Sl Sl
ANALISIS DE
GRABAR DATOS DATOS
FIN

Fig. 1. 5. Diagrama de flujo del método de envejecimiento HCI.

Para una tension de drenador-surtidor de estrés determinada, la tensién de puerta
de estrés se elige para maximizar la degradacion del dispositivo debido a los
portadores calientes. Para los transistores MOSFET de canal N, la degradacion
maxima se produce cuando la tension de puerta (Vg|sTress) es tal que la corriente de
sustrato o corriente de “bulk” es maxima. Para el ejemplo de la Fig. 1. 6., la tension

puerta-surtidor de estrés es de 1,821 V.
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1.6E-04 I I
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Fig. 1. 6. Corriente de sustrato en funcidn de la tensién de puerta para definir la Vg|stress[11].

Tras obtener la curva caracteristica, el dispositivo se estresa con las condiciones
de estrés anteriormente obtenidas durante un tiempo especifico. Los tiempos de
estrés son acumulativos y normalmente logaritmicos, por ejemplo, 10 s, 30 s, 100 s,
300s, etc. Para cada tiempo de estrés, las curvas caracteristicas del dispositivo se

miden y se graban para el posterior analisis.

Para estudiar el envejecimiento de los dispositivos MOS debido al mecanismo de
degradacion NBTI, se hace uso, entre otros, del método MSM (“Measurement Stress
Measurement”) [12]. Este método consiste en medir la caracteristica del transistor
MOSFET; a continuacion se le aplica el estrés al dispositivo y como ultimo paso se
vuelve a medir la caracteristica del transistor. Para obtener la variacion de la tension
umbral del transistor, se obtiene la caracteristica Ip—Vss y a partir de este grafico se
obtiene el valor de la tensién umbral (V). El principal inconveniente de este método
es el retardo entre el estrés y la medida de la corriente de drenador, el cual afecta a

la lectura de AV, debido a las propiedades de recuperacion.

Para evitar este efecto, el método de medida “On-The-Fly”, propuesto por Denais
[13], elimina el tiempo de no estrés realizando una unica medida de la corriente de

drenador, la cual esta directamente relacionada con el parametro de interés.

En la Fig. 1. 7. se muestra el método de envejecimiento empleado para estimar el
tiempo de fallo debido al mecanismo de degradacion NBTI. Primeramente, se procede

a obtener la curva caracteristica corriente de drenador en funcién de la tensién puerta-
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surtidor, fijando la tension del terminal de surtidor a la tension nominal de
funcionamiento del transistor MOSFET de canal P y la tension del terminal de drenador
se fija a la tension del terminal de surtidor menos 50 mV (Fig. 1. 8.). A partir de la curva

caracteristica Ip-Vgs, se extrae la tensién umbral del dispositivo MOS.

Existen diversos métodos para extraer la tension umbral de un transistor MOS, los
cuales estan recogidos en [14]. Para extraer la variacion de la corriente de drenador
debida al NBTI se aplica una tension drenador-surtidor de -50 mV y una tension

puerta-surtidor igual a la tensién umbral extraida.

INICIO

OBTENER LA CURVA
CARACTERISTICA Ip / Vg

v v

i

APLICAR ESTRES [ —

INCREMENTAR EL

EXTRACCION DE Vi MEDIR Ip @ Ves=-Vry TIEMPO DE ESTRES
NO
MEDIR Ip @ Ves=-Vry TERMINAR?
Sl

GRABAR DATOS

FIN

Fig. 1. 7. Diagrama de flujo del método de envejecimiento NBTI.
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|_

VSS

Fig. 1. 8. Tensiones aplicadas al dispositivo MOS.

El método de envejecimiento aplicado para medir el impacto del TDDB consiste
en aplicar una tension de estrés entre la puerta y surtidor del dispositivo MOS y medir
a intervalos regulares la corriente que circula por el terminal de puerta. El instante en
el cual la corriente de puerta aumenta de forma abrupta determina la ruptura del

dieléctrico de puerta.

Estos métodos de envejecimiento permiten determinar el tiempo de fallo del
dispositivo bajo unas condiciones de estrés determinadas, para posteriormente
extrapolar los resultados a las condiciones de funcionamiento habituales. De este
modo, se puede estimar cuando un sistema digital dejara de tener la funcionalidad

deseada.

1.2.2 Métodos de caracterizacion para EMC.

La EMC se ha convertido en una de las principales causas del rediseno de Cl,
principalmente debido a los métodos de disefio inadecuados, la falta de experiencia
en la reduccion de ruidos parasitos y la mejora de la inmunidad de los mismos. La IEC
(“International Electrotechnical Commission”) es un organismo internacional de
normalizacion en los campos eléctrico, electrénico y tecnologias relacionadas. Este
organismo es el responsable de varias normas para caracterizar y modelizar tanto las
interferencias electromagnéticas conducidas como la susceptibilidad, ambas a nivel
de CI [15].
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A lo largo de los ultimos afios se han establecido directivas IEC que indican cémo
realizar las medidas de las EMI en los ClI, tanto para radiadas como conducidas. La
directiva IEC 61967 recoge el procedimiento para realizar las medidas de emisiones
electromagnéticas y la IEC 62132 recoge el procedimiento para realizar las medidas
de inmunidad. La Tabla 1. 1. resume las directivas de interés del IEC, utilizados en la

presente tesis.

Tabla 1. 1. Estandar de interés para la medida de EMC (Emisiones y susceptibilidad).

IEC 61967 — Medidas de emisiones electromagnéticas hasta 1 GHz

Estandar Descripcion
IEC 61967 -1 Definiciones
IEC 61967 -4 1Q/150Q

IEC 62132 — Medidas de inmunidad electromagnética hasta 1 GHz

Estandar Descripcion
IEC62132-1 Definiciones
IEC62132-4 DPI o “Direct power injection”

La directiva IEC 61967 — 4 [16] explica como medir las EMI conducidas, mediante
el método 1 QO / 150 Q3. Este método de medida consiste en afiadir una resistencia de
valor 1 Q en serie con el terminal a medir las EMI conducidas, tal y como se observa
en la Fig. 1. 9. Se afade una resistencia de valor 49 Q en serie con el analizador de
espectros para que la impedancia equivalente observada por el instrumento de
medida sea de 50 Q.

La directiva IEC 62132 — 4 [17] describe el test de medida de susceptibilidad DPI
o “Direct Power Injection”, en el cual se inyecta una sefal perturbacion de RF en uno
de los terminales del Cl a través de una red de desacoplamiento, tal y como se muestra
en la Fig. 1. 10. Para medir la potencia inyectada se hace uso de un acoplador
bidireccional, que permite medir la potencia incidente asi como la potencia reflejada.
Segun la directiva IEC 62132 — 4, el sistema debe de estar bien adaptado para evitar

reflexiones de las sefales.
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La propia directiva describe cual es el algoritmo que se debe seguir para hacer el
test de susceptibilidad DPI, el cual se muestra en la Fig. 1. 11. Para cada paso de
frecuencia, la potencia inyectada se aumenta hasta una potencia maxima especificada

por el usuario o hasta que se produzca el fallo del dispositivo.
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1| T 1] F
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de 50
0
1 1
Red de s G
desacoplamiento i a2 b2 2
Amplificador de RF < 2 a3 b3 14
/\ il ) pa 2
DUT -,
“ - M b5 H2 —
\/ 8 11
— ab b6 p—
7 10 Red de
Generador RF T a7 b7 T desacoplamiento
© © B
. ) 0
Potencia Entregada Potencia reflejada
v
v Medidores de RF
—
CONTROL PC MONITOR DEL DUT

Fig. 1. 10. Método de medida DPI (“Direct Power Injection”) recogida en la directiva IEC 62132 — 4.
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Fig. 1. 11. Algoritmo para realizar el test de susceptibilidad DPI.

En conclusion, las directivas IEC recogen, entre otras varias, los procedimientos
para realizar las medidas de emisiones (IEC 61967) y realizar los test de
susceptibilidad (IEC 62132).

1.3 Estandar para modelizar la EMC

Para predecir el comportamiento de las interferencias electromagnéticas en los
circuitos integrados es necesario disponer de modelos que describan su
comportamiento. En esta linea, el primer modelo desarrollado fue el IBIS [18], en el
gue se propuso una descripcion del comportamiento eléctrico de las entradas y salidas
de un CI.

El modelo IBIS o “Input / Output Buffer Information Specification”[19] es un método
rapido y preciso para predecir / simular el del comportamiento de los buffers de
entrada/salida de los circuitos integrados. Se basa en los datos de la curva

tensién/corriente derivados de la medicion o simulacion del circuito completo. El
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resultado del modelo IBIS es un archivo ASCII que almacena las caracteristicas del
Cl para modelizar su comportamiento. Este modelo puede ser utilizado por casi
cualquier herramienta de simulacion o “Electronic Design Automation” (EDA). La
informacion necesaria para modelar la entrada de un circuito integrado se muestra en
la Fig. 1. 12. Los componentes Cpks, Rrkc Y Lrkc modelan el encapsulado del Cl, los
componentes Dciamp vec Y Dcramp enp son los diodos de descarga electroestatica
(“Electro Static Discharge”o ESD). La curva caracteristica tension/corriente incluida en
el archivo ASCII describe la estructura ESD. El condensador Ccovwp modela la
capacidad de entrada del circuito integrado. En la Fig. 1. 13. se representa el modelo
IBIS de la salida de un circuito integrado. Los transistores MOSFET se utilizan para
modelar el tiempo de subida y bajada de las sefales de salida del CI. El resto de
componentes tienen como objetivo modelar el encapsulado del Cl y la estructura ESD,

de forma similar al modelo IBIS de entrada.

PIN A DCLAMP_VCC

._ Rrkg Lpke
_/V\/\/_NYY\

= Cpis = Ccomp

Fig. 1. 12. Modelo IBIS de la entrada de un CI.
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Fig. 1. 13. Modelo IBIS de la salida de un CI.

Las versiones IBIS 3.2 y 4.0 fueron estandarizadas por el IEC, segun la normativa
IEC 62014 [20, 21], tal y como se menciona en la Tabla 1. 2. Esta normativa permite
modelizar el transporte y la integridad de la senal en cualquier entrada / salida del CI.
Desde el punto de vista electromagnético, permite deducir el ruido generado debido a
la conmutacién de las I/O. El principal inconveniente es que no aporta informacién del
ruido que se produce en el nucleo del Cl ni las componentes espectrales de alta

frecuencia de la corriente de alimentacion.

Tabla 1. 2. Directiva IEC 62014.

IEC 62014 — Modelizado de I/O y del ntcleo

Estandar Descripcién
IEC 62014 - 1 Definiciones
IEC 62014 - 3
Descripcion del modelo IBIS
IEC 62014 - 4

A diferencia del modelo IBIS, el modelo “Linear Equivalent Circuit and Current
Source” (LECCS) pretende modelar la corriente consumida por un Cl o un sistema LSI
(“Low Scale Integration”). Tal y como se muestra en la Fig. 1. 14., el modelo LECCS

consiste en multiple circuitos RLC en paralelo con una fuente de corriente, para
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estimar de forma rapida y precisa la corriente de alta frecuencia que circula por los

terminales de alimentacion.

VCC

Impedancia interna

equivalente Z % Loin+wiRE

|
TERELE LniCD'

|

|

GND

Fig. 1. 14. Modelo LECCS.

Del mismo modo que el modelo LECCS, el modelo ICEM (“Integrated Circuit
Electromagnetic Model”), define cémo realizar el modelo de emisiones
electromagnéticas para frecuencias de 150 kHz hasta 1 GHz. Tal y como se indica en
la Tabla 1. 3., la normativa IEC 62433-2 [22] hace referencia al modelo ICEM-CE,
cuyas siglas CE significan “Conducted Emisions”. El modelo de emisiones radiadas
esta descrito en la normativa IEC 62433-3 o ICEM-RE. Y por ultimo, la normativa IEC
62433—4 describe el modelo ICIM-CI (“Integrated Circuit Inmunity Model Conducted

Inmunity”).
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Tabla 1. 3. Directiva IEC 62433.
IEC 62433 — Modelizado de I1/0 y del nacleo
Estandar Descripcion
IEC 62433 -1 Definiciones
IEC 62433 - 2 Descripcion del modelo ICEM-CE
IEC 62433 -3 Descripcion del modelo ICEM-RE (Draft)
IEC 62433 -4 Descripcién del modelo ICIM-CI (Draft)

El modelo ICEM-CE esta constituido por una red de distribucion pasiva (“Passive
Distribution Network” o PDN), la actividad interna (“Internal Activity” o 1A) y el mddulo
“Inter-Block” (“Inter-Block Component” o IBC), tal y como se observa en la Fig. 1. 15.
y en la Fig. 1. 16. El PDN describe la impedancia de entrada de dos terminales y el
eventual acoplo entre ellos, sean de alimentacién o I/O de un circuito integrado. La IA
modeliza la corriente consumida por los bloques internos del Cl, que puede estar
expresada de forma temporal o mostrando su espectro en frecuencia. El IBC describe
la impedancia de conexién entre dos bloques, por ejemplo, entre la referencia
analdgica y la referencia digital de un CI (Fig. 1. 15.). El IBC puede ser tan simple

como una resistencia o una red pasiva mucho mas compleja.

El modelo ICEM-CE se puede extraer mediante métodos empiricos o durante el
proceso de disefio del circuito integrado. En el caso de extraer el modelo ICEM-CE a
través de métodos empiricos, se sigue el algoritmo indicado en la Fig. 1. 17. en el cual
se obtienen los parametros de dispersion. A partir de los parametros de dispersion se
obtienen los parametros de impedancia Z. Una vez obtenidos los parametros de
impedancia Z del circuito, se modeliza la PDN. A partir de la medida de corriente /exr

y de la PDN, se extrae la IA.

En conclusion, el modelo eléctrico ICEM-CE permite caracterizar los caminos de
propagacion de las interferencias electromagnéticas conducidas a nivel de circuito

integrado, asi como modelizar el ruido de conmutacion en su interior.
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DIGITAL BLOCK

Fig. 1. 15. Macro modelo del CI.

Voo , v a0 oon IN4
VSS s A n |IN2
Vbp
PDN
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Fig. 1. 16. Componentes que describen el ICEM-CE.
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Fig. 1. 17. Algoritmo para la extraccion del modelo ICEM-CE.

1.4 Métodos de validacion de los modelos electromagnéticos: FSV.

El método “Feature Selective Validation” o FSV [23, 24] se ha propuesto como una
técnica que permite la comparacion objetiva y cuantificada de dos series de datos en

el ambito del electromagnetismo computacional (CEM).

A la mayoria de los ingenieros, cuando se les solicita evaluar el nivel de
concordancia entre dos conjuntos de datos (posiblemente complejos), identificaran los
aspectos mas significativos de las trazas y realizan una comparacion visual,
proporcionando una opinion razonada sobre la calidad de la comparacion. En la
mayoria de los casos, el sistema visual humano reacciona a la tarea en cuestion
teniendo en cuenta la experiencia pasada y otros factores tales como el bienestar

mental y fisico. En general, la validacion de modelos numéricos se realiza en un
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ambiente donde no hay reglas claramente definidas para la evaluacion y la
interpretacion. Por lo tanto, la validacidon de los modelos numéricos es subjetiva. Para
subsanar este problema, el laboratorio de EMC de la Universidad de Aquila (UAQ)
desarroll6 una metodologia para comparar conjuntos de datos. El método de
validacion FSV puede comparar conjuntos de datos de una dimension (1D) o de dos
dimensiones (2D) y hace uso de la misma aproximacion para comparar cualquier tipo

de datos, independientemente de su procedencia.

El método FSV se basa en la descomposicion de los datos originales en dos
partes: los datos de amplitud (tendencia) y los datos de caracteristica. Los datos de
amplitud representan la variacion lenta de todo el conjunto de datos. Por otro lado, los
datos de caracteristica aportan informacion de los picos agudos y valles que se
encuentran frecuentemente en los datos de EMC. El método FSV devuelve seis

parametros:

e Medida de diferencia de amplitud (“Amplitude Difference Measure” o ADM)
y Medida de diferencia de caracteristica (“Feature Difference Measure” o
FDM).

e Medida de diferencia global (“Global Difference Measure” o GDM). Se trata
de una figura que indica la bondad del ajuste entre los dos conjuntos de
datos que se comparan. Esta figura permite tomar una decisién objetiva
sobre la calidad de la comparacion. La decisién puede hacerse de forma
numeérica o convertida a un lenguaje descriptor (Excelente, Muy Buena,
Buena, Regular, Mala o Muy Mala). Esta figura se obtiene a partir de los
parametros “Amplitude Difference Measure” (ADM) y “Feature Difference
Measure” (FDM).

e ADMi, FDM; y GDM. Son las comparaciones punto a punto de las
diferencias de amplitud, las diferencias de caracteristica y la diferencia
global. Estas figuras permiten al usuario analizar los resultados del FSV con
detalle y obtener el porqué del resultado de la comparacion.
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e ADMc, FDMc y GDMc. Estos parametros dan la funcion de densidad de
probabilidad que muestra la proporcién del analisis punto a punto de cada
una de las componentes que cae en las seis categorias de los descriptores
de lenguaje natural. Estos tres parametros proporcionan una medida de

confianza de las comparaciones en una unica cifra.

El procedimiento para comparar dos conjuntos de datos es el que se muestra en
la Fig. 1. 18. Para cada conjunto de datos se realiza la transformada de Fourier y, a
partir de ahi, se obtiene el valor medio del conjunto de datos, las componentes
espectrales de baja frecuencia (Lo;(n)) y las componentes espectrales de alta

“I'”

frecuencia (Hi;(n)), siendo el subindice “/” igual a 1, si se hace referencia al primer
conjunto de datos o 2, si se hace referencia al segundo conjunto de datos. A partir del
valor medio, Lo;(n) y Hi;(n), se obtienen los valores de ADMi, FDMi, GDMi, ADMc,
FDMc: y GDMec. Las ecuaciones para la extraccion de estos seis parametros vienen

detalladas en [23].

En conclusion, el método FSV permite comparar dos conjuntos de datos con un
enfoque matematico sencillo. El resultado del FSV es un conjunto de seis figuras de
mérito, que permiten al ingeniero conocer la calidad de la comparacion de forma

objetiva.

Proceso de FFT y de Proceso de FFTy de
filtrado filtrado
DC Lo Hi DC Lo Hi

JJd4d J§ 314

Calculo y obtencidn de las figuras de mérito

Tendencia Caracteristica

Fig. 1. 18. Método FSV
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1.5 Estado del arte.

Diversos trabajos se han centrado en el estudio del impacto de los mecanismos
de degradacion en los sistemas digitales, asi como en el estudio de las interferencias
electromagnéticas conducidas a nivel de circuito integrado, creando modelos

eléctricos para predecir el efecto de éstas a nivel de sistema.

1.5.1 Efecto de los mecanismos de degradacion en circuitos integrados.

Se han llevado a cabo diversos estudios en el ambito de los mecanismos de
degradacion, tanto en el impacto del mecanismo a nivel de dispositivo, como en el

modelizado eléctrico y su efecto a nivel de circuito.

A nivel de dispositivo se ha podido observar que el desgaste por los portadores
calientes producen una variacion de la tensién umbral del transistor MOSFET, de la
transconductancia asi como una disminucién de la corriente de saturacién del
transistor [25]. En la Fig. 1. 19. se puede observar el impacto del HCI sobre la corriente
de saturacién en funcion del tiempo de estrés, cuando se aplica al transistor el estrés
eléctrico para diversas tensiones puerta-surtidor. Tal y como se puede concluir del
grafico, a medida que el tiempo de estrés aumenta, la degradacion HCI aumenta v,

Como consecuencia, la corriente de saturacion del transistor disminuye.
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Fig. 1. 19. Variacion de la corriente de saturacion en funcién del tiempo de estrés debido al HCI [25].

Otro de los mecanismos de degradacidon que se produce en los transistores MOS
es la ruptura dieléctrica, produciéndose un incremento de la corriente que circula por
el terminal de puerta. Tras la ruptura dieléctrica, se observa un aumento de la corriente
de puerta que puede llegar a alcanzar valores de centenares de pA, modificando el
comportamiento del dispositivo MOS. Esta modificacién viene determinada por la
posicién donde se produce la ruptura y por la dureza de la misma. Independientemente
de la posicion y/o de la dureza de la ruptura, se puede ajustar el comportamiento post-
ruptura del transistor MOSFET utilizando alguno de los circuitos equivalentes
detallados en [26-29]. Ahora bien, para conocer si dicha ruptura provoca la pérdida de
funcionalidad de los circuitos, se analiza el impacto de la ruptura dieléctrica en la
funcionalidad de diversas implementaciones, tales como un inversor CMOS [30] y un
oscilador en anillo [31]. En [30] se analiza como se ve afectada la caracteristica
estatica de un inversor CMOS tras la ruptura de uno de los transistores. En la
Fig. 1. 20. se observa los resultados experimentales obtenidos. Para tensiones de
puerta positivas (Fig. 1. 20a), el dispositivo que se degrada es el transistor MOSFET
de canal N y se produce un aumento de la tensién maxima de salida que se considera
un ‘0’ légico (VoLr), junto con un desplazamiento de la tensién de maxima ganancia
(Vm) del inversor hacia la izquierda. Para tensiones de puerta negativas (Fig. 1. 20b),

el dispositivo que se degrada es el transistor MOSFET de canal P y se produce
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también un desplazamiento de la Vu del inversor y una disminucion de la tensién

minima de salida que se considera un ‘1’ ldgico (Von).
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Fig. 1. 20. Curvas caracteristicas del inversor después de BD. (a) Para estrés positivo en la entrada
del inversor (b) Para estrés negativa en la entrada del inversor [30]

El efecto de la ruptura dieléctrica en osciladores en anillo también ha sido
estudiado experimentalmente [31]. Los resultados obtenidos (Fig. 1. 21.) demuestran
que tras la ruptura dieléctrica, el circuito continia funcionando aunque a medida que
se van produciendo rupturas dieléctricas, la corriente consumida por el oscilador en

anillo aumenta y la frecuencia del mismo disminuye.
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Fig. 1. 21. Corriente consumida y frecuencia del oscilador en anillo [31].

La ruptura dieléctrica también se ha estudiado en células SRAM para estudiar la
estabilidad del circuito y su funcionamiento, basandose en el modelo eléctrico
presentado en [32]. Se ha observado que la ruptura dieléctrica suave aumenta la

probabilidad de fallo en una accion de lectura como de escritura de un dato.

Por ultimo, el mecanismo de degradacion NBTI produce, a nivel de dispositivo, un
desplazamiento de la tension umbral del transistor MOS, cuya variacion viene

determinada por (1.2.).

- (AN;+ + AN
AVTH:q (AN;r F)

(1.2.)

Cox

Donde q corresponde a la carga del electrén, Cox es la capacidad del 6xido, Nir
la densidad de carga de los estados interficiales y Nr es la densidad de carga fija [6].
Diversos trabajos se han llevado a cabo para estudiar el impacto del NBTI a nivel de
circuito. Asi, en [33], se estudia del impacto del NBTI en un inversor. Para ello se aplica
una sefal de estrés (AC) en el inversor y, tal y como se observa en la Fig. 1. 22, se

mide la variacion de la tensién de maxima ganancia del mismo. El resultado es que la
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variacion de la tensién de maxima ganancia del circuito analizado no depende de la

frecuencia.
50
T=125C AC NBTI:
40 tstress = 1000 s Vse!ecr =2V
. Ve=V,=Vz=V, =2V DCNBTI
< Vsetect =0V
= oe V=0V
= - i e, . .;r.
10 u
0

DC 100 102 104 106 108 10%
frequency (Hz)

Fig. 1. 22. Evolucién de la tension de maxima ganancia en funcion de la frecuencia de la sefal de
estrés [33].

En [34], se ha modelado la degradacién en el funcionamiento de puertas logicas
debido al NBTI utilizando el modelo Reaccion-Difusion (R-D) [35]. En el articulo [34],
se ha obtenido la variacion de la tension umbral (Fig. 1. 23a), la capacidad equivalente
de carga (Fig. 1. 23b), el “slew-rate” (Fig. 1. 23c) y la tension de alimentacion en
funcién de la degradacion (Fig. 1. 23d), tanto en una puerta NAND, NOT y NOR.

A la vista de lo indicado, se ha podido observar que los mecanismos de
degradacion producen una variacion en la caracteristica Ip-Vps del transistor MOSFET
y, COMO consecuencia, una variacion en el comportamiento del sistema digital en el
cual estd integrado el transistor. Este hecho cuestiona si los mecanismos de

degradacion puedan afectar a las EMI y fija uno de los objetivos de la presente tesis.
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Fig. 1. 23. Impacto del NBTI en (a) tensién umbral del transistor, degradacién en (b) funcién de la
capacidad de carga, (c) del “Slew Rate” y (d) de la tension de alimentacién de la puerta logica
[34].

1.5.2 Modelizado EMI.

La aparicion de modelos eléctricos que permiten predecir las interferencias
electromagnéticas conducidas, tal y como se ha comentado con anterioridad, es
debido a los avances en los sistemas microelectronicos y al aumento de las

velocidades de conmutacion. El modelo LECCS ha sido utilizado para extraer la
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corriente consumida en microcontroladores. A modo de ejemplo, se ha extraido el
modelo LECCS de un microcontrolador de 8 bits para diferentes operaciones, como
la suma de dos valores, mover un valor de un registro a otro, etc. [36]. Por ejemplo,
en la Fig. 1. 24. se observa la corriente consumida por el microcontrolador de 8 bits
cuando se ejecuta un programa de test. Tal y como se detalla en el articulo, el modelo

es valido en el rango de frecuencias de 0 Hz a 100 MHz.

T '| T

5l mov ram measured.
| —-=--"mov ram simulated
é 4
Z 5
o <J
O o[t

Fig. 1. 24. Corriente consumida por el microcontrolador ejecutando la suma de dos valores [36].

Uno de los modelos eléctricos utilizados recientemente para caracterizar y
modelizar las EMI conducidas ha sido el ICEM-CE y ha sido motivo de estudio en
varios trabajos. En [37] se presenta como extraer el modelo ICEM-CE y se obtiene el
modelo ICEM-CE de un microprocesador (Fig. 1. 25.). En [38] se hace uso del modelo
ICEM-CE para elegir el condensador de desacoplo que permita reducir el rizado de la
tension de la alimentacién de un circuito ASIC.
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Fig. 1. 25. Modelo ICEM-CE de un microcontrolador PIC [37].

En [39] se trata el disefio de un microcontrolador genérico con el objetivo de
reducir las interferencias electromagnéticas conducidas causadas por el ruido de
conmutacion. El modelo eléctrico del Cl se obtiene a partir de las especificaciones
funcionales y los parametros tecnolégicos antes de su fabricacion. Mediante el uso del
modelo (Fig. 1. 26.) y conociendo los limites de emision electromagnética que se
deben cumplir, se evaluan diferentes técnicas a aplicar como la modulacién en

frecuencia del reloj del sistema o el método del “clock-skewing”.
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Fig. 1. 26. Circuito equivalente del microprocesador genérico [39].

Las principales limitaciones de los trabajos de investigacién llevados a cabo hasta
el momento, es la limitacion del modelo ICEM-CE hasta la frecuencia de 1 GHz,
empezando a existir discordancias entre los resultados obtenidos experimentalmente
y el modelo, como se observa en la Fig. 1. 27. [40]. La modelizacién de las
interferencias electromagnéticas conducidas a nivel de Cl debe extenderse de modo
que abarque un rango frecuencial mas elevado. Los sistemas digitales actuales tienen
una frecuencia de reloj de decenas o centenas de MHz, generando un ruido de
conmutacion de frecuencia elevada, el cual puede sobrepasar la frecuencia de 1 GHz.
Por lo tanto, es de interés la creacién de un modelo que permita caracterizar y
modelizar estas interferencias conducidas por encima de 1 GHz., por lo que esta tesis

centra uno de sus objetivos fundamentales en este propdsito.
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Fig. 1. 27. Modelo eléctrico del encapsulado de un CI [40]
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Capitulo

2.

Robustez electromagnética

al y como se ha indicado en el capitulo 1, los mecanismos de degradacion

afectan a la caracteristica Ip-Vps de los dispositivos MOS y por lo tanto, al

funcionamiento de los sistemas digitales. Como punto de partida, en este
capitulo se realiza la caracterizacion y la modelizacion de los transistores MOSFET y
se estudia el impacto de los mecanismos de degradacién a nivel de dispositivo. Con
la caracterizacién de los transistores MOSFET degradados, se tiene un punto de
partida para estudiar el impacto de los mecanismos de degradacion en la robustez
electromagnética a nivel de CI. Posteriormente, se realiza un estudio del
comportamiento electromagnético de diferentes sistemas digitales teniendo en cuenta
su envejecimiento, es decir, la robustez electromagnética. Para llevar a cabo dicho

estudio, se describen los Cl que se han desarrollado para este analisis.

Capitulo 2: Robustez Electromagnética. 35



Universitat Politecnica de Catalunya Néstor Berbel Artal

2.1 Impacto de los mecanismos de degradacion a nivel de
dispositivo MOS.

Como se ha indicado, los principales mecanismos de degradacion son la ruptura
dieléctrica, la inestabilidad por temperatura negativa y los portadores calientes [41].
Estos mecanismos se acentuan sobre condiciones ambientales adversas tales como
temperaturas altas y/o sobretensiones, ya que aceleran y afectan la funcionalidad de

los dispositivos MOS.

Los mecanismos de degradacion, bajo condiciones de funcionamiento nominales,
hacen su aparicion en un periodo tipicamente de afos. Por lo tanto, para acortar el
tiempo de aparicion, se aplica un estrés eléctrico o temperatura elevada sobre el

dispositivo.

El estudio del impacto de los mecanismos de degradacién en los dispositivos MOS
permite saber el mecanismo o0 mecanismos que modifican la robustez

electromagnética del Cl después del estrés aplicado al sistema.

2.1.1 Circuito integrado Elmer02.

Para evaluar el impacto de los mecanismos de degradacién en los dispositivos
MOS, se hace uso del Cl EImer02 (“ELectroMagnetic Enhanced Robutness”) disefado
por la empresa Freescale Semiconductor, Inc. con la tecnologia CMOS de 90 nm
realizado para este proyecto en colaboracioén con el INSA de Toulouse. El Cl EImer02
esta fabricado para facilitar la medida de EMI, combinado con el efecto del
envejecimiento. En la Fig. 2. 1a se muestra el Cl sin encapsular, de modo que permite
acceder a terminales que unicamente son alcanzables con puntas de prueba. En la
Fig. 2. 1b se muestra el Cl empaquetado en el encapsulado SOIC28 y alrededor de

éste se ha disefiado una placa de circuito impreso.
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(@) (b)

Fig. 2. 1. Circuito integrado Elmer02 en (a) oblea para medidas con las puntas de prueba y (b) Cl
encapsulado en el SOIC28.

El Cl contiene cuatro tipos de transistores MOSFET de canal P, cuatro transistores
MOSFET de canal N aislados y cuatro transistores MOSFET de canal N no aislados.
Todos los transistores MOSFET tienen un ancho del canal de 10 um y diferentes
longitudes de canal: 0,1 pym, 0,4 uym, 0,38 pm y 1,52 um, respectivamente. En la
Fig. 2. 2. se puede observar la zona de la oblea donde se encuentran localizados los
transistores MOSFET. En la Fig. 2. 3. se detalla la disposicidn de los cuatro terminales
para cada transistor. Dentro del propio Cl, se ha anadido un diodo de proteccion entre

el terminal de puerta y de substrato.

A parte de los transistores MOSFET, el Cl Elmer02 contiene otros componentes
detallados en la Tabla 2. 1. para estudiar el impacto de las EMI y de los mecanismos

de degradacion.
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Tabla 2. 1. Bloques principales del Cl Elmer02

Acceso Descripcion

Transistores MOS, condensadores MOS, espejos
Punta de pruebas _
de corriente y célula SRAM.

Bloque de entradas y salidas digitales, transistores
Terminales 1/O del ClI MOS, bloques de légica combinacional y un

amplificador operacional.
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Fig. 2. 2. Transistores MOSFET en el Cl Elmer02.
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Fig. 2. 3. Disposicion de los terminales de los transistores MOSFET en el Cl EiImer02.

2.1.2 Sistema de caracterizacion para estudiar el Impacto de los

mecanismos de degradacion.

Los terminales de puerta, drenador, surtidor y sustrato de los transistores
MOSFET son accesibles con puntas de prueba. Como se muestra en la Fig. 2. 4., se
ha disefiado un sistema de medida a nivel de oblea con una fuente de alimentacion
Keithley Instruments Inc., una tarjeta de adquisicién de National Instruments y un
ordenador para guardar las medidas de las caracteristicas de los transistores,
controlado con el software Labview. El software Labview se programa para
implementar uno de los dos algoritmos detallados en el apartado 1.2.2., dependiendo
del mecanismo de degradacién que se quiera estudiar. EI DUT es un transistor
MOSFET de canal P o de canal N, dependiendo del mecanismo de degradaciéon que

se desee caracterizar.
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NI LabView

AO1

Fig. 2. 4. Sistema de caracterizacion para estudiar el mecanismo de degradacion HCIl o NBTI.

2.1.3 Resultados experimentales

A continuacién se muestran los resultados experimentales obtenidos al medir el
impacto del HCI y del NBTI en los transistores MOSFET incluidos en Elmer02. En el
articulo [CONTRIBUCION 1] se muestran los resultados del impacto del HCI en los
transistores MOSFET.

2.1.3.1 Impacto de HCI.

Para analizar el impacto de los portadores calientes en los transistores MOSFET
de canal N, se debe establecer las condiciones de estrés, las cuales se muestran en
la Tabla 2. 2. El proceso para establecer las tensiones de estrés esta detallado en el
apartado 1.2.2. del capitulo 1. En la Fig. 2. 5. se muestra la curva caracteristica Ip-Vps
para dos tensiones puerta-surtidor (Vgs), 3,3 Vy 1,2 V y como evoluciona la curva a
medida que el tiempo de estrés aumenta. Como se observa, se produce una
disminucién de la corriente de drenador. Ademas, en la Fig. 2. 6. se observa la

variacion de la curva caracteristica Ip-Vss para una tension Vps de 3,3 V.
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El modelo Sakurai-Newton [42] propone un modelo MOSFET compacto y empirico
también conocido como modelo “Alpha-Power Law”, el cual estima la corriente de
drenador del transistor y tiene en cuenta efectos relacionados con el escalado de los
dispositivos MOS. A parte, permite estimar el rendimiento de los circuitos digitales
CMOS de forma precisa. El modelo consta de seis parametros, a partir de los cuales

se obtiene la corriente de drenador (2.1.).

Vpsar = K (VGS - VTH)m
Ipsar = K - (VGS - VTH)n
VGS<VTH IDZOA (21)

Vps Vps
Vps < Vpsar Ip = Ipsar - (1 + g - Vps) - (2 v ) —
DSAT

VDS = VDSAT ID = IDSAT ’ (1 + /10 ' VDS)

Ves = Vi Vpsar

Las tensiones Ves y Vbs son la tension puerta-surtidor y la tension drenador-
surtidor respectivamente. La tensién V4 es la tension umbral del transistor MOSFET
y Vbsar la tension de saturacién del drenador, la cual marca la diferencia entre la zona
o6hmica y la zona de saturacion del transistor de efecto de campo. La corriente de
saturacion de drenador esta representada por Ipsar. Los parametros B y n del modelo
controlan las caracteristicas de la region 6hmica o lineal del transistor. El parametro A
esta relacionado con la conductancia del drenador. En el modelo del transistor ideal,
la conductancia del drenador es infinita, por lo tanto, el parametro A toma el valor de

0. Si la conductancia es finita, A toma un valor comprendido entre O y 1.

Debido a la simplicidad del modelo, se ha usado para evaluar el comportamiento
de circuitos CMOS, como en [42] o [43]. Se debe tener en cuenta que los parametros
del modelo Sakurai-Newton no son parametros fisicos del dispositivo MOS. Ademas,
el modelo es unicamente valido para tensiones puerta-surtidor mayores que la tension

umbral del propio dispositivo.

La Fig. 2. 7. y la Fig. 2. 8. presentan las medidas experimentales y el ajuste de
dicho comportamiento obtenido mediante el modelo Sakurai-Newton al inicio y al final
del estrés. De la Fig. 2. 9. a la Fig. 2. 14. se muestran los parametros extraidos. En
particular, la Fig. 2. 9. representa el incremento de la conductancia de drenador (A)

que produce un cambio en la pendiente de la corriente de drenador. La Fig. 2. 10.
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muestra el incremento de la tension umbral del transistor MOSFET, que es mas
significativo en el transistor de 3,3 V con una longitud de canal de 0,38 um que en el
resto de transistores medidos. Como se observa en la Fig. 2. 6., la variacion en la
tension umbral provoca una disminucidn de la corriente de drenador. El
desplazamiento del parametro n se representa en la Fig. 2. 11., cuya variacién es
inferior al 10 % para los tres tipos de transistores MOSFET de canal N. Por otro lado,
en la Fig. 2. 12. se representa la variacion del parametro B, relacionado con la
transconductancia del dispositivo. Este parametro disminuye a medida que el tiempo

de estrés aumenta.

La Fig. 2. 13. y la Fig. 2. 14. muestran la variacién de los parametros m y K,
relacionados con la zona lineal de los dispositivos MOS. Ambos parametros se

modifican por el cambio de la curva caracteristica Ip-Vps en su zona lineal.

Tabla 2. 2. Tipo de transistores MOSFET de canal N medidos y tensiones de estrés aplicadas.

Tipo de transistor Vps|sTrESS Ves|sTrEss

7,00V 2,60V

High Voltage Long (W=10 ym L=1,52 ym)

5,00V 1,90 V
7,00V 2,05V
High Voltage Short (W=10 um L=0,38 um)
5,00V 1,60 V
3,00V 0,97V
Low Voltage Long (W=10 um L=0,4 um)
2,50V 0,90V
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Fig. 2. 5. Curva caracteristica Ip-Vps para varios tiempos de estrés y varias Vas.
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Fig. 2. 6. Curva caracteristica Ip-Vss para varios tiempos de estrés.
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Fig. 2. 7. Comparacién entre las medidas y el modelo Sakurai-Newton para el componente sin

estresar.
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Fig. 2. 8. Comparacion entre las medidas y el modelo Sakurai-Newton transcurridos 700 s de estrés.
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10000
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Fig. 2. 9. Variacion de la conductancia de drenador (A) en funcion del tiempo de estrés.
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Fig. 2. 10. Variacion de la tension umbral (V1) en funcion del tiempo de estrés.
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Fig. 2. 11. Variacion del parametro n en funcién del tiempo de estrés.
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Fig. 2. 12. Variacién del parametro B en funcién del tiempo de estrés.
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Fig. 2. 13. Variacion del parametro m en funcién del tiempo de estrés.
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Fig. 2. 14. Variacion del parametro K en funcién del tiempo de estrés.
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2.1.3.2 Impacto del NBTI.

Para estudiar el impacto del NBTI sobre los dispositivos MOS, se eligen tres
transistores del Cl EImer02, detallados en la Tabla 2. 3. Se utiliza el método “On-The-
Fly”, explicado en el apartado 1.2.2., para obtener la variacion de la tension umbral de

los diferentes transistores.

Se han medido tres muestras de cada transistor, aplicando la misma tension de
estrés en todas ellas. La tension de estrés aplicada se ha obtenido segun el
procedimiento detallado en el apartado 1.2.2. del capitulo 1. La variacion promedio de
la tension umbral se calcula a partir de las medidas realizadas para cada transistor y
se aproxima ésta mediante la ley de potencias detallada en (2.2.). Los parametros A

y n son constantes de ajuste.

AVTH =A4- tn (22)

De la Fig. 2. 15. a la Fig. 2. 17. se muestra la variacién de la tension umbral para
los diferentes transistores MOSFET de canal P. Tal y como se puede observar, la
variacion de la tension umbral transcurridos 2700 s depende de la geometria del
transistor asi como de la tension de estrés aplicada. La variacion de la tension umbral
en el transistor “High Voltage Long” es del 6 % al final del estrés cuando se le aplica
un estrés de 6,00 V, mientras que con la misma tension de estrés, la variacion que se
produce en el transistor “High Voltage Short’ es del 17 %. Cuando la tension de estrés
es de 3,3V, la variacion de la tension umbral disminuye, siendo ésta del 3,2 % en el
transistor “High Voltage Long”. Segun [44], la variacion de la tensidon umbral es mayor
en los transistores de canal corto ya que a un mismo numero de trampas en la interfaz

de la estructura MOS, los transistores MOSFET de canal corto se ven mas afectados.
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Tabla 2. 3. Tipo de transistores MOSFET de canal P medidos y tensiones de estrés aplicadas.

Tipo de transistor

Condicion de estrés 1

Condicién de estrés 2

VG=0 V

Vs

Vb

Vs

Vb

High Voltage Long (W=10 pm
L=1,52 ym)

High Voltage Short (W=10 uym
L=0,38 ym)

6,00V

595V

3,30V

3,25V

Low Voltage Long (W=10 um
L=0,4 ym)

3,20V

3,15V

1,20 V

1,15V
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Fig. 2. 15. Variacion de la tension umbral debido al NBTI en el transistor “High Voltage Long”.
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Fig. 2. 16. Variacion de la tension umbral debido al NBTI en el transistor “High Voltage Short’.
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Fig. 2. 17. Variacion de la tension umbral debido al NBTI en el transistor “Low Voltage Long”.

En conclusion, la caracterizacion de los mecanismos de degradacion a nivel de
dispositivo MOS ha demostrado la variacion de la caracteristica Ip-Vps de los
transistores, por lo que hace cuestionarse como evolucionaran las EMI en condiciones

de envejecimiento.
2.2 Impacto del NBTl en un inversor CMOS.

Una vez caracterizado y modelizado el impacto de los mecanismos de
degradacion en la caracteristica Ip- Vps de los dispositivos MOS, se procede a estudiar
el impacto del NBTI en un inversor CMOS. Se miden varias caracteristicas del inversor
CMOS vy se estudia la robustez del circuito. Los resultados fueron presentados en la
[CONTRIBUCION 2] y [CONTRIBUCION 3].

2.2.1 Montaje experimental.

Las muestras utilizadas para caracterizar el impacto del NBTI son un transistor
MOSFET de canal P con una relacion de aspecto (W/L) de 2 um/0,13 ym y un inversor

CMOS. Este esta implementado con un transistor MOSFET de canal N y un transistor
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MOSFET de canal P, con las relaciones de aspecto de 3 ym/0,13 ymy 6 um/0,13 pm,
respectivamente. La Fig. 2. 18. muestra las tensiones de estrés aplicadas en el
transistor MOSFET de canal P (Fig. 2. 18a) y en el inversor CMOS (Fig. 2. 18b.) para
acelerar la degradacién del dispositivo y del sistema. En el terminal de puerta y entrada
del inversor se aplica 0 V, mientras que en el resto de terminales se aplica la tension
de 2 V. Para acelerar la degradacion del dispositivo, el DUT se ha sometido a la
temperatura de 398,15 K. Se hace uso del método MSM, detallado en el capitulo 1,
para obtener la curva caracteristica Ip-Ves del transistor MOSFET y la curva

caracteristica del inversor CMOS VourVn.

2V

|
— wW/l=
|'_|: 6 tm/0,13 um
2V ovill— —l2v

N
<

lT—l

ov Il

W/lL=
2 um/0,13 um |: W/L=
2V — 3 um/0,13 um
2V

(a) (b)

Fig. 2. 18. Tension aplicada a cada terminal durante el estrés en (a) el transistor MOSFET de canal
Py (b) en el inversor CMOS.

2.2.2 Resultados experimentales.

En los siguientes apartados, se muestran los resultados experimentales del
impacto del NBTI sobre el transistor MOSFET y sobre el inversor CMOS.

52 Capitulo 2: Robustez Electromagnética.



Néstor Berbel Artal Universitat Politecnica de Catalunya

2.2.2.1 Impacto del NBTI sobre el transistor MOSFET.

Una vez aplicado el estrés, se obtiene la Fig. 2. 19, en la cual se observa el
desplazamiento de la tension umbral debido al NBTI. En la Fig. 2. 20. se muestra la
variacién de la tension umbral en funcion del tiempo de estrés. Esta variacion se
modeliza segun la ley de potencias, con una pendiente de 1/6, la cual se ha incluido

en el simulador SPICE para predecir los efectos del NBTI en el inversor CMOS.

7-10°
6107 |

5.107

— . '5,
5410
2

3107 f _
Increasing stress

time

2107 |

10° |

0 I
05 06 07 08 09 1,0 1,1 12 13 14 15
Ves [V]

Fig. 2. 19. Caracteristica Ip-Vss del transistor MOSFET de canal P para diferentes tiempos de estrés.
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Fig. 2. 20. Variacion de la tension umbral del transistor MOSFET de canal P.
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2.2.2.2 Impacto del NBTI sobre el inversor CMOS.

El modelo BSIM3 ha sido utilizado para modelizar los transistores MOSFET del
inversor CMOS. Este modelo BSIM (“Berkeley Short-Channel IGFET Model”) [44]
hace referencia a una familia de modelos de transistor MOSFET para el disefio de ClI.
Existen varias versiones del modelo BSIM y se han ido creando para reflejar con
precision el comportamiento del transistor a medida que los dispositivos MOS se han
ido reduciendo. La version del modelo BSIM utilizada para modelizar los transistores
MOSFET del inversor CMOS ha sido la BSIM3v3 [45], la cual tiene un maximo de 97

parametros para describir el comportamiento del dispositivo.

El modelo BSIM3v3 de los transistores ha sido obtenido de la pagina web
Predictive Technology Model (PTM) [46]. Para simular el impacto del NBTI en el
inversor CMOS, se varia el parametro relacionado con la tension umbral segun la ley

de potencias obtenida anteriormente.

Para cuantificar el impacto del NBTI en la puerta l6gica, se extrae la variacion de
la tension de maxima ganancia (4 V). La tension de maxima ganancia de un inversor
CMOS (V) se define como el punto en el cual ambos transistores MOS se encuentran
en su region de saturacion. En este punto es cuando se produce el maximo consumo
de corriente de la fuente de alimentacion, denominado Isc max. La variacion teorica de
la tensién de maxima ganancia en funcion de la tension umbral viene determinada por

la ecuacion (2.3.).

AVry

() (23)
w
kp (T)PMOS

AVM ==

1+

Donde pu es la movilidad de los portadores y W/L la relacidn de aspecto de los
transistores. El inversor CMOS ha sido diseiado para que la tension de maxima
ganancia esté situado a la mitad de la tension de alimentacién. Por lo tanto, se debe

cumplir un(W/L)nmos= up(W/L)pmos. Imponiendo esta condicidn, se obtiene la relacién
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entre la tension umbral y la tension de maxima ganancia del inversor, expresada en
(2.4.).

AVry

AV, =
M 2

(2.4.)

En la Fig. 2. 21. se observa la curva caracteristica del inversor CMOS para
diferentes instantes de tiempo de estrés. La curva caracteristica se desplaza hacia la
izquierda, debido al incremento de la tension umbral del transistor MOSFET de canal
P. En la Fig. 2. 22. se representa la variacidon de la tensidn de maxima ganancia en
funcién del tiempo de estrés. Las simulaciones predicen los resultados obtenidos,
aproximandose por la ley de potencias. Asi mismo, la variacion de Vi es la mitad de

la tensidon umbral, tal y como se expreso en la ecuacion (2.4.).

Increasing stress
time

Vour [V]

03 F
Voo — — .
0

0,3 | 0,6 0,0l 12

Fig. 2. 21. Curva caracteristica del inversor CMOS medida para diferentes tiempos de estrés.
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Fig. 2. 22. Variacion de la tension de maxima ganancia en funcion del tiempo de estrés.

La robustez de un inversor CMOS se puede expresar en términos de inmunidad
al ruido. Los margenes de ruido son la forma de expresar la inmunidad y determinan
el umbral minimo y maximo para obtener un 0 o un 1 légico. Por lo tanto, se define el
“Noise Margin Low” (NML) que es el nivel de tension minimo para una transicién de
nivel bajo a nivel alto. El “Noise Margin High” (NMH) corresponde al nivel de tension
maximo para una transicion de nivel alto a nivel bajo. EI NML y NMH se expresan
segun (2.5.).

NML =V, — Vg,

(2.5.)
NMH = VIH - VOH

El parametro V). es el nivel maximo de tension de entrada que se considera un ‘0’
l6gico. El parametro Vi es el nivel minimo de tensidn de entrada que se considera un
1’ I6gico. El valor de tension Vo define el nivel de tension maximo de salida que se
considera un ‘0’ légico. Por ultimo, el valor de tension Von define el nivel de tension
minimo de salida que se considera un ‘1’ l6gico. Los niveles de tension Vi, Vin, VoL y
Von se obtienen cuando la pendiente de la curva caracteristica del inversor toma el

valor de -1 (Fig. 2. 21.). Idealmente, el margen de ruido debe ser simétrico y tan grande
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como sea posible. A partir de la curva caracteristica se extraen los margenes de ruido

en funcién del tiempo de estrés y se comparan con los resultados teoricos.

Para obtener los niveles de tension ViL y Von, el transistor MOSFET de canal N se
encuentra en su regién de saturacion, mientras que el transistor MOSFET de canal P
esta en su regidon éhmica. Usando el modelo Shichman-Hodges (“MOSFET Level 1
Model”) [47], se detallan las ecuaciones (2.6.) y (2.7.) de los transistores MOSFET en

cada una de sus regiones.

Ipn = Ky * Viy = Vrgn)? (2.6.)

Ipp = Kp - [2 : (VDD —Vin — |VTHp|) *(Vpp = Vour) — (Vpp — VOUT)Z] (2.7)

Donde K es la transconductancia y V74 es la tension umbral del transistor. El
subindice N o P indica si el parametro hace referencia al transistor MOSFET de canal
N o canal P respectivamente. Igualando las ecuaciones (2.6.) y (2.7.), se obtiene la

tension de salida Vour del inversor CMOS (2.8.).

K
Vour = Vin = |Vrup| + J (Voo = Vin = |Vewp|)” = K—’: (Vin = Vrun)? (2.8.)

Tal y como se ha descrito anteriormente, los valores V. y Von se obtienen cuando
la pendiente de la curva caracteristica del inversor toma el valor de -1. Derivando la

ecuacion (2.8.) e igualandola a -1, se obtiene (2.9.).

K
WVour _ (Voo = Vin = Vrmp|) + K_I:' Vin = Vran)
Wiy

- = -1 (29.)
K
Voo = Vi = Vg )* = & Vi = Ve

Aislando la tensién de entrada, se obtiene la tensién V. (2.10.). La tension Von se
calcula substituyendo (2.10.) en (2.8.). El mismo proceso se repite para obtener los
niveles de tensién Viy y Vor, aunque en este caso el transistor MOSFET de canal N
se encuentra en su region ohmica y el transistor MOSFET de canal P esta en su region

de saturacion.
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_ (3'KP+KN)'[(|VTHp|_VDD)'KP+VTHn'KN]+
B KZ+2-Ky-Kp—3-K?

Z'KP'[(VTHn‘l‘|VTHp|—VDD)'\/KN'(3’KP+KN)]
* Ki+2-Ky-Kp—3-K?

IL

(2.10.)

La Fig. 2. 23. muestra la variacion de los margenes de ruido. EIl NMH aumenta con
el tiempo de estrés y el NML lo hace de forma contraria. En ambos casos, las
simulaciones coinciden con los resultados obtenidos en el laboratorio. Cabe destacar
gue se han obtenido resultados similares de forma analitica variando la tensién umbral
del transistor MOSFET de canal P.

Normalmente, el margen de ruido se define como el valor minimo entre el NML y
el NMH. Mediante esta aproximacion, el mecanismo de degradacion NBTI reduce el
margen de ruido de la puerta inversora, ya que el NML disminuye. Sin embargo, se

tiene en cuenta que el NMH aumenta debido al NBTI.

10
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g o | A“"A ANMH
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g 2 F
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Fig. 2. 23. Margenes de ruido del inversor CMOS en funcion del tiempo de estrés.

También se evalua la corriente consumida por la puerta logica. En la Fig. 2. 24. se
muestra la corriente consumida en funcidon de la tensién de entrada del inversor

CMOS, denominada corriente de cortocircuito (/sc), para diferentes tiempos de estrés.
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En la Fig. 2. 25. se representa la variacion del maximo de corriente consumida por el
circuito digital en funcion del tiempo de estrés. Se observa una reducciéon de 100 yA

transcurridos 1650 s.

0,9

Increasing
stress time

0,7 }
0,6 }
0,5 }
0,4 }
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02 }
01 } |
0 — =" L
0 03 06 0,9 1,2 1,5
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Fig. 2. 24. Corriente consumida para diferentes tiempos de estrés.
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Fig. 2. 25. Variacion de la corriente maxima consumida en funcién del tiempo de estrés.
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2.2.2.3 Impacto del NBTI sobre el comportamiento EMC.

En el subapartado anterior se ha podido observar que el NBTI afecta el
comportamiento del inversor. Por lo tanto, se estudia el impacto del NBTI en el ruido

de conmutacion.

A partir de la variacion de la tension umbral obtenida (Fig. 2. 20.), se simula el
inversor CMOS para diferentes tiempos de estrés. El inversor CMOS se alimenta a 1
V, se le inyecta a la entrada una sefial cuadrada de 0 V a 1 V y de frecuencia 5 MHz
y se le conecta un condensador de 10 pF a la salida. En la Fig. 2. 26. se representa la
tension de salida (Vour) para diferentes tiempos de estrés. En todos los casos, el
sistema combinacional permanece operativo. Aun asi, el retardo del inversor se ve
incrementado debido a que el NBTI reduce la corriente de drenador del transistor
MOSFET de canal P.

Increasing stress

Fig. 2. 26. Tension de salida del inversor CMOS para diferentes tiempos de estrés cuando se inyecta
a la entrada una sefial cuadrada.

Asi mismo, se mide la corriente consumida durante una transicion de nivel bajo a
nivel alto en diferentes instantes del estrés eléctrico. En la Fig. 2. 27. se muestra la
reduccion de la corriente consumida debido al NBTI. En la Fig. 2. 28. se representa la
reduccion de la corriente maxima durante la transicion, la cual sigue la ley de

potencias. La reduccion de la corriente consumida por el inversor CMOS debida al
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NBTI, deberia producir una reduccion en el ruido de conmutacion. Esta caracterizacion

es la que se lleva a cabo con el Cl Elmer22.

200 300 400 5d

[=)

Isc_pmos [MA]

115

Fig. 2. 27. Corriente consumida por el inversor CMOS para diferentes tiempos de estrés cuando se
inyecta a la entrada una sefal cuadrada.
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Fig. 2. 28. Variacion de la corriente consumida maxima en funcion del tiempo de estrés.

Desde el punto de vista de la susceptibilidad electromagnética, los Cl estan

expuestos a interferencias electromagnéticas radiadas de RF. Estas sefiales EMI se
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acoplan al sistema por los caminos de propagacién de las sefiales eléctricas, que

actuan como antena.

En el inversor CMOS se acopla una sefal EMI a la tensidn de alimentacion. En la
Fig. 2. 29. se representa la curva caracteristica del inversor cuando una EMI de
frecuencia 100 Hz y amplitud 100 mV y 200 mV se acopla a la alimentacién. La
conclusion que se extrae es que tanto la EMI acoplada como el mecanismo de
degradacion modifican la curva caracteristica de la puerta logica. Por lo tanto, es
importante determinar si existe correlacion entre las EMI y el NBTI. Para dar respuesta
a esta cuestion, se simula el inversor CMOS en diferentes tiempos de estrés y con

EMI de diferente amplitud.

En la Fig. 2. 30. se muestra la variacién de la tension de maxima ganancia (AVwm)
para diferentes tiempos de estrés. La misma AV se observa para todas las EMI, por
lo tanto el NBTI no modifica la robustez electromagnética del inversor CMOS frente

las EMI conducidas.
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Fig. 2. 29. Curva caracteristica del inversor CMOS con y sin EMI.
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Fig. 2. 30. Variacion de la tensién de maxima ganancia en funcién del tiempo de estrés para
diferentes EMI.

2.3 Andlisis de las EMI en condiciones de envejecimiento.

El estudio de los mecanismos de degradacion a nivel de dispositivo MOS ha
mostrado una variacidn de la curva caracteristica Ip-Vps. Asimismo, el comportamiento
de un sistema digital, como un inversor CMOS, se ve modificado debido al impacto de
estos mecanismos. En el presente apartado, se procede a estudiar la integridad de la
sefal y la robustez electromagnética en los sistemas digitales. Para ello, se ha

fabricado el Cl especifico EImer22, detallado a continuacion.

2.3.1 Circuito integrado Elmer22.

El Cl EImer22 esta fabricado por Freescale Semiconductor, Inc., con la misma
tecnologia CMOS que el Cl Elmer02 y encapsulado en el LQFP64. Dicho circuito se
muestra en la Fig. 2. 31. La Fig. 2. 32. ilustra la placa del circuito impreso disefiada
para caracterizar los bloques internos. ElI ClI Elmer22 contiene cinco bloques
principales, detallados en la Tabla 2. 4., cada uno de ellos con sus propias entradas y

salidas digitales y alimentacion independiente. Dentro del Cl, se pueden encontrar
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transistores MOSFET de 6xido delgado, con una tension de funcionamiento nominal
de 1,2 V y una longitud de canal de 100 nm, asi como transistores MOSFET de 6xido
grueso, con una tensién de funcionamiento nominal de 3,3 V y una longitud de canal
de 0,38 pm.

Fig. 2. 31. Circuito integrado Elmer22.

Fig. 2. 32. Placa de circuito impreso para el Cl EImer22..
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Para proteger los sistemas digitales frente a descargas electrostaticas
(“Electrostatic Discharge” o ESD), se han anadido dos niveles de protecciéon: uno a

nivel individual para cada sefnal de entrada o salida y otro a nivel de todo el bloque.

Tabla 2. 4. Bloques principales del Cl Elmer22

S Numero de Numero de
Descripcion .
sensores entradas/salidas
Multiplexado del sensor, control del retardo,
calibracion del oscilador del retardo y 2
2 14
sondas de sensores de repuesto para la
calibracion.
Oscilador en anillo, bloque de entradas y
) . 4 10
salidas digitales
4 nucleos digitales con diferentes
16 23
condensadores de desacoplo
Regulador de tension y voltaje de 3 4
referencia de 1,2V
2 amplificadores diferenciales analégicos 5 8

2.3.1.1 Sensor de tension integrado.

La caracteristica principal del EImer22 es que contiene sensores de tension
integrados, los cuales permiten medir seiales periddicas con un ancho de banda

inferior a los 10 GHz utilizados para caracterizar las EMI.

El sensor se basa en la técnica del submuestreo [48] y su funcionamiento se
muestra en la Fig. 2. 33. La adquisicion de la senal se realiza varias veces y se toma
una unica muestra en cada periodo. La adquisicion de la muestra se realiza
sincronizando la senal de control (“Synchro”) con la perturbacién de la sefial a medir.
La sefal externa de sincronizacion se usa para muestrear la sefial de interés. La orden
de muestreo (“Sampling Command’) se retarda respecto la sefial de control con un
bloque de retardo. Cuando se detecta la sefal de muestreo, se adquiere la primera
muestra. En el siguiente periodo de la sefial de entrada, se adquiere una nueva

muestra retardada respecto la primera. La sefal de salida (“Sampled Data”) de baja
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frecuencia es medida externamente para su posterior reconstruccion. El periodo de

muestreo viene fijado por el retardo minimo.

La arquitectura del sensor se observa en la Fig. 2. 34. El sensor consta de la punta
de prueba (“Sensor Probe”) y del nucleo del sensor (“Sensor Core”). La punta de
prueba esta situada en el nodo de la tensién a medir. El nucleo del sensor se encarga
de multiplexar las 32 puntas de prueba que hay en el Cl ElImer22 y controlar el retardo
en el muestreo. Mediante las sefiales Vpiage Y Vanaing S€ controla el retardo afiadido a
la senal de control, generando la sefial de muestreo. La ultima etapa del sensor es un
seguidor de tension con un ancho de banda de 2,5 MHz limitando la frecuencia
maxima de la sefal “Syncro”a 5 MHz. El tamano del sensor dentro del Cl es de 19,47

pum por 18,86 um, con una capacidad equivalente de entrada de 4 fF.
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Fig. 2. 33. Principio para la reconstruccién de la sefial muestreada [49].
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Fig. 2. 34. Arquitectura del sensor en el Cl [49].

2.3.1.2 Bloque de entradas y salidas digitales.

El Cl ElImer 22 integra un bloque de entradas y salidas digitales, disefiado para
interconectar los nucleos digitales internos con las sefiales digitales externas. El
bloque de entradas y salidas es un conversor de niveles, de VDD _RIO a 1,2 V y
viceversa, siendo VDD_RIO la tensiéon de alimentacién del bloque de entradas vy
salidas digitales y 1,2 V la tension de alimentacion de los nucleos digitales. Para
caracterizar el bloque de entradas y salidas digitales, se han insertado cuatro puntas
de prueba para medir las tensiones de alimentacién de 1,2V y VDD_RIO y las sefiales

de entrada y salida del bloque.

2.3.1.3 Ndcleo digital.

El Cl integra un nucleo digital, cuyo esquema se muestra en la Fig. 2. 35. Este
nucleo esta formado por 100 registros de desplazamiento, implementados con
basculas tipo D. La salida de cada bascula se conecta a una cadena de 100 inversores

antes de conectarse a la entrada de la siguiente bascula. Asimismo, la salida de la
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ultima bascula se conecta a 100 inversores antes de conectarse a la salida fisica del

nucleo digital.

Con los sensores integrados en el Cl Elmer22, se mide la tension de alimentacion

del nucleo digital, la sefal de reloj y la sefial de entrada y salida de la segunda bascula

del ndcleo, con el objetivo de caracterizar el sistema digital.

El nucleo digital esta cuadriplicado en el Cl EImer22 y la diferencia entre cada uno

de ellos es el condensador de desacoplo (Cpec|i) asociado a cada nucleo. En la Tabla

2. 5. se detalla el tipo de condensador de desacoplo fabricado para cada nucleo digital.

VDD_CORE;
——CDEcli
IN
shift | | shift R:;!c:er ‘:
(iK Register 1 Register 2 |_ 100
VSS_ﬁOREi — < -
g ~
ul U2 U100
IN, D Q —OUT,
CLK >
"3
| E— —

Fig. 2. 35. Esquema del nucleo digital.
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Tabla 2. 5. Condensadores de desacoplo para cada nucleo
Nucleo Tipo de condensador de desacoplo Capacidad nominal
1 Ninguno 0 pF
2 Metal-Metal 89,32 pF
3 MOS de Poalisilicio con pozo tipo P 100 pF
4 MOS de Poalisilicio con pozo tipo N 100 pF

2.3.2 Resultados experimentales

En los sucesivos apartados se muestran los resultados experimentales sobre el
bloque de entradas y salidas digitales y sobre los nucleos digitales. En el articulo
[CONTRIBUCION 4] se publicaron los resultados obtenidos.

2.3.2.1 Resultados experimentales del bloque de entradas y salidas

digitales.

Para caracterizar el bloque de entradas y salidas digitales antes y después del
estrés, se aplica el método MSM. Las tensiones de estrés, la duracion de los tiempos
de estrés y los momentos en los cuales se realiza la caracterizacion estan definidos
antes del ensayo. Para el caso del bloque de entradas y salidas digitales, la tensién
de alimentacion nominal es de 3,3 V y la tension de estrés aplicada a sus terminales

de alimentacionesde6V a7 V.

El estrés eléctrico acelera la aparicion de los mecanismos de degradacion, los
cuales pueden afectar tanto a los transistores MOSFET de canal N (“pull-down” NMOS
MOSFET o PD) y a los transistores MOSFET de canal P (“pull-up” PMOS MOSFET o
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PU). Para ambos tipos de transistores, se obtiene la caracteristica Ip-Vpsy se extrae

la corriente de saturacion.

En la Fig. 2. 36a. se puede observar la evolucion de la corriente de saturacion en
los transistores MOSFET de canal N. Para una tension de estrés de 6,5 V, tras 240
minutos la corriente de saturacion disminuye un 32 %. La misma variacion se logra
con una tension de estrés de 7,0 V en un tiempo de 30 minutos. En la Fig. 2. 36b se
observa la evolucion de la corriente de saturacion en los transistores MOSFET de
canal P, la cual no varia después del estrés aplicado. Esto indica que el estrés eléctrico
aplicado en el bloque de entradas y salidas, acelera el mecanismo de degradacién
HCI en los transistores MOSFET de canal N.
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Fig. 2. 36. Evolucion de la corriente de saturacion del (a) transistor MOSFET de canal N y (b) del
transistor MOSFET de canal P.

Enla Fig. 2. 37. se muestra el tiempo de subida (“Rise Time”) y bajada (“Fall Time”)
de la sefial de salida, los cuales se ven afectados por la degradacién de los
transistores MOSFET de canal N y canal P. A medida que la corriente de saturacion
disminuye, los tiempos de subida y de bajada del bloque se ven incrementados.
Debido a que la variacion de corriente de saturacion en los transistores MOSFET de
canal N es mayor que en los transistores MOSFET de canal P, el incremento del

tiempo de bajada es mayor que el incremento del tiempo de subida.

Capitulo 2: Robustez Electromagnética. 71



Universitat Politecnica de Catalunya Néstor Berbel Artal

i
i

——\stress =65V ——\stress=65V
—&—Vstress =7V : & Vstress=T7 V

[
w

[45]
o

o

(=]

(]
h

Fall time (ns)

Rise time (ns)

w
w

0 60 120 180 240 0 60 . 120 180 240
Time (minutes) Time (minutes)

(a) (b)

Fig. 2. 37. Evolucion del (a) tiempo de subida y del (b) tiempo de bajada del bloque digital de entradas
y salidas en funcion del tiempo de estreés.

Finalmente, se mide la corriente consumida por el bloque de entradas y salidas
digitales antes y después del estrés eléctrico, usando el estandar IEC 61967-4. La
Fig. 2. 38. y la Fig. 2. 39. muestran los cambios en las emisiones electromagnéticas
conducidas para las dos tensiones de estrés. Para facilitar la comparacion entre los

resultados obtenidos, se representa la envolvente del espectro.

El estrés eléctrico induce una reduccidén en los niveles de emision del circuito
integrado, especialmente en el rango de altas frecuencias, excepto para las ocho
primeras componentes espectrales (hasta 80 MHz). El contenido espectral por encima
de la frecuencia de 600 MHz desaparece después del estrés eléctrico. La envolvente

del espectro se reduce como maximo 20 dB a 260 MHz.

Los cambios en los niveles de emisién dependen de la tension y del tiempo de
estrés. En la Fig. 2. 39. se observa como los niveles de emisién van decayendo a
medida que el tiempo de estrés aumenta. Tal y como sucede con las caracteristicas
Ip-Vps de los transistores MOSFET, el efecto de la tension de estrés de 6,5 V aplicado
durante 240 minutos es el mismo que el efecto de la tension de estrés de 7,0 V
aplicado durante 30 minutos. La reduccion de los niveles de emision es debida a la
reduccion de la corriente de saturacion en el transistor MOSFET de canal N y al
incremento del tiempo de subida y bajada del bloque digital, ambos efectos producidos

por el mecanismo de degradacion HCI.
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Fig. 2. 38. Cambio en las interferencias electromagnéticas conducidas del bloque de entradas y
salidas digitales después de 240 minutos con una tensién de estrés de 6,5 V.
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Fig. 2. 39. Cambio en las interferencias electromagnéticas conducidas del bloque de entradas y
salidas digitales después de 120 minutos con una tensién de estrés de 7,0 V.
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2.3.2.2 Resultados experimentales en los nucleos digitales.

A continuacion se procede a la caracterizacion de los cuatro nucleos digitales y
de los condensadores de desacoplo conectados en paralelo con los nucleos digitales.
El valor de los condensadores de desacoplo se ha obtenido con un Analizador de
Redes (“Vector Network Analyzer’ o VNA) en dos situaciones: con y sin tensién de
alimentacion. Los resultados se detallan en la Tabla 2. 6., obteniéndose resultados

similares a los valores tedricos mostrados en la Tabla 2. 5.

Tras medir la capacidad de los condensadores de desacoplo, se procede a
caracterizar el rizado de la tension de alimentacion de los cuatro nucleos digitales con
los sensores integrados. En la Tabla 2. 6. se detallan los resultados del rizado de la
tension de alimentacion en los diferentes nucleos, obteniendo un rizado minimo y
maximo de 26 mV y 59 mV, respectivamente, para el condensador MOS tipo N y sin

condensador.

Tabla 2. 6. Medidas experimentales de los condensadores de desacoplo y del rizado de la tension
de alimentacién en los nucleos digitales.

Capacidad
Rizado
Tipo de condensador de
Nucleo de
desacoplo Sin Con -
tension
alimentacion | alimentacion
1 Ninguno 18 pF 25 pF 59 mV
2 Metal-Metal 99 pF 104 pF 27 mV
3 MOS tipo P 90 pF 60 pF 40 mV
4 MOS tipo N 100 pF 128 pF 26 mV
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Con los nucleos digitales, se estudia el impacto de los mecanismos de
degradacion en los tiempos de propagacion, en la integridad de la sefal de
alimentacion y en las interferencias electromagnéticas conducidas. La tension nominal
del nucleo digital es de 1,2 V y la tension de estrés esta en el intervalode 3V a4 V.
Tras aplicar el estrés eléctrico, las muestras medidas permanecen operativas y la
corriente de reposo no aumenta. Por el contrario, las caracteristicas temporales del
circuito integrado se modifican. En la Fig. 2. 40. se muestra el cambio en el tiempo de
propagacién del nucleo digital 1 entre dos etapas para diferentes tensiones de estrés.
El tiempo de propagacion se ve incrementado de un 25 % a un 65 % dependiendo de

la tension de estrés y del tiempo de duracion del mismo, debido a los mecanismos de

degradacion.
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Fig. 2. 40. Cambio en el tiempo de propagacion del nucleo digital 1 para diferentes condiciones de
estrés.

Mediante el uso de los sensores de tension integrados, se estudia la integridad de
la sefial de alimentacién antes y después de aplicar el estrés eléctrico de 3,0 Vy 3,6
V. Los resultados se muestran en la Fig. 2. 41. y Fig. 2. 42. Las perturbaciones en la
tension de alimentacion estan relacionadas con la senal de reloj de 40 MHz. En cada
flanco de reloj ascendente, se produce un sobreimpulso en la tensién de alimentacion
debido a la conmutacion de las puertas ldgicas, seguido de una oscilacidon

amortiguada de 4,2 ns de periodo. La oscilacion amortiguada estéa relacionada con el
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camino de propagacion desde el encapsulado al circuito integrado y la capacidad de

entrada equivalente del propio CI.

Tras un estrés de 240 minutos, se observa una reduccion del sobreimpulso de la
tensidn de alimentacion, asi como una variacion en la forma de onda. El tiempo entre
dos sobreimpulsos consecutivos y el periodo de la oscilacion amortiguada no se ven
modificados. La reduccién del sobreimpulso de tensién es debida a una disminucion
de la corriente consumida por el propio circuito integrado, propiciada por la

degradacion del Cl.
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Fig. 2. 41. Cambio en la tension de alimentacion en el nucleo digital 1 después de 240 minutos a una
tension de estrés de 3,0 V.
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Fig. 2. 42. Cambio en la tension de alimentacion en el nucleo digital 1 después de 120 minutos a una
tension de estrés de 3,6 V.

Una vez estudiada la integridad de la sefal de alimentacién, se miden las
emisiones electromagnéticas conducidas antes y después del estrés eléctrico con el
analizador de espectros, usando el estandar IEC 61967-4. La Fig. 2. 43. muestra la
envolvente del espectro de las interferencias electromagnéticas conducidas antes y
después del estrés eléctrico. Se puede observar una reduccion en el nivel de las
emisiones a partir de los 200 MHz una vez estresado el nucleo digital. A la frecuencia
de 1 GHz se produce la reduccion maxima de 15 dBuV. El contenido espectral a partir
de 1 GHz es despreciable ya que se mide el ruido de fondo del propio analizador de

espectros, situado en los 12 dBuV.

Las medidas de las EMI conducidas confirman la reduccion de las oscilaciones en
la tensidn de alimentacion después del estrés, ya que una reduccion en amplitud de
los armdnicos de alta frecuencia tiene efecto en la integridad de la tensién de
alimentacion. El contenido espectral de alta frecuencia se reduce en amplitud debido

a los mecanismos de degradacién acelerados por el estrés eléctrico.
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Fig. 2. 43. Evolucion de las EMI conducidas del primer nucleo digital antes y después del estrés
eléctricode3Vy4V

Cada nucleo digital tiene implementado un condensador de desacoplo, pero
independientemente del tipo de condensador, el tiempo de propagacion de las sefales
digitales se ve modificado en la misma proporcién en los cuatro nucleos digitales. Por
lo tanto, se puede concluir que esta variacion es debida a los mecanismos de

degradacion.

Tal y como se realizd con el primer nucleo digital, se procede a medir el
sobreimpulso o rizado de la tensidén de alimentacion en el resto de nucleos. La Fig. 2.
44. muestra el rizado de la tensién de alimentacién en cada uno de los cuatro nucleos
después de dos ensayos de estrés. Se produce una reduccion del rizado en la tensién
de alimentacion excepto en el cuarto nucleo digital. El rizado de tension en primer
nucleo se reduce entre un 20 % y 30 % dependiendo de la tensidn de estrés y de su
duracion. En el segundo y tercer nucleo digital se produce una reduccion del 10% al
15 %.

En el tercer nucleo, la oscilacion medida tiene una frecuencia de 140 MHz, debido
a la resonancia producida por el camino de propagacion que va del circuito integrado

al encapsulado del mismo.
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Fig. 2. 44. Rizado de la tension de alimentacion después de dos tipos de estrés eléctrico.

Para finalizar, se mide la evolucion de las interferencias electromagnéticas
conducidas del segundo, tercer y cuarto nucleo digital. La envolvente de las emisiones
conducidas de los tres nucleos restantes es similar a la mostrada en la Fig. 2. 43. En
la Fig. 2. 45. se muestra la variacion de las EMI conducidas después del estrés
eléctrico de 3,6 V y de duracion 120 minutos. Las emisiones conducidas tienden a
reducirse a partir de los 200 MHz, independientemente del condensador de desacoplo.
Las componentes espectrales entre 400 MHz y 800 MHz se reducen de manera mas
significativa debido al aumento del tiempo de retardo de las puertas logicas. A partir
de la frecuencia de 800 MHz, la reduccion es imperceptible, de ahi que sea 0 dB, ya
que las componentes espectrales antes y después del estrés tienen una amplitud

inferior al ruido de fondo del analizador de espectros.

Capitulo 2: Robustez Electromagnética. 79



Universitat Politecnica de Catalunya Néstor Berbel Artal

Difference (dB)
== -

Core1 \
101 == core2 \ "
— - -Core 3 L\
- +Cored \ Y
-15 - '
1,E+07 1,E+08 1,E+09
Frequency (Hz)

Fig. 2. 45. Variacion de las EMI conducidas de los cuatro nucleos digitales después de un estrés
eléctrico de 3,6 V y de duracién 120 minutos.

2.4 Conclusiones.

En el capitulo se ha estudiado el impacto del mecanismo de degradacion HCI en
diferentes transistores MOSFET de canal N y en diferentes condiciones de estrés. A
partir de la caracterizacion del dispositivo, se ha extraido el modelo Sakurai-Newton,
modelizando el impacto del HCI. El modelo puede ser utilizado en los simuladores
eléctricos para predecir el impacto del HCI en el comportamiento de los circuitos
digitales.

También, se ha caracterizado el impacto del NBTI en diferentes transistores
MOSFET de canal P y en diferentes condiciones de estrés. El modelizado del NBTI
se lleva a cabo variando la tension umbral del propio dispositivo. El impacto del NBTI

depende de la geometria del dispositivo, asi como de la tension de estrés aplicada.

Una vez caracterizado y modelizado el impacto del NBTI, se mide el impacto de
este mecanismo de degradacion en un inversor CMOS. EI NBTI en el inversor produce
un desplazamiento a la izquierda de la curva caracteristica Vour-Vin, una reduccién

del NML y un incremento del NMH. También, se ha observado que se reduce la
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corriente consumida por la puerta Iégica debido al NBTI. Por otro lado, la robustez del

inversor no se vio modificada debido al NBTI.

Partiendo del estudio anterior, se ha procedido a caracterizar el impacto de los
mecanismos de degradacién en la integridad de la sefial de alimentacién y en las EMI
conducidas. El estudio pretende aclarar el cambio de nivel de las EMI conducidas en
un circuito integrado implementado con tecnologia CMOS de 90 nm. Se ha aplicado
un estrés eléctrico en un bloque de entradas y salidas digitales y en cuatro nucleos
digitales. Se ha observado una reduccién en las emisiones conducidas, especialmente
en el contenido harmonico frecuencial de alta frecuencia y una mejora en la integridad

de la senal de alimentacion.

En definitiva, el estudio de los mecanismos de degradacion a nivel de dispositivo
confirma una variacion en la caracteristica Ip-Vps de los transistores MOSFET. Si la
caracteristica del dispositivo se modifica, el comportamiento de los sistemas digitales
se ve alterado, como se observa en la curva caracteristica del inversor CMOS.
Asimismo, debido a los mecanismos de degradacion, la corriente consumida por los
sistemas digitales se ve reducida, produciendo una disminucion de las interferencias
electromagnéticas conducidas a nivel de circuito integrado y una mejora en la

integridad de la senal de alimentacion.

Aunque los resultados presentados en el documento exhiben una disminucion de
las emisiones a nivel de Cl, el envejecimiento es una fuente adicional de variabilidad
de los niveles de emision que deberia ser tenida en cuenta en el estudio de las EMI

conducidas.
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Capitulo

3.

Propuesta de modelado de EMI de
alta frecuencia en Circuitos
Integrados.

os estudios realizados en el anterior capitulo de la tesis indican que se produce
una variaciéon de las EMI conducidas en los Cl debido a los mecanismos de
degradacion. Por otro lado, debido a que los componentes microelectronicos
son cada vez mas complejos, se aumenta la capacidad de integracion y la frecuencia
de reloj, desemboca en la necesidad de caracterizar las EMI a nivel de CI. La industria
electronica requiere modelos eléctricos para predecir las emisiones conducidas o
radiadas [50]. Estos modelos EMC se pueden obtener en la fase de disefio del Cl o a
partir de las medidas realizadas en el laboratorio, para predecir el impacto de las

emisiones conducidas y/o radiadas a otros circuitos integrados cercanos.
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Como se indico en el capitulo 1, existen varios modelos propuestos para describir
el comportamiento EMC de un CIl: modelo “Input/Output Buffer Information
Specification” (IBIS) [19], “Linear Equivalent Circuit Current Source” (LECCS) [51, 52],
“Interface Model for Integrated Circuits” (IMIC) [53] y el “Integrated Circuit Emission
Model” (ICEM) [22]. El modelo “Integrated Circuit Electromagnetic Model — Conducted
Emissions” (ICEM-CE) describe un modelo eléctrico para caracterizar las
interferencias electromagnéticas a nivel de Cl en el rango de frecuencias de 150 kHz
hasta 1 GHz. Tal y como se describié en el capitulo 1, este estandar se ha utilizado
para diferentes aplicaciones: para calcular el condensador de desacoplo de un circuito
ASIC [38], analizar la fluctuacion de un PLL integrado [40], modelar las emisiones

electromagnéticas de un microcontrolador [54], ...

Como se ha detallado en el capitulo 1, el modelo ICEM-CE es excelente para
predecir las interferencias electromagnéticas conducidas pero esta limitado en
frecuencia. Debido al incremento de la frecuencia de funcionamiento de los sistemas
electronicos (Wireless, etc.), existe la necesidad de extender el modelo eléctrico de
las emisiones conducidas mas alla de la frecuencia de 1 GHz. Ademas, el modelo
ICEM-CE caracteriza el ruido electromagnético generado por el propio Cl como una
fuente de corriente (IA). Las caracteristicas de la IA estan definidas en un archivo
ASCII o aproximan el ruido de conmutacion como una sefal triangular. En el caso del
archivo ASCII, la IA se describe por la frecuencia del harménico y su amplitud o por el
tiempo y la amplitud de la sefial en ese instante. Este modo de caracterizacion del
ruido electromagnético no facilita cuantificar las variaciones de la IA. Por otra parte,
modelizando la IA por una sefal triangular no se obtiene una buena correlacién con

las medidas experimentales.

En este capitulo se propone un modelo eléctrico para caracterizar y modelizar las
interferencias electromagnéticas conducidas hasta 3 GHz. Los parametros
distribuidos de las lineas de transmision se han tenido en cuenta, incluyendo los
acoplamientos capacitivos e inductivos. Ademas, se presenta una aproximacion
alternativa para modelar el ruido electromagnético generado, evitando las limitaciones
anteriormente mencionadas. Este modelo alternativo esta basado en las componentes

espectrales de la IA.
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El capitulo prosigue con la caracterizacion y modelado de las emisiones
electromagnéticas conducidas a nivel de CI a diferentes temperaturas y partiendo del
modelo eléctrico valido hasta los 3 GHz a temperatura ambiente. Para validar el

modelo propuesto a varias temperaturas, se hace uso del método FSV.

El capitulo finaliza presentando las principales conclusiones y aportaciones

realizadas.
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3.1 Extension en frecuencia de modelos de emisiones conducidas

El punto de partida para predecir las interferencias electromagnéticas conducidas
hasta la frecuencia de 3 GHz es el modelo ICEM-CE. Por lo tanto, se incluyen en el
modelo propuesto la red de distribucion pasiva de la placa de circuito impreso (PDN
PCB), la red de distribucion pasiva del CI (PDN IC) y la fuente de corriente o “Internal
Activity” (IA), tal y como se muestra en la Fig. 3. 1. A continuacion se abordara la
extension en frecuencia extrayendo la PDN PCB, la PDN IC y la IA, verificando el
modelo propuesto con resultados experimentales. En la [CONTRIBUCION 5] y

[CONTRIBUCION 6] se publicaron los resultados que se muestran a continuacion.

Vee
Vee TERMINAL IN;
PDN PDN
PCB Vss IC IA
Vss TERMINAL IN;

Fig. 3. 1. Bloques principales del modelo propuesto de emisiones conducidas.

3.1.1 Red de distribucién pasiva de la PCB.

La red de distribucién pasiva (PDN) de la placa de circuito impreso modeliza las
caracteristicas de los caminos de propagacion del ruido electromagnético, del mismo
modo que la red de distribucion de alimentacion (“Power Distribution Network”)
caracteriza los caminos de propagacion de los terminales de alimentacion [55]. La
PDN puede ser lineal o no lineal, aunque la planteada en el modelo propuesto es
lineal, ya que se utilizan componentes pasivos para modelizar los caminos de

propagacion que hay en la PCB.

Para extraer la PDN de la PCB, se consideran las pistas de la PCB como lineas

de transmisién, como un sistema distribuido, ya que la longitud de onda de las sefales
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analizadas es mas pequefa que las dimensiones de la pista. Para obtener el modelo
eléctrico de la PDN de la PCB se mide la impedancia de la linea de transmisién con
el VNA.

Existen dos métodos comunes para realizar las medidas de impedancia con un
VNA: el método de reflexion utilizando un puerto (Fig. 3. 2a) y el método Shunt o serie
utilizando dos puertos (Fig. 3. 2b y Fig. 3. 2c). Cuando la impedancia medida (Zx) es
cercana a laimpedancia caracteristica de la linea de transmision (Zo=50 Q), el método
de reflexidbn proporciona medidas muy precisas, ya que el VNA es susceptible a
pequenas variaciones de la impedancia Zx. No obstante, cuando la impedancia a
medir no es cercana a la impedancia caracteristica, el método de reflexion no es

adecuado debido al ruido de traza del propio analizador de redes.

Mediante el método de dos puertos se puede medir la impedancia en un rango
muy amplio utilizando las conexiones Shunt o serie. Con este método, se puede utilizar
el parametro de dispersion S11 0 Sy para realizar las medidas de la impedancia. Sin
embargo, con el parametro de dispersion Sys, el nivel de ruido en las medidas es
mayor que el obtenido si se realizan las medidas con el parametro de dispersion Sz;.
Debido a esto, se prefiere obtener el parametro de dispersion Sz1. La conexidn Shunt,
representada en la Fig. 3. 2b, es la adecuada para medir impedancias iguales o
inferiores a 50 Q, mientras que la conexién en serie, mostrada en la Fig. 3. 2c, es la
adecuada para medir impedancias iguales o superiores a 50 Q. Para la obtencion de
la PDN de la PCB, se obtiene la impedancia con el método de dos puertos mediante
la conexion Shunt [56]. La impedancia Zx se calcula segun (3.1.), donde Zptoma a
valor de 50 Q.

ZO 521

Zy =—-
72 1-8,

(3.1

El modelo eléctrico de la linea de transmision “microstrip” se basa en el
equivalente eléctrico RLCG, modelo clasico de las lineas de transmision [57]. El
modelo eléctrico RLCG corresponde a la PDN de la PCB, la cual se obtiene mediante

la medida a dos puertos en conexion “Shunt” sin el Cl conectado. Las principales
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ecuaciones para calcular los valores de los componentes son las indicadas en (3.2.),

suponiendo que la linea de transmision es ideal, es decir, sin pérdidas.

Zy= |~ (3.2.)

El parametro ve es la velocidad de fase y L y C es la capacitancia e inductancia
por unidad de longitud de cada seccion de la linea de transmision. La velocidad de
fase se calcula a partir de la medida de fase del parametro de dispersion Sz (¢(S51)),
a partir de la ecuacion (3.3.). El parametro / es la longitud de la linea de transmision y

f es la frecuencia a la cual se extrae el modelo eléctrico.

2wl f

Up = m (33)

El modelo eléctrico de la linea de transmision debe ser preciso hasta la frecuencia
de 3 GHz. Para alcanzar este objetivo, cada trozo de linea “microstrip” con el mismo
ancho se modela por un numero determinado de secciones idénticas. El numero de

secciones (n) se calcula en funcién de la longitud de onda a partir de la ecuacion (3.4.)

n>— (3.4.)
0.14
Y o | s o |
==e= ==e= m==m=
Y o | s o |
St s | s g s | s I o o |
I o o |
PORT 1 PORT 2 PORT 1 PORT 2
PORT 1 PORT 2

79

(a) (b) (c)

Fig. 3. 2. Configuracion del analizador de redes para la medicion de impedancias.(a) Medidas a un
puerto y medidas a dos puertos en (b) conexién “Shunt” o (c) en conexion serie. [56]
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3.1.2 Red de distribucién pasiva del CI.

La red de distribucién pasiva del Cl (PDN IC) tiene en cuenta las caracteristicas
del camino de propagacion que va del exterior del encapsulado hasta el propio circuito
a nivel de oblea. El camino de propagacién del circuito se modeliza con componentes
pasivos y sus valores se miden con el analizador de redes. Entre el dispositivo que se
quiere caracterizar y el analizador de redes se inserta un “Bias Tee”, tal y como indica
el estandar ICEM-CE para obtener la PDN del CI. En el esquema detallado en la Fig.
3. 3. se observa la conexion del “Bias Tee” para alimentar el circuito que se desea
caracterizar con el analizador de redes, sin que la tension de alimentacion afecte el
instrumento de medida. Para obtener la impedancia del camino de propagacion del Cl
se debe eliminar la impedancia de la PCB. Una vez obtenida la PDN de la PCB de las
pistas “microstrip” de los terminales de alimentacion (Vcc y Vss), se obtienen los
parametros de dispersion S y se convierten los parametros de dispersion a parametros
de transmision T. Las caracteristicas del camino de propagacion del Cl ([T;c]) se
obtienen a partir de la ecuacién (3.5.), donde [Ty z45] €S €l parametro de transmision
T obtenido con el VNA. Los parametros [Tycc] ¥ [Tyss] son los parametros de

transmision T de las pistas “microstrip” de la PCB correspondientes a la alimentacion.

PCB+DUT
VNA }ﬁ
» ¥ e\
(—
-
O 500 L gy

Fig. 3. 3. Método de medida de la PDN IC.
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[Tic] = [Tyeel™ - [Tugas] - [Tyss]™! (3.5.)

El camino de propagacion que interconecta el encapsulado con el chip de Silicio
(Si) se modela para poder extraer el ruido electromagnético generado por el IC. Para
extender el modelo hasta la frecuencia de 3 GHz se tienen en cuenta las pérdidas de
los caminos de propagacion del Cl y el acoplamiento capacitivo e inductivo entre los

cables de conexién del propio Cl.

3.1.3 Actividad interna.

La actividad interna (IA) modela el ruido de conmutacién e incluye toda la corriente
interna que circula a través de los terminales de alimentacion. La IA se mide segun el
esquema que se muestra en la Fig. 3. 4., siguiendo el estandar IEC 61937-4 [16]. Este
estandar se utiliza para medir el ruido electromagnético hasta la frecuencia de 1 GHz,
segun la directiva IEC 62433-2. Para la caracterizacion y modelizado del ruido de
conmutacion hasta 3 GHz se utiliza el mismo sistema de caracterizacion, extrayendo
los efectos de los caminos de propagacion de la PCB y del Cl, asi como de la red de

sensado para obtener la IA.

r

o

B i

Zammr® : 490 SPECTRUM
: » - ANALYZER
T
. =

a@ (;% k. 1

QSOQ

-+
3Vt? +

Fig. 3. 4. Configuracion para medir la IA.
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En lugar de considerar las caracteristicas de la IA como un archivo ASCII o
aproximarla por una fuente de corriente triangular, se propone un modelo basado en
las componentes espectrales de la sefial IA periddica, expresado segun la ecuacion
(3.6.). Este modelo alternativo expresa la IA como la suma de los primeros harménicos
pares e impares, donde Nuxarv €s el numero de harmédnicos que se han tenido en
cuenta. Para cada harmonico se extrae la informacion de amplitud y frecuencia. Los
parametros C, y C,, son los coeficientes de Fourier, f, es la frecuencia fundamental,
6(f) es la componente continua y 6(f —n - f,) los harmoénicos a multiples de la
frecuencia fundamental. EI nimero de harménicos NHarv se elige para que el error
promedio entre el modelo y las medidas sea inferior o igual al 10 %. El modelo
propuesto se puede traducir en un modelo SPICE mediante fuentes de corriente

sinusoidales.

NyarMm

AP = 1Gol -6 +2+ ) 1Cal -8 =1+ f;] (3:6.)

3.1.4 Resultados experimentales y validacion del modelo.

La verificacion del modelo propuesto se lleva a cabo midiendo las interferencias
electromagnéticas conducidas en un generador de reloj de bajo coste: el Cl DS1088.
Este circuito genera una sefial cuadrada sin la necesidad de componentes externos.
ElI DS1088 tiene dos terminales de alimentacion, dos terminales de masa, un terminal
de apagado (“Power-Down”) y el terminal de salida. El Cl esta insertado en el
encapsulado “Micro Small Outline Package” (uWSOP). Se ha elegido el DS1088 por que
trabaja a alta frecuencia y, por lo tanto, el impacto en términos de armodnicos

significativos puede ser observado y modelado hasta 3 GHz.

La placa de test consta de dos capas de dimensiones 40 mm x 40 mm y un grosor
de dieléctrico de 0,55 mm. El sustrato de la PCB es Roger RO4350B, con una
permeabilidad dieléctrica relativa er de 3,66, tangente de pérdidas tan 6 de 0,0037 y
todas las capas conductoras fabricadas en cobre (Cu) de 35um con una conductividad

de 5.8:107 S/m. La placa tiene seis pistas “microstrip” como muestra la Fig. 3. 5., cada
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una con una impedancia caracteristica de 50 Q. Se puede observar que se han
utilizado “tappers” para que la impedancia vista desde los terminales del Cl sea de 50
Q. Para que el Cl funcione adecuadamente, se afaden dos condensadores de

desacoplo de valor 100 nF, tal y como indica la ficha técnica del fabricante.

ENABLE TERMINAL

DS1088

Vss1 and Vs,
TERMINALS

OUTPUT TERMINAL —

It
(1T

|

’ ""!'.’~.|r||"iiii:

Vcar and Ve TERMINALS

Fig. 3. 5. Placa de circuito impreso del DS1088.

Para obtener el modelo propuesto, primero se mide la PDN de la PCB sin el CI
con el analizador de redes y se extrae el modelo eléctrico. La Fig. 3. 6. muestra el
diagrama de bloques de la PDN de la PCB. El modelo de la PDN para los cuatro
terminales de alimentacion se extrae de acuerdo con el método explicado en la
seccion 3.1.1. El modelo eléctrico se muestra en la Fig. 3. 7., donde el numero adjunto
del equivalente eléctrico RLCG corresponde al numero de celdas. Debido a la simetria
de la placa de circuito impreso, la PDN de los terminales Vcc1y Vec2 y la PDN de los
terminales Vss7 y Vss2 son idénticos. La Fig. 3. 7. detalla la PDN de las pistas
“microstrip” de los terminales Vcc1y Vecz, mientras que en la Fig. 3. 8. se representa
la PDN de las pistas “microstrip” de los terminales Vsst y Vsso. Los resultados
experimentales se han obtenido con la placa de circuito impreso sin los
condensadores de desacoplo y sin el Cl. Se ha realizado la comparativa entre el
modelo eléctrico y las medidas obtenidas en el laboratorio, la cual se puede observar

en la Fig. 3. 9. y la Fig. 3. 10. Se ha logrado una buena correlacion entre las medidas
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y el modelo eléctrico de la impedancia de entrada de la PDN hasta la frecuencia de 3
GHz. La Tabla 3. 1. detalla el valor de los condensadores y bobinas del modelo

eléctrico de la PCB.

Iloo nF
.— PDN Vi PCB = — OUT

VF.C!

_I__Vm [35)

PDN V; PCB B Y, Vi

100 nF

PDN Vs PCB -.

i

.— PDN V5, PCB

Fig. 3. 6. Diagrama de bloques de la PCB con el DS1088.

PDN Vcc, PCB
B
~_ 2 X2 N
SMA VCCl/ E_X_ﬁ% I Lvee 2

SMA Vees
IC Ve, Terminal f

IC V¢c; Terminal

| L | L
| ) VCC_3 _ ! | VCC_d : .
| J_ J_ L | Decoupling
: C\-"CC 3 C\J’CC 3 | : CVCC 4=_ C\-"CC -1_= ! 't

= = | = | capacitor
I I l P = | P
! I |

Fig. 3. 7. Red de distribucion pasiva (PDN) de las pistas “Microstrip” de los terminales de alimentacion
Veer y Veee.
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PDN Vg1 PCB

|
! |
T 1 1 .
: J_ J_ i IC Vss; Terminal /
: L

IC Vs, Terminal
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2
p -]
&
*
o
%
I —

Fig. 3. 8. Red de distribucion pasiva (PDN) de las pistas “Microstrip” de los terminales de alimentacion
Vss1y Vsse.

e==e MEASUREMENT
e ELECTRIC MODEL

[Zn] [Q]
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0,001 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0
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Fig. 3. 9. Impedancia de entrada de la pista “Microstrip” Vcc.
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e=ae NMEASUREMENT
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Fig. 3. 10. Impedancia de entrada de la pista “Microstrip” Vss.

Tabla 3. 1. Capacitancias e inductancias de los elementos de la PDN de la PCB.

Pista Ndamero
PCB Longitud Ancho de Componente Valor Componente Valor
celdas
1.20 288.23
9.50 mm mm 2 L\/cc_1 1.24 nH C\/cc_1 fF
0.40
5.90 mm mm 2 Lvce 2 1.30 nH Cvcc 2 96.13 fF
Veor 1.20 308.20
510 mm mm 2 chc_3 1.33 nH Cvcc_3 fE
1.50
1.30 mm 1 chc 4 2.99 nH Cvcc 4 91.45fF
mm - -
1.20 288.85
9.52 mm mm 2 Lvss_1 1.25nH Cvss_1 fF
Vss1
0.40
5.63 mm mm 2 Lvss_2 1.25 nH Cvss_z 91.91 fF
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Seguidamente, se procede a medir la impedancia del camino de propagacion del
ClI (PDN IC). El equivalente eléctrico del Cl se muestra en la Fig. 3. 12. Las bobinas
L+11y L22 modelizan la conexion entre el encapsulado y el Cl y las resistencias R+ y
R22 modelizan las pérdidas en el conductor. El acoplamiento entre los conductores y
el plano de masa viene modelizado por los condensadores C11y C22, mientras que los
condensadores C12 y C34 representan el acoplamiento entre el principio y el final del
camino de propagacion. El condensador Cs y la bobina Ls modelizan la interconexion
metalica interna del CI. El condensador Cix y la resistencia R4 modeliza la impedancia
de entrada del Cl. El acoplamiento entre los conductores del Cl, denominadas Lu1y
Lwm2, ha sido omitido debido a que su impacto es bajo. Para obtener el modelo de la
PDN IC, se ha extraido el modelo ICEM-CE (Fig. 3. 11.) y luego se ha extendido hasta

la frecuencia de 3 GHz.

Ciz Cin
I I

PDN Voo, W Ry Luse PON Ve, |
.‘ PCE pcB

DECOUPLING | | | DECOUPLING
CAPACITOR Ly 1A l Ca= R,A§ CAPACITOR

B s NI Raa Lo PNV |
PCB PCB

Fig. 3. 11. Modelo ICEM-CE del Cl DS1088.
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Cix Ciz
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1l 1
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| / \
Cu=F ! Cii Gs Ci= Corp ‘
TTET T [ N
DECOUPLING | = | = — = = = A | DECOUPLING
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R el S 5 R 2®
PDN Vs, 22 ) i 22 PDN Vs,
._ o AAA— YL YTy l lm AAA— Y poy _.
e Co== Gs Cs Corr Corm

Fig. 3. 12. Red de distribucién pasiva de la PCB y del CI.

Las Fig. 3. 13. y Fig. 3. 14. muestran la impedancia de entrada desde los
terminales Vccr y Vsst respectivamente, las medidas obtenidas en el laboratorio, el
modelo estandar ICEM-CE y el modelo propuesto. Como se puede observar, el
modelo estandar ICEM-CE modeliza la impedancia del camino de propagacion hasta
la frecuencia de 1 GHz. Sin embargo, por encima de la frecuencia de 1 GHz, el modelo
ICEM-CE no puede reproducir los datos medidos, mientras que el modelo propuesto
se ajusta adecuadamente hasta la frecuencia de 3 GHz. La Tabla 3. 2. detalla los
valores de condensadores, inductancias y resistencias de la PDN del Cl. Los valores
de los componentes pasivos L1, C12, L22 y C34 producen las dos primeras resonancias
y las anti-resonancia de la impedancia de entrada de los terminales Vccry Vssi. Los
componentes pasivos Ls, Cs, C11 y C22 se han ajustado mediante técnicas de
optimizacién para extender el modelo hasta los 3 GHz, para caracterizar la frecuencia

de resonancia de 1,66 GHz y la frecuencia de anti-resonancia de 2,71 GHz.
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Fig. 3. 13. Impedancia de entrada del terminal de alimentacion Vccr.
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Fig. 3. 14. Impedancia de entrada del terminal de alimentacion Vss1.
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Tabla 3. 2. Valores de los componentes de la PDN del CI.
Componente Valor Componente Valor
L4 1,20 nH Ria 2932,50 Q
Lo, 2,00 nH Ri11 3,78 Q
C11 1,00 pF R22 6,60 Q
C2 302,92 fF L1 0,00 nH
Cr2 10,00 pF Lm2 0,00 nH
Cs4 10,00 pF Ls 68,30 pH
Cia 26,20 pF Cs 15,00 fF

La técnica FSV se ha utilizado para verificar el modelo propuesto y compararlo
con el estandar ICEM-CE. La Fig. 3. 15. presenta el histograma GDM de la impedancia
de entrada de los terminales de alimentacion Vccr y Vsss. La comparacion se realiza
entre las medidas, el modelo estandar ICEM-CE y el modelo propuesto. La
comparacion con el modelo estandar ICEM-CE es Buena, Mala o Muy Mala, mientras

que con el modelo propuesto, la aproximacion es Excelente o Muy Buena.
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Proportion

Excellent Very Good Good Fair Poor Very Poor
B z.c. GDM Proposed model [l Zyss; GDM Proposed model
Zyccy GDM ICEM-CE Zyss1 GDM ICEM-CE

Fig. 3. 15. Histograma GDM obtenido del analisis FSV de los datos de la Fig. 3. 13. y Fig. 3. 14.

Finalmente, el ruido de conmutacién o |IA se obtiene a partir de la medida del
espectro de la tension Vexr. Para modelar la |A se consideran los harmonicos del ruido
electromagnético que tienen una amplitud superior a los 3 pA (9,54 dBuA), para que
el error promedio entre las medidas experimentales y el modelo propuesta sea inferior
al 10 %. Para validar el modelo de la IA, la tensidn Vexr se mide para dos impedancias:

una resistencia de 1 Q y otra de 10 Q.

La corriente externa Iexr se obtiene extrayendo los efectos de los caminos de
propagacion. La Fig. 3. 16a. muestra el espectro de la corriente consumida (/ext) por
la fuente de alimentacion para una tensién de alimentacion de 3,0 V y con una
resistencia de sensado de 1 Q. En la Fig. 3. 16b se representa la /ext para la misma
de tensiéon de alimentacion pero con una resistencia de sensado de 10 Q. Estas

medidas se realizan con el objetivo de verificar el modelo propuesto.

La IA se extrae a partir de la medida de /exr con la resistencia de sensado de 1 Q.
A partir del modelo de la IA y con el modelo eléctrico de los caminos de propagacion,
se obtiene el modelo de /ex7 con la resistencia de sensado de 10 Q, la cual se compara
con la Iexr medida con el analizador de espectros. La Fig. 3. 16b muestra también el

error entre el modelo propuesto y los resultados experimentales. A frecuencias
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inferiores de 2 GHz, el error promedio entre el modelo ICEM-CE y el modelo propuesto
es inferior al 10 %. Sin embargo, para las frecuencias superiores de 2 GHz, el error
entre el modelo ICEM-CE y las medidas aumenta significativamente debido a la
modelizacion de los caminos de propagacion. En cambio, el error entre el modelo
propuesto y los resultados experimentales se mantiene constante hasta la frecuencia
de 3 GHz.

La Fig. 3. 17. expone el histograma GDM del analisis FSV de la corriente
consumida por la fuente de alimentacién. La corriente /exr medida se compara con la
corriente Iext del modelo estandar ICEM-CE y con la corriente obtenida con el modelo
propuesto. La comparacion entre la corriente medida y la corriente obtenida con el
modelo ICEM-CE es Muy Buena o Buena, con una resistencia de sensadode 1 Q vy
10 Q. Por otro lado, la correlacion entre las medidas experimentales de /exry el modelo
propuesto es Excelente o Muy Buena. Dichos resultados verifican la validez del

modelo propuesto desde la frecuencia de 100 kHz hasta 3 GHz.
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Fig. 3. 16. Medidas de la corriente externa y modelo de la corriente externa: (a) Impedancia de la red
de sensado de 1 Q y (b) impedancia de la red de sensado de 10 Q.
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Fig. 3. 17. Histograma GDM obtenido del analisis FSV de la medida de la corriente externa, el modelo
de la corriente externa y el modelo ICEM-CE de la corriente externa.

3.2 Impacto de latemperatura.

Una vez presentado el modelo de interferencias electromagnéticas conducidas a
nivel de Cl hasta 3 GHz, se procede a caracterizar y modelizar los efectos de la
temperatura en las emisiones conducidas a nivel de Cl. En las [CONTRIBUCION 7]y
[CONTRIBUCION 8] se presentan el procedimiento de medida y los resultados

obtenidos.

El modelo eléctrico que tiene en cuenta el impacto de la temperatura en las
interferencias electromagnéticas conducidas, esta compuesto por la PDN de la placa
de circuito impreso, la PDN del Cl y la IA, al igual que en el modelo propuesto en el
apartado 3.1. El impacto de la temperatura se tiene en cuenta sometiendo la PCB y el
DUT a un estrés de temperatura. Para cada temperatura, se caracteriza y extrae la
PDN de la PCB, la PDN del Cl y la IA, modelizando su impacto.
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3.2.1 Resultados experimentales y validacion del modelo.

El DUT se inserta en un horno para el tratamiento térmico, tal y como se observa
en la Fig. 3. 18. El dispositivo se somete al rango de temperaturas de 293 K a 358 K,
siendo 358 K la temperatura maxima a la cual se puede exponer el Cl segun el
fabricante. Cada temperatura se aplica al DUT durante cuatro horas para que se
estabilice en el dispositivo. A fin de tener en cuenta la dispersion de las medidas, un

total de diez muestras han sido medidas y estadisticamente procesadas.

Fig. 3. 18. Montaje experimental para caracterizar y modelizar el impacto de la temperatura en las
emisiones conducidas

Las Fig. 3. 19. y Fig. 3. 20. muestran la impedancia de entrada media y la
dispersion (x30) de las pistas de alimentacion (Vcecr y Vsst) para las temperaturas de
293 Ky 358 K. Como se observa, el impacto de la temperatura sobre las pistas de la
PCB es bajo, debido a que la variacién de la impedancia debido a dicha magnitud es
inferior al 5 %. La variacion de la impedancia viene determinada por el impacto de la

temperatura en las caracteristicas del sustrato RO4350B.
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Fig. 3. 19. Impedancia de entrada de la pista “Microstrip” Vcci.
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Fig. 3. 20. Impedancia de entrada de la pista “Microstrip” Vssz.
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En las Fig. 3. 21. y Fig. 3. 22. se muestra el valor medio de la impedancia de

entrada del conjunto PCB y ClI, asi como su dispersion. En la Fig. 3. 21. se detalla las

medidas de la impedancia desde el terminal de alimentacion Vccr y en la Fig. 3. 22.

se representa la impedancia de entrada desde el terminal de alimentacion Vsss. El

incremento de la impedancia de entrada debido a la temperatura esta dentro de la

dispersion de las medidas. Por lo tanto, se puede concluir que el impacto de la

temperatura en el rango de temperaturas estudiado no es significativo a nivel de la red

de distribucién pasiva. Cabe destacar la mayor dispersion en la impedancia de entrada

del terminal de Vccr respecto a la impedancia de entrada del terminal Vssy.

|Zycea | [Q]

0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
Frequency [GHz]

—— Zyccr at T=283 K (Average) —— Zyce1 at T=358 K (Average)
— + ~Zyeey @t T=293 K (Average+30 ) — * =Zycer at T=358 K (Average+30)
— - Zyeer at T=293 K (Average—30 ) — ~ Zycer at T=358 K (AVerage-30 )

Fig. 3. 21. Impedancia de entrada de la PCB y CI a través del terminal de alimentacion Vcey.
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| Zyss1| [Q]

0 05 10 15 20 25 30
Frequency [GHz]

—— Zyssy at T=293 K (Average) —— Zyss1 at T=358 K (Average)
— + =Zyss1 at T=293 K (Average+30 ) — - -Zyss1 at T=358 K (Average+30)
— + - Zyss; at T=293 K (Average-30) — - - Zyss; at T=358 K (Average-3c )

Fig. 3. 22. Impedancia de entrada del Cl a través del terminal de alimentacién Vss.

La Fig. 3. 23. muestra la corriente externa a la temperatura ambiente (298 K) y a
la temperatura de 358 K. En ambos casos, las emisiones conducidas se encuentran
principalmente por debajo de la frecuencia de 2 GHz. La temperatura afecta a la
frecuencia de funcionamiento del oscilador, afectando al contenido espectral de las
emisiones en términos de amplitud y frecuencia. La frecuencia de oscilaciéon
inicialmente es de 98,3 MHz y al final de estrés de temperatura aumenta hasta los
99,3 MHz.
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Fig. 3. 23. Resultado experimental de la corriente Iext para (a) Temperatura ambiente (293 K) y (b)
358 K.

En la Fig. 3. 24. se muestra el modelo eléctrico propuesto para todo el sistema,
incluyendo la placa de circuito impreso y el Cl bajo test. La PDN de la PCB modeliza
las pistas “microstrip” de los terminales de alimentacién Vccr, Vecz, Vss1y Vss2. Como

se ha observado en las Fig. 3. 19. y Fig. 3. 20., laimpedancia de entrada de las pistas
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“microstrip” no se ve modificada con la temperatura, por lo tanto los valores de los

componentes no dependen de la temperatura.

Respecto la impedancia de entrada del conjunto PCB y ClI, la dispersion de las
diez muestras medidas es superior a la variacidn de la impedancia debida a la
temperatura. Por lo tanto, el modelo eléctrico extraido del camino de propagacion del
Cl modeliza la impedancia de entrada promedio. Los valores de los componentes de
la PDN del Cl estan detallados en la Tabla 3. 3.

Para analizar la exactitud del modelo propuesto, las medidas promedio de la
impedancia de entrada desde los terminales Vccr y Vss7 se comparan con el modelo
eléctrico. Como se muestra en las Fig. 3. 25. y Fig. 3. 26., el modelo es preciso hasta
la frecuencia de 3 GHz. El error promedio obtenido entre el modelo y las medidas es

inferior al 10 % en ambos casos.

Como se ha observado en la Fig. 3. 23., la amplitud de los arménicos de la Iexr
depende de la temperatura. Por lo tanto, para modelizar el impacto de la temperatura
en la IA, los coeficientes de Fourier C,, asi como las componentes espectrales
S[f(T) —n - f,] dependen de la temperatura. El modelo de la IA se expresa segun
(3.7.), en el cual se han tenido en cuenta los arménicos con una amplitud superior a
los 3 pA (9,54 dBuA), para que el error promedio entre el modelo y las medidas sea

inferior al 10 %.

NyaArRM

[TA(f, D) = 1Col - 8(f) + 2 Z 1C(D)] - 81 (T) = - fol (3.7.)

Para validar el modelo de emisiones conducidas propuesto, dos valores de
temperatura arbitrarias (343 Ky 353 K) no medidos previamente se han elegido para
predecir la emision electromagnética conducida. A continuacion, los resultados de la
simulacién eléctrica se han comparado con los resultados experimentales de la
corriente Iexr (Fig. 3. 27. y Fig. 3. 28.) usando el método FSV. La Fig. 3. 29. muestra
el resultado de la comparacion para ambas temperaturas. Se puede observar que el
modelo propuesto predice la corriente /exr con un grado de satisfaccion Bueno o Muy

Bueno.
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Tabla 3. 3. Valores de los componentes de la PDN de la PCB y de la PDN del CI.

Componente Valor Componente Valor
Lvce 1 0,80 nH/m Cvcc 1 227,70 fF/m
Lvce 2 1,02 nH/m Cvcc 2 76,90 fF/m
Lvce 3 1,06 nH/m Cvcc s 200,00 fF/m
Lvee 4 2,64 nH/m Cvec 4 54,00 fF/m
Lvss_1 1,00 nH/m Cvss_1 200,00 fF/m
Lyss 2 0,98 nH/m Cuvss 2 63,50 fF/m

Ly 1,20 nH Ria 2932,50 Q
Lo, 2,00 nH R11 3,78Q
Ci1 1,00 pF R22 6,60 Q
Ca 302,92 fF L 0,00 nH
Ci2 10,00 pF Lz 0,00 nH
Cs4 10.00 pF Ls 68,30 pH
Cia 26,20 pF Cs 15,00 fF
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----- Measurement

Electric Model

| Zveea | [Q]

0 0.5 1.0 15 2.0 2.5 3.0
Frequency [GHz]

Fig. 3. 25. Impedancia promedio de entrada de la PCB y CI a través del terminal de alimentacién
Veer.

----- Measurement

Electric Model

| Zyss1| [Q]

0 0.5 1.0 15 2.0 25 3.0
Frequency [GHz]

Fig. 3. 26. Impedancia promedio de entrada de la PCB y CI a través del terminal de alimentacién
Vssi1.
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Fig. 3. 27. Simulacién de la corriente externa /exr para (a) 345 Ky (b) 355 K.

113

Capitulo 3: Propuesta de modelado de EMI de alta frecuencia en Circuitos Integrados



Universitat Politecnica de Catalunya Néstor Berbel Artal

70
60
50

40

lext [dBHA]

0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
Frequency [GHz]

(@)

70
60
50
40
30

lexr [dBUA]

20

10

0 0.5 1.0 15 2.0 2.5 3.0
Frequency [GHz]

(b)

Fig. 3. 28. Resultados experimentales de la corriente externa /ext para (a) 345 Ky (b) 355 K.
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Fig. 3. 29. Histograma GDM obtenido del analisis FSV de la medida de la corriente externa y el
modelo de la corriente externa para 345 Ky 355 K.

3.3 Conclusiones.

En el presente capitulo se ha presentado un modelo eléctrico que permite
caracterizar las interferencias electromagnéticas conducidas hasta la frecuencia de 3
GHz. Este modelo propuesto afiade los efectos de alta frecuencia de la placa de
circuito impreso y del encapsulado del Cl. Asimismo, se ha utilizado una aproximacién
alternativa para modelizar el ruido electromagnético, en comparacion con el modelo
estandar ICEM-CE.

Para validar el modelo hasta la frecuencia de 3 GHz se ha elegido el generador
de reloj de bajo coste DS1088. Se ha caracterizado la PDN de la placa de circuito
impreso y la PDN del Cl, comparando los resultados experimentales con el modelo
propuesto. De este modo, se ha obtenido una buena correlacion entre el modelo y los
resultados experimentales en el rango frecuencial de 100 kHz a 3 GHz, de acuerdo
con el método de validacion FSV para dos casos: con una resistencia de sensado de
1 Q y otra de 10 Q. El modelo propuesto extiende el modelo ICEM-CE hasta la
frecuencia de 3 GHz y modeliza el ruido electromagnético segun las componentes

espectrales, el cual se puede traducir en un modelo SPICE.
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Ademas, partiendo del modelo propuesto valido hasta 3 GHz, se ha estudiado el
impacto de la temperatura en las interferencias electromagnéticas conducidas. Las
emisiones electromagnéticas conducidas se han caracterizado y modelado en el
rango de temperaturas de 293 K a 358 K. Se ha podido observar que la PDN de la
PCB y la PDN del CI practicamente no se ven afectadas por la temperatura, ya que el
incremento de impedancia es inferior a la dispersion. Por otro lado, el ruido de
conmutacion IA depende de la temperatura. El modelado del efecto de la temperatura
se ha validado con dos temperaturas intermedias previamente no medidas. Los
resultados obtenidos mediante este modelizado han sido validados mediante el
método FSV, el cual confirma que el modelo propuesto es adecuado para predecir las

emisiones conducidas a nivel de ClI.
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Capitulo

4.

Conclusiones y futura investigacion.

ste capitulo esta dedicado a revisar las conclusiones de la tesis, las
principales aportaciones y proponer futuras lineas de investigacién. Por otra

parte, se muestran las contribuciones derivadas de esta tesis.
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4.1 Conclusiones

En relacidén al objetivo del estudio del impacto de los mecanismos en las EMI
conducidas, primeramente se caracterizdo y modelizo el impacto de los mecanismos

de degradacion a nivel de dispositivo MOS.

El método de caracterizacion del HCI se aplicé en tres tipos de transistores
MOSFET de canal N del Cl EImer02. Debido al mecanismo de degradacion HCI, la
caracteristica estatica Ip-Vps de los transistores MOSFET de canal N se modificé y
mediante el modelo Sakurai-Newton, se caracterizé el comportamiento del dispositivo
MOS afectado por el HCI.

Asi mismo, para caracterizar el impacto del NBTI en los transistores MOSFET de
canal P, se aplicé el método de medida “On-The-Fly”. La caracterizacion se llevd a
cabo en tres tipos de transistores MOSFET de canal P de diferente geometria,
midiendo tres muestras de cada transistor y extrayendo la variacion promedio de la
tension umbral. Los resultados obtenidos indicaron que se produjo una variacion de la
tension umbral debida al NBTI y que ésta depende de la tensién de estrés aplicada

asi como de la geometria del propio transistor.

A continuacion, se midioé el impacto del NBTI a nivel de sistema, en un inversor
CMOS. Se observoé una variacion de la curva caracteristica del sistema combinacional,
asi como una disminucidn de la corriente consumida, debido al mecanismo de
degradacion NBTI. La robustez del inversor fue medida inyectando una senal
interferente junto a la alimentacién, concluyendo que la robustez del sistema no se ve

modificada por el NBTI.

Se llevo a cabo el estudio de la robustez electromagnética en cinco sistemas
digitales integrados en el Cl EImer22. El bloque de entradas y salidas digitales es el
primero que se caracterizé antes y después de aplicarle un estrés eléctrico. Como
consecuencia del estrés eléctrico, la corriente de saturacion de los transistores MOS
se vio modificada debido a los mecanismos de degradacién. La reduccion de la
corriente de saturacion de los dispositivos MOS, produjo un incremento de los tiempos

de subida y de bajada de la sefal de salida del bloque digital. EI aumento de los
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tiempos de subida y de bajada debido al HCI y al NBTI produjo una reduccion de las

EMI conducidas, sobre todo en las componentes de alta frecuencia.

El Cl EImer22 contiene cuatro nucleos digitales, cada nucleo con un condensador
de desacoplo implementado con una tecnologia diferente. Al igual que con el bloque
de entradas y salidas digitales, se aplicd un estrés eléctrico con el objetivo de
caracterizar el impacto de los mecanismos de degradacion en la integridad de la sefal
de alimentacion y en el ruido electromagnético generado. El impacto de los
mecanismos de degradacién sobre los nucleos digitales produjo una variacion en el
rizado de la tensidn de alimentacion y una reduccion de las emisiones conducidas en

el rango frecuencial de 200 MHz hasta 1 GHz.

Por otro lado, el segundo objetivo de la tesis era proponer un modelo eléctrico que
modelice las EMI hasta la frecuencia de 3 GHz, el cual tuviera en cuenta los caminos
de propagacion, tanto de la placa de circuito impreso, como del Cl. El modelo incluyé
un método alternativo para caracterizar el ruido electromagnético generado por el Cl,
el cual se baso en las componentes espectrales del mismo. El modelo propuesto se
verifico con el Cl DS1088, que es un generador de reloj de bajo coste. Para este Cl,
se ha extraido la red de distribucion pasiva (PDN) y el ruido electromagnético
generado o Actividad Interna (IA), obteniendo un modelo que permite predecir las EMI
conducidas hasta la frecuencia de 3 GHz. La técnica “Feature Selective Validation”
(FSV) se utilizé para verificar el modelo propuesto, dando por Excelente o Muy Bueno

el modelo eléctrico propuesto.

Por ultimo, se ha estudiado el impacto de la temperatura en las EMI conducidas,
modelizando su efecto segun el modelo validado hasta la frecuencia de 3 GHz. Se ha
podido observar que el impacto en la PDN de la PCB y del Cl es minimo, pero en
cambio en el ruido electromagnético, la amplitud de las componentes espectrales se
vieron modificadas. El modelo propuesto de la IA recogié esta dependencia con la
temperatura y, para validarlo, se eligieron dos temperaturas intermedias no medidas
anteriormente. EI método de validacion FSV confirmé que el modelo es valido para las

temperaturas seleccionadas.
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4.2 Principales contribuciones derivadas de la tesis.

Esta seccion presenta las publicaciones resultantes de los trabajos de

investigacion de la tesis.

CONTRIBUCIONES.

1. N. Berbel, R. Fernandez-Garcia, |. Gil, B. Li, A. Boyer, and S. BenDhia,

"Experimental verification of the usefulness of the nth power law MOSFET
model under hot carrier wearout," Microelectronics Reliability, vol. 51, pp.
1564-1567, 9-11, 2011.

. N. Berbel, R. Fernandez, and I. Gil, "Modelling and experimental verification

of the impact of negative bias temperature instability on CMOS inverter,"
Microelectronics Reliability, vol. 49, pp. 1048-1051, 9// 2009.

. R. Fernandez-Garcia, N. Berbel, I. Gil, and M. M., "Impact of NBTI on EMC

behaviours of CMOS inverter," presented at the 2010 Asia-Pacific
Symposium on Electromagnetic Compatibility (APEMC), Beijing
International conference Center, Beijing, China, 2010.

. A. Boyer, S. Ben Dhia, L. Binhong, N. Berbel, and R. Fernandez-Garcia,

"Experimental Investigations into the Effects of Electrical Stress on
Electromagnetic Emission from Integrated Circuits," Electromagnetic
Compatibility, IEEE Transactions on, vol. 56, pp. 44-50, 2014.

. N. Berbel, R. Fernandez-Garcia, I. Gil, B. Li, S. Ben-Dhia, and A. Boyer, "An

alternative approach to model the Internal Activity of integrated circuits," in
8th Workshop on Electromagnetic Compatibility of Integrated Circuits (EMC
Compo), 2011, pp. 88-92.

. N. Berbel, R. Fernandez-Garcia, and |. Gil, "Characterization and Modeling

of the Conducted Emission of Integrated Circuits Up To 3 GHz,"
Electromagnetic Compatibility, IEEE Transactions on, vol. 56, pp. 878-884,
2014.
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7. N. Berbel, R. Fernandez-Garcia, and I. Gil, "Characterization of conducted
emission at high frequency under different temperature," in 9th Workshop
on Electromagnetic Compatibility of Integrated Circuits (EMC Compo),
Nara, Japan, 2013.

8. N. Berbel, R. Fernandez-Garcia, and |. Gil, " Modeling Technique of the
Conducted Emission of Integrated Circuit under differences
temperatures.," , International Journal of Numerical Modelling: Electronic

Networks, Devices and Fields (Pendiente)

Otras publicaciones.

1. B. Li, N. Berbel, A. Boyer, S. BenDhia, and R. Fernandez-Garcia, "Study of
the impact of hot carrier injection to immunity of MOSFET to electromagnetic
interferences," Microelectronics Reliability, vol. 51, pp. 1557-1560, 9// 2011.

4.3 Lineas de investigacion futura.

A partir de las conclusiones extraidas en esta tesis, se establecen las siguientes

lineas futuras de investigacion:

1. Determinar el fendmeno fisico que produce las variaciones del ruido
electromagnético. Como se ha estudiado en el capitulo 3, se produjo una
variacion del ruido electromagnético debido a la temperatura. Seria de
interés estudiar el fendmeno fisico que produce la variacién de la IA dentro

del rango frecuencial estudiado.

2. Asimismo, seria de interés caracterizar y modelizar las EMI conducidas en
un rango de temperaturas mayor. Esta futura linea de investigacion
conllevaria la caracterizacion de los caminos de propagacion y del ruido

electromagnético a diferentes temperaturas.
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