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Chapitre 1

Introduction

1.1 Contexte et motivation

La prolifération de produits de communication sans fil a généré une pression importante
sur I’industrie du sémiconducteur. Les bas prix que les consommateurs paient pour leur équi-
pements sans fil (teléphones portable par exemple) dans un marché fortement concurrentiel
nécessitent des circuits de haute intégration et a bas cofit. Le prix du test est donc devenu un
facteur déterminant sur les marges de profit des fabricants. En effet, le test des composants RF
(Radio Fréquences), des systemes sur puce (System-on-Chip, SoC) ou des systemes assemblés
(System in Package, SiP) peut atteindre 40 % du cofit de fabrication (ITRS 2003E[) [66]. Une
simple expression couramment utilisée pour exprimer le colt total du test par puce fonction-

nelle (CT) est donnée par 1’équation suivante :

Cout Fize($/s) + Cout Récurrent (3/s)
Rendement (pf /pt) * Débit (pt/s)

CT (3/pf) = (1.1

Dans cette expression s, pf et pt sont les abréviations de secondes, puces fonctionnelles et puces
testées. Le colt fixe représente le colit de I’équipement de test (ATE) et les cofits d’installation.
Le colt récurrent correspond a 'utilisation de I’ATE pour le test de cette puce (ce qui peut
représenter environ 10 % du cofit fixe pour des circuits RF). Le rendement est le rapport entre
le nombre de circuits jugés bons par le test sur le nombre total des circuits testés. Le débit est
le rapport entre le nombre total de bons circuits et le temps nécessaire au test. Le colit élévé du
test est principalement du :
— au coft prohibitif des équipements de test RF (ATE),

— ala difficulté d’acces du circuit a tester,

1. International Technology Roadmap for Semiconductors



CHAPITRE 1. INTRODUCTION

— au temps de test é1évéE.

Selon I’équation le colt élevé de I’ ATE peut étre principalement attribué aux dispositifs
d’instrumentation RF et aux broches électroniques dans la téte de test.

La figure [I.T|montre I'importance du test tout au long du cycle de vie d’un circuit intégré.
Le premier test effectué est appelé le test de validation ou de caractérisation. Il s’agit d’un test
fonctionnel devant vérifier si les performances du circuit correspondent a celles prévues dans
le cahier de charges. Si ce n’est pas le cas, un diagnostic doit étre fait pour localiser I’erreur de
conception ou de fabrication du prototype. Dans 1I’étape de fabrication, on effectue deux tests,
un premier au niveau plaquettes (wafer-level), et un deuxieéme apres assemblage. Ces deux types
de test constituent le test de production qui sera détaillé dans le chapitre suivant.

La conception en vue du test (Design-for-Test, DfT) et par extension le BIST (Built-In-Self-
Test) font partie des solutions préconisées pour résoudre les nombreux problemes posés par
le test des circuits analogiques. La DfT et le BIST permettent de tester indépendemment des
blocs dans une chaine de circuits. Les techniques de BIST favorisent la réduction du test de
production par la conception sur la puce d’un circuit de test, ce qui permet aussi la vérification

sur le long terme de la fiabilité. De facon générale, le BIST présente de nombreux avantages :

I’équipement externe peut étre éliminé,

tous les effets parasitiques introduits par les cables de connexion sont éliminés,

la possibilité de tester les circuits a des fréquences tres €levées grace a 1I’élimination de

I’interface de test,

la réduction du temps de test grace a la parallélisation,

la vérification de la fiabilité a long terme a travers des tests périodiques des performances
du circuit,

— la disponibilité du circuit pour le test.

Si cette technique est largement mature et utilisée pour les circuits intégrés numériques depuis
de nombreuses années, la DfT et en particulier les techniques de test intégré (BIST) pour les
circuits analogiques, mixtes ou RF ne sont pas encore étendues a 1’échelle industrielle bien
qu'une norme ait été créée [2]. La recherche de nouvelles techniques de test intégré pour
des circuits analogiques et mixtes s’est intensifiée ces dernieres années. La motivation de cette
these est d’explorer de nouvelles techniques de BIST pour les circuits d’un front-end RF et en

particulier un LNA.

2



CHAPITRE 1. INTRODUCTION

Définition du circuit ]
Design ou \

synthese ] - T
[ Conception du systeme ]<

V.
L Diagnostique, analyse de
[ Fabrication (?iu prototype ] [ défaillance

Caractérisation

non

7

Banc de test haute

performance
............................................................... U oul
[Fabrication a grande échelle
|
[ Test niveau plaquette ] Test par ATE
Production a
grande \‘/
échelle [ Assemblage de la puce ]
y
[ Test final ] Test par ATE

FIGURE 1.1 — Cycle de vie d’un circuit intégré.

1.2 Contributions

L’approche la plus prometteuse pour accroitre la testabilité des circuits analogiques hautes
fréquences est I’auto-test intégré (BIST). Ce point sera mis en exergue dans le chapitre suivant.
Les techniques de BIST pour circuits analogiques aident a réduire les problemes relatifs au test.
Comme nous le verons dans le chapitre sur I’état de 1’art du test des LNA, il existe dans la
littérature de nombreuses stratégies de BIST.

Durant ce travail de these, nous avons établi une méthodologie permettant de choisir une
technique de BIST ou DfT a mettre en oeuvre au moment du design du circuit. A cette fin,
nous proposons de procéder a un échantillonnage statistique qui permet de reproduire le com-
portement d’une production a plus d’un million de circuits. Nous proposons ensuite de fixer des
limites de test suivant les métriques de test analogique. Ces métriques permettent d’évaluer la
qualité d’une mesure de BIST.

La modélisation statistique du circuit mise en oeuvre est une étape importante. Nous avons
montré que le choix de la technique de BIST a mettre en oeuvre €tait indépendant de la mo-
délisation choisie. Nul besoin de connaitre parfaitement la densité de probabilité conjointe des

performances et des mesures de test du circuit a tester pour arriver a choisir la meilleure tech-
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nique de BIST possible au regard des déviations process et des fautes catastrophiques.

Ceci nous a permis de choisir de mettre en oeuvre une technique de BIST combinant une
mesure du courant de consommation et de la tension en sortie. Ces mesures présentent de fortes
corrélations avec les performances de I’amplificateur qui sont les seules mesures éffectuées a
I’heure actuelle par le test industriel. La technique de BIST proposée est peu coliteuse en sur-
face ( inférieur a 4%) et elle permet de réduire le coiit du test car les mesures en sortie sont
analogiques et a basse fréquence. Pour la mettre en oeuvre, il ne reste plus que le stimulus en
entrée qui est un signal a fréquence nominale (RF) du circuit.

Cette technique de BIST a été évaluée au niveau post-layout et les résultats obtenus montrent

des métriques avec une bonne qualité de test.

1.3 Structure de la these

L’ objectif de cette recherche est donc d’implanter une technique d’auto test incorporé dans
un LNA afin de réduire le temps et le colt de test.

Pour ce faire dans le deuxieme chapitre, nous présentons un état de I’art sur le test des ampli-
ficateurs faible bruit. Nous commencerons par une présentation sommaire du test en production
et des principales performances de circuits RF. Ensuite nous aborderons le test des circuits ana-
logiques RF avant de détailler les différentes techniques de DfT et BIST pour des amplificateurs
faible bruit existantes dans la littérature.

Le troisieme chapitre, traitera de la modélisation statistique du circuit sous test. Apres une
breve introduction aux concepts statistiques que nous utiliserons par la suite, nous présenterons
les trois modeles statistiques étudiés afin d’obtenir un échantillonnage statistique du circuit a
tester.

Dans le chapitre quatre, nous évaluons différentes mesures de test possibles afin de retenir
les plus pertinentes. Nous détaillerons les criteres (métriques) qui guident notre choix ainsi que
la méthode utilisée. Des campagnes de simulation de fautes catastrophiques et paramétriques
simples ont été faites, en plus des déviations process pour discriminer les différentes mesures.

Le cinquieme chapitre est consacré a la mise en oeuvre de la technique de BIST. Pour ce
faire des capteurs embarqués ont ét€ congus. Une description détaillée des capteurs ainsi que
du nouveau circuit est faite. Une évaluation des métriques du nouveau circuit (amplificateur et

capteurs) est faite, en considérant des populations du circuit sous déviations process, et sous des
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fautes catastrophiques et paramétriques.

Le chapitre six traite du layout du circuit avec capteurs intégrés. Un rappel sommaire des
principal techniques de layout utilisées est fait, ainsi qu’une présentation du layout final. Des
résultats de simulations post-layout sont présentés et une modélisation statistique est faite afin
de comparer les résultats de simulation du chapitre précédent et ceux post-layout. Ceci permet
d’avoir une évaluation de la technique de BIST qui est la plus proche possible des résultats
expérimentaux.

Enfin, nous terminerons par la conclusion et les évolutions et perspectives possibles de cet

axe de recherche.
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Chapitre 2
Etat de I’art du test des LNA

2.1 Introduction

Les télécommunications sans fil ont connu une croissance exponentielle durant le dernier
siecle. Actuellement, il y a une forte demande en émetteurs/récepteurs RF qui peuvent étre
intégrés dans des SoCs complexes. La figure [2.1) montre un exemple d’architecture d’un récep-
teur RF. Il existe de nombreuses architectures de récepteurs, que nous ne détaillerons pas ici.
Toutefois, ces architectures présentent des éléments communs et un mode de fonctionnement
similaire. Ce récepteur se compose d’un front-end RF analogique, d’une section de traitement
du signal en bande de base, et d’une unité de traitement du signal (DSP : "Digital Signal Proces-
sing"). Nous trouvons un amplificateur faible bruit ou LNA ("Low Noise Amplifier") au début

du front-end RF analogique.

DsSP

\j Amplificateur Buffer
/& — Filtre
Polyphasd i | CPU

Amplificateur [ Buffer

Systéme en bande de Partie Numérique
base

Front-End RF Analogique

FIGURE 2.1 — Récepteur a architecture directe.

Le chapitre est organisé comme suit. Dans un premier temps, nous présenterons le test de
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production des circuits RF et du LNA en particulier. Dans la troisieme partie, nous détaillerons
les principales performances testées sur les LNA. Par la suite, nous traiterons du test des circuits
analogiques et RF dans la quatrieme section. La cinquieme section parlera des techniques de
DFT pour les LNA. Dans cette partie nous présenterons les principales techniques de BIST pour

amplificateurs faible bruit vues dans la littérature. Enfin une conclusion cloturera ce chapitre.

2.2 Test de production

Le test de production tel qu’effectué en industrie a ’heure actuelle vise la vérification des
performances des circuits ou des systemes. Il intervient a deux niveaux : un test au niveau
plaquettes, puis un test apres assemblage complet de la puce. Pour ce faire, I’on utilise des
équipements de test automatisés nommés ATE ("Automatic Test Equipement"). L’ ATE se com-
pose d’un poste de travail, un ordinateur central, et une téte de test. Le poste de travail fournit
I’interface humaine de 1I’ATE. Le fournisseur y inclut des outils spécifiques pour développer
des programmes de test. L'unité centrale génere les tensions d’alimentation et comprend des
instruments de mesure. La téte de test contient tout I’équipement électronique nécessaire aux
mesures les plus sensibles qui necessistent un contact direct avec le DUT.

Le test de production adopte une approche qui vise a mesurer séquentiellement toutes les
performances du circuit a tester. Chaque test implique la configuration du matériel de test, 1’ap-
plication du stimulus de test, le temps d’établissement du DUT, ainsi que I’indication du temps
de mesure. Aussi, I’ensemble du processus nécessite de passer (en utilisant les relais) entre les
différents réglages pendant les différents tests, ce qui augmente la durée totale du test.

Pour le test de production apres encapsulation, le circuit a tester est placé sur une carte
d’évaluation de performances ("loadboard") qui est montée sur la té€te du testeur. Ce montage
permet le contact électrique entre le DUT et les instruments de mesure de I’ ATE.

Le test au niveau plaquettes ("wafer") exige 1’utilisation de sondes qui relient les broches
d’entrée/sortie sur la puce aux ressources €lectriques de 1’ ATE par le biais de I’interface sonde-
carte. L’interface sonde-carte est I’équivalent de la loadboard montée sur la téte de test de I’ ATE
lors de la production finale.

Une image d’un ATE utilisable afin de tester des SoCs comprenant des blocs RF est présen-

tée dans la figure [2.2]
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FIGURE 2.2 — ATE avec broches RF du CNFM Montpellier.

2.3 Spécifications des circuits RF

Parmi les performances standard le plus souvent spécifiées pour tester des circuits ou sys-
temes RF durant la phase de test de gros volumes, I’on peut citer le gain, le point de compres-
sion 1dB, le facteur de bruit, la distorsion harmonique, distorsion de I’harmonique d’ordre trois
(ITP3 :"3"? order Input Intercept Point"), I’ACPR ("Adjacent Channel Power Ratio") et 'TEVM
("Error Vector Magnitude"). Les limites tolérées pour ces performances correspondent aux spé-
cifications. Le test permettant de vérifier la plupart de ces spécifications nécessite des mesures
de puissance a I’entrée et/ou a la sortie du dispositif sous test et de ses composantes harmo-
niques. Ces spécifications caractérisent la performance des circuits ou systemes RF et sont de

ce fait considérées comme critiques dans une perspective de test.

2.3.1 Les parametres S

La matrice [S], matrice de répartition ("Scattering matrix"), est 1’outil de base pour I’étude
des quadripdles ou des multipdles linéaires en hyperfréquence. La puissance est la grandeur la
plus facile a mesurer en hyperfréquences. Les parametres S ont un lien direct entre les transferts
de puissance entre 1’entrée et la sortie d’un quadripdle. Ils décrivent la réponse en réflexion et
en transmission d’un composant dans le sens direct et dans le sens inverse, a la condition qu’un
seul signal d’entrée soit appliqué au systeme. La mesure des parametres S s’effectue au moyen
d’analyseurs de réseaux vectoriels.

Comme l'illustre la figure |215| : a, est I’onde incidente, b,, est I’onde réfléchie, et n est le

9
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i

—al o i
Quadripdle
511 )

s= ) >

T

FIGURE 2.3 — Les parametres S.

numéro du port. Pour un réseau a deux ports (tel un LNA), les parametres S s’écrivent :
Sij = —. (2.1)

S11 est le coefficient de réflexion sur I’entrée ou pertes en entrée. Sy, est le coefficient de ré-
flexion sur la sortie. So; est le gain de transmission dans le sens direct (décrit dans le paragraphe
suivant). S1, représente le gain dans le sens inverse (i.e. de la sortie vers 1’entrée), c’est 1’iso-
lation. Les parametres S étant des entités vectorielles, on utilise dans la pratique des valeurs
scalaires qui leurs sont directement liées. Ainsi 1’on appelle par abus de langage parametres S
les valeurs correspondant a 20log(|.S;;]).

La plus connue des mesures des parametres S est le gain. Traditionnellement, la mesure
du gain sur un simple circuit RF demande la mesure de la puissance du signal en entrée et a
la sortie du circuit. Il est a noter que la mesure du gain peut s’avérer plus complexe dans un
SoC du fait des recommandations sur la puissance du signal et des différentes transpositions de
fréquences qui s’operent dans un systéme. Dans le cas d’un émetteur/récepteur RF, les mesures
de puissance sont faites s€parément d’une part pour le récepteur et d’autre part pour I’émetteur.
Toutefois, pour effectuer ces mesures de gain, on suppose toujours une calibration du niveau de
puissance et une bonne adaptation d’'impédance des équipements de test. L’équation [2.2]illustre

le calcul du gain d’une chaine d’éléments :

Avec 1,2,...,n indices des éléments cascadés en chaine.

2.3.2 La linéarité

Un circuit n’est pas un dispositif parfaitement linéaire. Soit x(¢) un signal d’entrée et y(z) la

réponse du systeme, son comportement peut étre modélisé par la relation donné par 1’équation
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y(t) = Z ;- 2 (t). (2.3)

Avec «,, des coefficients qui représentent une distorsion du signal ou compression du gain, des

distorsions harmoniques et des distorsions d’intermodulation.

2.3.2.1 Le point de compression

Le point de compression 1dB (CP1) ou saturation du signal permet de déterminer la limite
supérieure de la dynamique de puissance d’un circuit ou d’un systeme. Pour effectuer cette
mesure de maniere précise, idéalement la puissance de sortie du systeéme est mesurée en fonction
de la puissance délivrée a I’entrée. Soit x(z) un signal d’entrée sinusoidal, en se limitant au
troisiéme ordre, I’expression de 1’équation [2.3]s’écrit :

2 3

A? A
a2 cos (2wt) + &

33 A3
y(t) = =5 +<a1A+ as

) cos (wt) + oz cos (3wt), (2.4)

avec x(t)=Acos(wt). En petits signaux, les harmoniques sont négligeables et I’équation [2.4]

devient :
3o 3 A3

y(t) ~ <a1A+ )cos (wt). (2.5)

Dans cette hypothese petits signaux 1’on sous-entend aussi que a; A » o, A™ ; de ce fait a; est le
gain linéaire du circuit. Si cette hypothese n’est plus vérifiée, alors le second terme de 1’équation
[2.5|ne peut plus étre négligé. Le gain n’est plus linéaire, mais il varie en fonction de I’amplitude.
Pour une amplitude suffisament importante en entrée, la sortie du systeme saturera. C’est la
compression du gain. Lors du test, I’on fait varier la puissance d’entrée avec un pas régulier. Le
point de compression a 1dB définit la puissance du signal en entrée du circuit pour laquelle le

gain du circuit diminue de 1dB. Il se déduit comme suit pour le cas du signal de I’expression

2.50:

30r A2
20 log | +% = 20log |a;| — 1 (2.6)
Acpr = 4/0,145 |22 2.7)
Qa3
CPldB = QOlOgACPl (28)

Le phénomene de compression est illustré par la figure [2.4]
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Ps (dBm)

-E0 -ao CP1 ¢ 10
Pin (dBm)

FIGURE 2.4 — Point de compression 1dB.

23.2.2 LeTHD

La distorsion harmonique totale (THD) indique le dégré de déformation du signal pour une
puissance de sortie donnée. Cette valeur exprimée en % représente la quantité d’informations
indésirables qui s’ajoutent au signal en sortie du circuit. Ces informations sont des fréquences
harmoniques du signal, du bruit, etc... En général les distorsions harmoniques apparaissent lors-
qu’une partie de la puissance du signal du systeéme ou circuit est transférée aux harmoniques du
fondamental. Les composants intégrés RF sont particulierement sujets aux distorsions pour des
signaux de puissance €lévée. Le THD est calculé comme étant le rapport entre la somme des
puissances de ces harmoniques et la puissance du fondamental. Dans la pratique, on injecte un
signal sinusoidal a fréquence unique pour effectuer cette mesure. La distorsion de 1’harmonique
d’ordre j notée HD; est le rapport de I’amplitude de 1’harmonique d’ordre j sur le fondamen-
tal a1 A. Dans le cas du signal de I’equation [2.4] les distorsions harmoniques du second et du

troisieme ordre dans des conditions de faible distorsion sont :

1

HD, = =224 (2.9)
20[1
1

HDy — -3 42 (2.10)
4041

La formule donnant le THD en dBc est donnée par 1’équation [2.11]:

THD(dBc) = 101og (2.11)

Pour la mesure du THD, on considere typiquement les sept premiers harmoniques du signal

fondamental.
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2.3.2.3 L’intermodulation

Si a 'entrée d’un systéme non-linéaire se présente un signal x(#) composé de deux fré-
quences (f; et f3), en sortie se retrouvent une composante continue, les harmoniques et des
termes des combinaisons d’harmoniques et de fondamentaux. Ces derniers sont appelés termes
d’intermodulation. Dans les conditions de faible distorsion, nous nous limitons au troisiéme

ordre. Pour x(1) = Acos(w;t)+ Bcos(wst), alors la sortie y(t) est décrite par :

y(t) = a1 (Ajcoswit + Ay coswat) + as (Ag coswit + Ay cos th)2
+as (Ay coswit + Ay cos wgt)3 (2.12)
On appelle intermodulation d’ordre j les signaux aux fréquences mf + nf avec Iml+lnl=j. En

suposant w, > w1, et en developpant nous obtenons diverses composantes dans la partie positive

du spectre, parmi lesquelles des intermodulations, en particulier celles d’ordre 2 et d’ordre 3 :

agA1Ag cos (we — wy) t (2.13)
A1 As cos (wy + wo) t (2.14)
3 2
ZO{gAlAQ cos (2w —wo) t (2.15)
3 2
1063141142 cos (2wy +wo) t (2.16)
3 2
ZagAlAQ cos (2wy —wy) t 2.17)
3 2
ZonglAz cos (2wy + wr) t. (2.18)

Un intérét particulier est porté aux produits d’intermodulations susceptibles de se trouver dans
la bande du systeme a savoir IM2 et IM3 aux fréquences wy — wy, 2w; — wy et 2wy — wq. Pour
effectuer ces tests, on utilise une source de puissance a deux fréquences et d’amplitude égale.

Ceci permet d’écrire dans les conditions de faible distorsion :

IMD, = 214 (2.19)
%)
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IMD; — Z%AQ. (2.20)
2

En comparant ces expressions a celles de la distorsion harmonique de second et troisieme ordre
des équations et on note que IMD, est le double de HD, et IMD3 est le triple de
HDj3. Ce qui montre que les contraintes de linéarité portent essentiellement sur la distorsion
d’intermodulation. Les points d’interception de second et troisicme ordre IP2 et IP3 permettent
de quantifier les distorsions dues aux intermodulations d’ordre deux et trois. On appelle 11P3
le point d’intersection sur la courbe de puissance en entrée ou la puissance en entrée du signal
d’ordre 3 (fréquence 2 f; — f ou 2 fo— f1) égale la puissance du signal fondamental (fréquence f;
ou fy). L'IIP2 est le point d’intersection sur la courbe de puissance en entrée entre la puissance
du signal d’ordre 2 (a la fréquence f; — f1) et la puissance du fondamental. Le calcul de I'TIP2

et de I’IIP3 a partir de leur définition donne :

a1Arrpy = OézA%[pg 2.21)
IIP2 = 20log (%) (2.22)
2
3 3
a1Arrps = Z@SAUP?, (2.23)
4 aq
IIP3 = 20log /= |— (2.24)
3 Qa3

La figure [2.5]illustre bien I’ITP3 comme I’intersection entre la courbe de pente 1dB/dB (puis-
sance du fondamental) et la courbe de pente 3dB/dB (puissance de 1’ordre 3). La réponse spec-
trale du systeme testé est représentée par la figure [2.6] De la différence d’amplitude (A) entre
les signaux aux fréquences fondamentales (f1, fo) et les signaux aux fréquences d’intermodu-

lations d’ordre 3 (2f; — f2, 2f2 — f1), on déduit la valeur de I'IIP3 par 1’expression :

A
IIP3 = + Py, (2.25)

Pour un systeme en cascade de n éléments non-linéaires et sous I’ hypothese d’impédances adap-

tées, on calcule I'IPP3 total par la formule suivante :

n—1
1 1 1
= 2.26
IIP3 IIP31+j1_III]P3j ( )
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FIGURE 2.5 — [IP3.

Protection

2f1-f2 fi f2 2f2-f1

FIGURE 2.6 — Réponse spectrale d’'un DUT non linéaire a un stimulus a 2 tons.

2.3.3 Le bruit et la sensibilité

Il existe divers facteurs pour qualifier le bruit d’un systéme, suivant ce que I’on veut qua-
lifier. Le BER ("Bit Error Rate") et le rapport signal sur bruit ou SNR ("Signal to Noise Ra-
tio") permettent d’apprécier la qualité d’une liaison. Le BER est le critere privilégié qui permet
d’évaluer la performance d’un récepteur a modulation numérique. Pour un récepteur frontal RF,
I’erreur permise en BER se traduit par un critere correlé avec le SNR des signaux physiques. Le
facteur de bruit (F) quant-a lui est un critere qui permet d’apprécier I’impact d’un circuit sur le
SNR. Autrement dit, il mesure la dégradation de la qualité de la liaison par le circuit ou systeme.
C’est donc le rapport entre le SNR a la sortie du systeme et le SNR a I’entrée de celui-ci :

- SNRout

F
SNR;,

(2.27)

En d’autres termes, le facteur de bruit est la dégradation du rapport signal sur bruit a température
ambiante. La figure de bruit (plus utilisée en industrie) est la valeur du facteur de bruit en
décibels exprimée par :

NF(dB) = 10log(F). (2.28)
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Le calcul du bruit d’une chaine composée de n éléments (sous réserve d’impédances adaptées)

est donné par la formule de Friis :

n

F—1
NFp(dB) =1+ —4—, (2.29)
k=1 1li=1 G

ol G; est le gain de I’élement i. Les équations [2.29|et [2.26| montrent qu’il faut faire un com-
promis au niveau design entre le bruit, le gain et la linéarité du circuit.

La sensibilité est une des performances les plus importantes d’un récepteur. Elle détermine
le signal minimal qui peut étre recu avec un SNR acceptable (en tout cas un SNR plus grand
de 0dB pour lequel la puissance du signal est égale a la puissance du bruit). Cette performance
est directement liée au schéma de modulation du récepteur ; malheureusement, il n’existe pas
de méthode classique pour mesurer la sensibilité. De fait, la mesure de la sensibilité (P;y, 1in)

se fait indirectement par le facteur de bruit ainsi que le montre I’équation suivante :
Py imin = —174dBm/Hz + NF + 10log(B) + SN Ryin, (2.30)

avec B la largeur de bande et -174 dBm/Hz représentant la densité spectrale de bruit thermique.

234 EVM

L’EVM ("Error Vector Magnitude") caractérise le comportement d’un récepteur RF. Pour
ce faire, I’on compare le signal obtenu a la sortie du récepteur a un signal de référence idéal
(signal que I’on obtiendrait avec un récepteur parfait). Pour effectuer ce test, un signal modulé
dans le domaine temporel est injecté dans le récepteur et la réponse obtenue est tracée sur
un diagramme [/Q comme I’illustre la figure Cette figure de mérite d’un récepteur est
particulierement difficile a tester car les mesures se font dans le domaine temporel et aussi de
par la précision requise pour mesurer le signal de référence. Ajoutons a cela le fait que le test
d’EVM nécessite des ATE qui supportent une modulation numérique en méme temps que la
génération de signaux RF. C’est donc I’un des tests les plus coliteux en termes de complexité et

de temps.
2.4 Test des circuits analogiques et RF

2.4.1 Test fonctionnel vs test structurel

Les concepts de test fonctionnel et test structurel ont dans un premier temps été définis dans

le monde du test numérique. Le test fonctionnel comme son nom I’indique consiste a évaluer
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FIGURE 2.7 — Représentation graphique du test d’EVM.

toutes les spécifications (gain, bande passante, BER, etc...) d’un circuit ou systeme, ces spécifi-
cations auront été définies au préalable dans un cahier de charges. Pour ce faire, on utilise des
stimuli aussi divers que des signaux mono ou multi-fréquences, des signaux en rampe, ou toute
autre forme de signal périodique. La réponse du circuit sous test qui peut étre une amplitude
ou une phase par exemple, est par la suite analysée avec des techniques temporelles ou fré-
quentielles (analyseur de réseau, vectoriel, etc..). C’est ainsi que 1’on obtient les performances
du circuit qui sont comparées aux spécifications pré-etablies. Du fait du nombre et de la com-
plexité des performances a tester, le test fonctionnel est extrémement coliteux en temps et en
matériel.

Une alternative de réduction du colt du test fonctionnel est le test alternatif. Dans cette
approche, les performances du circuit sous test ne sont pas directement mesurées, mais plutot
prédites a partir d’un ensemble réduit de mesures de test. Cette analyse mathématique est géné-
ralement effectuée en utilisant les techniques de la régression statistique telle que la régression
non linéaire pour le cas des circuits RE. Le test alternatif se base sur le fait que les variations
des performances ainsi que celles des mesures de test dépendent des variations des parametres
physiques et/ou process du circuit sous test. D’ou la possibilité de prédire les valeurs des per-

formances a partir de celles des mesures de test. La figure [2.8 résume ce principe.

A contrario du test fonctionnel, le test structurel consiste a injecter des fautes (au préa-
lable définies) dans le circuit, ceci afin de tester la structure du circuit. C’est I’approche la plus
commune et utilisée pour les circuits numériques. Pour faciliter I’acces aux différents blocs, le
standard IEEE 1149.1 [[1] a été créé. Les fautes sont généralement classées en deux catégories,

les fautes catastrophiques (avec modification de la topologie du circuit) et les fautes paramé-
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FIGURE 2.8 — Principe du test alternatif.

triques (elles sont généralement modélisées par des deviations de parametres du circuit). Cette
méthode sous-entend de trouver les vecteurs de test permettant de détecter le plus grand nombre
de fautes parmi celles qui sont injectées. Ceci, permet une optimisation des vecteurs de test et
une réduction des colts, en particulier le temps de test. Le test structurel repose a priori sur
I’idée selon laquelle "si un circuit est bien designé, une défaillance de ce dernier ne peut étre
die qu’a un défaut dans le circuit". Cette idée pose 1’a-priori d’un principe de design robuste
vis-a vis des déviations process, ce qui peut étre sujet a discussion. Le deuxieme point d’interro-
gation porte sur I’exactitude des fautes injectées, voire de la modélisation de fautes. Ce dernier
point sera discuté dans la section suivante.

Une des évolutions du test structurel est le test orienté défauts ("Defect Oriented Test",
DQOT). C’est une méthode de réduction du test qui se base sur la détection des principaux dé-
fauts d’un circuit par le biais des mesures d’un nombre restreint de parametres. Le test orienté
défauts implique une analyse des mécanismes de défaillance par le biais de la simulation et/ou
la collecte de données empiriques afin de construire les modeles de fautes relatifs au circuit.
Ces modeles sont utilisés pour I’injection des fautes et par la suite pour I’optimisation des vec-
teurs de test. Le test Iddq est particulicrement efficace dans cette optique afin de détecter des
courants anormalement hauts. Cette technique s’est revélée tres prometteuse pour le test des

circuits CMOS [10].
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2.4.2 Modélisation des fautes

Dans le domaine numérique, la modélisation des fautes a été considérée par 1’industrie de-
puis les années 1970 [27].Typiquement, les fautes de type "stuck-at" sont utilisées. Ces fautes
correspondent au collage d’une connexion du circuit a une valeur logique (0 ou 1). Ce modele
de fautes a permis de démontrer de facon claire et précise I’efficacité de la DfT pour des circuits
numériques. Toutefois, pour le monde analogique, les caractéristiques des circuits et la nature

des signaux rend ces modeles inappropriés.

2.4.2.1 Fautes catastrophiques

Aussi appelées fautes structurelles, elles comportent des circuits ouverts et des court-circuits.
La présence d’une faute catastrophique conduit généralement a un fonctionnement du circuit
tres loin de ses spécifications : "le circuit ne marche pas".

Les circuits ouverts sont généralement modélisés par une résistance dont la valeur peut
varier de quelques centaines de kiloohms a des centaines de mégaohms. Ce modele de faute
purement résistif est tres efficace pour bloquer le signal a des fréquences raisonnables, mais il
peut s’avérer imprécis pour les hautes fréquences car les défauts peuvent présenter des com-
portements réactifs, basiquement capacitifs. Pour ce type de défaut, on utilise une résistance en
parallele avec une capacité [4]]. Dans ce modele, un courant résiduel passe entre les deux bouts
du défaut. Aux basses fréquences, I’impédance présentée par ce modele correspond a celle du
modele résistif. Par contre aux hautes fréquences, on observe un courant résiduel plus important
a cause de la capacité, d’ou la dépendance en fréquence du modele. Certains défauts pourraient
étre uniquement modélisés par une capacité. Cependant ce modele de faute n’est pas utilisé afin
d’éviter la simulation de noeuds flottants. En effet, un véritable circuit ouvert ("open") laisse la
grille d’un transistor MOS flottante, a un état indéterminé (on, off ou sous tension aléatoire), ce
qui affecte la détectabilité de la faute. Une étude comparative des modeles a démontré que les
trois états étaient valides [9]).

Les court-circuits ("short") sont modélisés par une résistance d’une valeur variant d’un ohm
a une dizaine de kilo ohms. On utilise généralement une résistance d’un ohm pour une premiere
étude. Dans [4], la valeur de la résistance est fixée en fonction du matériau formant le court-
circuit entre les deux lignes de métaux a relier. Par exemple, si le court-circuit est formé par du
polysilicium entre deux métaux, la valeur de résistance varie de 1 a 100 kS2.

Un des points cruciaux de la modélisation des fautes catastrophiques est I’injection de dé-
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fauts réalistes. En effet, pour N noeuds, en théorie il y a N(N-1)/2 court-circuits possibles entre
deux noeuds. Pour déterminer les court-circuits réalistes, généralement on analyse le layout du
circuit, de fagon a ne retenir que les courts-circuits les plus probables. Cette analyse se fait par
I’'IFA ("Inductive Fault Analysis"). D apres [4], il existe de nombreux outils dédiés a la locali-
sation des défauts et a I’injection des fautes dans le layout tels que CARAFE [37]], FANTESTIC

[36], etc... Ces outils sont pour la plupart inaccessibles.

2.4.2.2 Fautes paramétriques

De par leur comportement non binaire (continuité des signaux), les circuits analogiques
sont tres affectés par les déviations process. De ce fait, les court-circuits et circuits ouverts
ne peuvent pas représenter 1’ensemble des fautes analogiques. Au contraire du numérique, les
fautes paramétriques sont donc un souci plus important que les fautes catastrophiques en vue
de la modélisation des fautes dans les circuits analogiques.

L’injection des fautes paramétriques peut se faire a différents niveaux. Les fautes paramé-
triques peuvent étre injectées au niveau process, comme €tant des variations d’un parametre
process du circuit (épaisseur d’oxyde, dopage du substrat, etc...). Elles peuvent aussi étre in-
jectées au niveau circuit, ainsi ce sont des variations des valeurs de composants du circuits
(résistances, rapport W/L des transistors, etc...) qui sont considérées. Un troisieme niveau d’in-
jection de fautes est la description comportementale. Dans ce cas, le circuit sous test est une
boite noire dans laquelle on injecte une faute a I’entrée, et I’on observe sa propagation a la sor-
tie [57].

Il existe deux facons de définir les fautes paramétriques simples. Premierement d’une fa-
con structurelle, on définit la faute paramétrique simple comme la déviation d’un parameétre en
dehors des bornes de tolérance. Cette définition de faute paramétrique suppose que le circuit
a été congu au préalable pour supporter des variations en-dessous de ces bornes de tolérance.
On se refere a la robustesse du design. Il n’y a aucune référence aux spécifications du circuit,
car malheureusement, toute déviation dans les valeurs de composants ne résulte pas forcément
dans la violation d’une spécification. Deuxiemement, de facon fonctionnelle, on définit la faute
paramétrique comme la variation minimale d’un parametre du circuit ou process qui engendre
la violation d’au moins une des spécifications du circuit.

On caractérise les parametres variables par une distribution généralement gaussienne. Les

limites de tolérance de ces parametres sur cette distribution peuvent étre définies d’une facon

20



CHAPITRE 2. ETAT DE I’ART DU TEST DES LNA

structurelle ou fonctionelle. Comme illustré sur la figure la région d’acceptabilité corres-
pond a la zone entre les limites. Au-dela, c’est la zone qui provoque la faute.

En outre des fautes paramétriques simples, on peut considérer des comportements défaillants
qui résultent de la déviation de multiples parametres, en particulier a cause des déviations pro-
cess. La modélisation statistique du circuit sous test est alors considérée pour modéliser ces
comportements défaillants [[L1].

Afin de prendre en compte les dépendances complexes entre les différents parametres, les
méthodes les plus récentes de génération de test et de diagnostique des fautes utilisent une mo-
délisation statistique des fautes paramétriques. Elles se basent sur la connaissance a priori de la
fonction de probabilité du process caractérisant les parametres process et du circuit. On essaie
d’établir des relations entre les performances du circuit, les mesures de test, et les parametres

du circuit [6] (voir figure [2.8]).

f(p): Densité de probabilitéT d’un parameétre process

J)

Région
Limites du parameétre d'acceptabilite

Mo P

FIGURE 2.9 — Distribution d’un parametre process (épaisseur d’oxyde par exemple).

2.5 Techniques de DfT pour les amplificateurs faible bruit

Le principe du BIST est d’inclure dans le circuit lui-méme les fonctions de génération de
vecteurs de test et d’analyse des résultats du test. Ainsi le circuit est capable de se tester de
facon autonome sans avoir recours a un équipement de test complexe extérieur. Les techniques
de BIST rencontrées dans la littérature ont pour objectif la vérification des spécifications ou la
couverture des fautes catastrophiques pour le test structurel. Une des pratiques les plus répan-

dues est de remplacer le maximum de tests fonctionnels avec des tests structurels moins cofiteux
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en temps, tout en améliorant le rendement des tests. Les stratégies de BIST orientées vers le test
alternatif permettantt d’effectuer un test fonctionnel de fagon indirecte ont été considérées ces
dernieres années. Actuellement, il existe peu de techniques permettant le BIST d’un LNA dans
le sens propre du terme. Cependant, il existe de nombreuses techniques de DfT afin de faciliter

le test, en particulier les mesures.

2.5.1 DIT pour le test des specifications

La méthode de "Loopback" permet de tester une chaine complete d’émission et de réception,
en boucle fermée. C’est une technique particuliecrement développée ces dernieres années dans le
but de concevoir un BIST. L’approche en elle-méme n’est pas nouvelle et est une extension des
techniques utilisées en radio mobiles. Cette technique s’adresse a un systeme complet d’émis-
sion et de réception et non pas a des circuits élémentaires. Dans [46]], pour tester un récepteur
RF intégré, 1’on utilise les données numériques a la fin de la chaine de transmission pour tester
la chaine de réception. Un stimulus optimisé est injecté par la suite, une analyse spectrale de
la réponse permet d’obtenir de nombreuses performances et de les comparer aux spécifications
du systeme tout entier. La boucle de test comprend a la fois le transmetteur (Tx) et le récepteur
(Rx). L’amplificateur de test est un amplificateur a faible gain variable, qui n’est pas alimenté en
mode de fonctionnement normal afin de ne pas affecter les performances du systeme. Le BIST
inclut aussi le synthétiseur de fréquences (LO), qui en mode test doit permettre a I’émetteur de
fonctionner a la méme fréquence que le récepteur. Il est aussi possible d’inclure une boucle de
test dédiée aux convertisseurs A/D, D/A. 1l est a noter aussi que si 1’on inclut aussi ’antenne,
des multiplexeurs permettent d’injecter directement stimulus dans le bloc récepteur et de le tes-
ter séparément ou de tester tout le bloc en configuration boucle fermée.

Bien que supposée couvrir trois niveaux d’abstraction (layout, niveau transistor et fonction-
nel), cette technique n’a été simulée qu’au niveau bloc fonctionnel. Autre point problématique
pour ce BIST, il utilise un amplificateur de gain programmable (TA) dont le cahier de charges
au moins pour la figure de bruit (NF) est aussi contraignant que le LNA du systeme, le design
de cet élément releve donc d’un challenge. De plus, il est impossible avec cette technique de
déterminer quel élément précis est défectueux, en particulier lorsqu’une faute intervient sur un
des €éléments en série, comme c’est le cas du LNA et du TA. Autre point, cette technique semble
étre coliteuse en €nergie et non adaptable a toutes les architectures [41]. Toutefois il est a noter

que la réutilisation des ressources du systeme (seul le TA est ajouté) permet a cette technique
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FIGURE 2.10 — Stratégiede Loopback [46].

2.5.2 Techniques de DfT pour le test alternatif

De nombreuses alternatives permettent de vérifier indirectement des spécifications telles
que le gain, la figure de bruit ou le point de compression de circuits spécifiques [52][63]]. Dans
I’approche du S-BIST [34]], il y a sous-jacent le test alternatif qui est appliqué au circuit sous
test. L’avantage d’utiliser un test alternatif est que les performances RF du circuit sont estimées
a partir de mesures simples a mettre en oeuvre. Pour observer la réponse au stimulus, on met des
capteurs a des noeuds prédéterminés [63]. Ces capteurs peuvent aussi bien étre des détecteurs
RF d’amplitude, que des capteurs de courant RF [30][63] par exemple. Les mesures de test
choisies doivent répondre aux criteres suivants [34] :

— Elles nécessitent un stimulus de test que I’on peut générer sur la puce.

— Les mesures de test sont sélectionnées non seulement pour leur corrélation avec les per-
formances du circuit, mais aussi pour leur immunité au bruit thermique et aux variations
de process, ainsi que le faible impact sur la fonctionnalité du circuit sous test.

Cette stratégie de test a été poussée plus loin dans [19][20], avec en plus un DSP embarqué pour
I’analyse de la réponse et pour I’auto-calibration des composants passifs du circuit. Le test et le
procédé d’auto calibration se déroulent comme suit [19] :

— Le mode calibration est sélectionné selon le type d’application (bruit thermique ou varia-

tions process).
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— Le processeur DSP active le procédé de génération du stimulus et commute les en-

trées/sorties du DUT en conséquence.

— La réponse au stimulus (courant de consommation par exemple) est extraite, amplifiée

puis convertie en une signature de test continue ou en signal basse fréquence.

— En utilisant des modeles de régression précalculés, ces signatures sont converties en spé-

cifications.

— Finalement le processeur de DSP ajuste les commandes numériques pour équilibrer le
point de polarisation du circuit. Si la polarisation est correcte, le processus de calibration
s’arréte, sinon, le DSP génere un signal permettant la rectification des parametres du
circuit suivant des regles prédéfinies. Le processus de réglage est réitéré jusqu’a ce que

le point optimum de fonctionnement soit obtenu, ceci sur la base d’une regle prédéfinie

d’optimisation.
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FIGURE 2.11 — Organigramme de la calibration [19].

2.5.3 Techniques de DfT pour le test structurel

cuit de fonctionner. Les circuits de DfT sont essentiellement des capteurs qui doivent répondre

a des exigences telles qu’une intrusion minimale sur le circuit a tester, et un faible cofit (surface
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et consommation) par rapport au CUT. Ces capteurs peuvent aussi étre utilisés pour le test alter-
natif. Pour la stratégie visant le test structurel, en plus des exigences précédentes, les capteurs

designés doivent €tre robustes au regard des variations process et de la température.

2.5.3.1 Mesure du courant de consommation

La technique de test du courant de consommation (Idd) est apparue dans les années 90.
Cette technique se base sur le fait qu'un circuit défectueux consomme un courant d’alimenta-
tion tres différent du courant consommé par un circuit sans défaut. En effet, un défaut tel qu’un
court-circuit entre deux pistes engendre une augmentation de la consommation de courant. Ce
phénomene sera d’autant plus important que la dimunition des dimensions technologiques fa-
vorise I’apparition de ce type de défauts.

Cette méthode présente un taux de couverture de fautes catastrophiques important (90 % en-
viron). Il a ét€ montré qu’un circuit fonctionnel qui échouait le test de courant avait une fiabilité
réduite. De plus, il a été démontré dans [4/] que ce taux de couverture pouvait étre augmenté
en appliquant un signal en rampe a la tension d’alimentation.

De nombreux BICS ("Buil-In Current Sensor") ont été proposés pour mesurer le courant
[16] [S6]]. Un capteur de courant peu intrusif est inséré a la ligne d’alimentation du circuit
a tester et le capteur renvoie a sa sortie une tension continue proportionnelle au courant de
consommation. La tension en sortie du BICS est comparée a des tensions seuils (Vmin, Vmax)
grace a des comparateurs (par exemple [16]) et si cette derniere est hors des limites, le circuit
est déclaré défectueux. Ce capteur nécessite quelques précautions lors de son design. En effet,
I’élément sensible est une résistance insérée en série avec le CUT sur sa ligne d’alimentation,
comme |’illustre la figure Cette résistance doit avoir une faible valeur afin de limiter la
chute de tension a ses bornes et par conséquent ne pas perturber le fonctionnement du circuit a
tester, et en méme temps, elle doit étre résistante aux variations process et avoir un faible impact
sur le bruit thermique. Pour pallier a ces contraintes, on met des résistances de forte valeur en

parallele.

2.5.3.2 Le corrélateur de tension et courant

La corrélation entre le courant de consommation dynamique et la tension de sortie d’un
circuit (LNA) se propose de combiner par une cellule de corrélation les informations contenues

dans ces deux parametres. Pour réaliser la corrélation entre 14 et V,,,,;, une cellule réalisant cette
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FIGURE 2.12 — Principe du BICS.

fonction est insérée entre d’une part la sortie du LNA et d’autre part la sortie d’un capteur de
courant RF lui méme inséré a I’alimentation du circuit. Le stimulus appliqué est une sinusoide
qui peut etre générée par un synthétiseur de fréquence relié a I’entrée du LNA par un switch.
En sortie du corrélateur, on récupere une tension proportionnelle a la fois a la tension de
sortie (V) et au courant de consommation dynamique (I;4). A la sortie du corrélateur, on

observe une tension DC (V) régie par I’équation suivante [40] :

Vi — Vout + g - Laa - h
h =
Vout + g+ Laa-h

(2.31)

Avec g une transconductance, h un gain en courant définis par les parametres de design (rapports
W/L des transistors) de la cellule de corrélation, et R la résistance de charge du corrélateur.

La corrélation entre ces deux parametres dynamiques du circuit permettrait de réperer les
fautes détectables par au moins un des deux parametres (courant et tension). On compare la
réponse obtenue par le circuit sous test a une signature référence d’un circuit sans faute préa-

lablement préenregistrée. Une cellule de corrélation a été proposée par [40] avec des résultats
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intéressants. La cellule de correlation est basse consommation (5uW) et occupe peu de su-
perficie. L'impact de cet élément sur les performances du circuit a tester est minimisé par le
co-design des deux ensembles. La corrélation entre I;; et V,,; permet non seulement de dé-
tecter des fautes qui ne le sont que par I’un et/ou par 1’autre, mais en plus 1’aspect dynamique
des signaux permet de détecter des fautes non détectables par un test de parametres statiques
(test IddQ par exemple). Un taux de couverture de fautes castastrophiques comparable a un test
fonctionnel réduit (93 %) a été obtenu par cette technique [40]].

Il est a noter, toutefois, que cette cellule nécessite au préalable un capteur de courant dyna-
mique tels que celui de [30] et un capteur de tension [70]] [64] qui seront en amont de la cellule

de correlation. Ces deux éléments génerent un surcolt en superficie et en puissance.

2.5.3.3 Les stratégies de reconfiguration

Les stratégies de test précédentes avaient pour point commun de tester le circuit dans sa
configuration d’opération. Les stratégies de reconfiguration visent la détection de fautes car
elles ne peuvent pas réaliser le test fonctionnel. On introduit des interrupteurs dans le circuit a
tester afin de pouvoir le configurer en mode test ou mode d’opération.

Dans [41]], une stratégie de BIST similaire a la stratégie de I’OBIST ("Oscillation-based
Built-In Self-Test") est adoptée. Des modifications sont faites sur le circuit (généralement boucle
de retour) afin de le transformer en oscillateur en mode test. L’OBIST est une méthode large-
ment étudi€e pour les circuits mixtes et analogiques basses fréquences ; en effet, la fréquence
d’oscillation du circuit sous test est directement liée aux parametres du circuit, ce qui permet de
détecter les circuits défaillants en mesurant la fréquence d’oscillation [49]]. Ainsi, cette tech-
nique a été appliquée a un LNA, a I’aide d’une boucle de retour entre I’entrée et la sortie, ce
qui le transforme en oscillateur [41]. Toutefois, au lieu de mesurer la fréquence d’oscillation du
LNA, cette étude mesure la correlation entre la tension de sortie et le courant de consommation.

Autre exemple de reconfiguration, dans [8]], c’est un mélangeur qui en mode test est trans-
formé en un filtre passe-bas d’une fréquence de coupure 300 fois plus petite que la fréquence de
fonctionnement du mélangeur. On passe d’une fréquence RF de 12 GHz a une bande passante
de 0.1 a 40 MHz.

A chaque fois les fréquences de test sont soit DC, soit beaucoup plus faibles que la fréquence
de fonctionnement du circuit. A noter que dans le cas de "I’OBIST", il n’y a pas de stimulus de

test. Le taux de couverture de fautes catastrophiques présenté par cette techique semble satisfai-
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sant. Dans [41], le taux de couverture de fautes catastrophiques annoncé est de 90 % celui des
fautes paramétriques est de 75 % . Par contre, puisqu’il faut toujours reconfigurer le chemin du
signal, cela engendre des modifications des performances du circuit en mode normal. En effet,
I’insertion d’intérrupteurs entraine automatiquement des pertes d’insertion et de la distorsion.
Cependant, les technologies actuelles permettent de fabriquer des interrupteurs avec moins de

2dB de perte d’insertion [8]].

2.6 Conclusion

Ce chapitre a permis la présentation de techniques de test pour les amplificateurs faible bruit,
ainsi que 1’étude des concepts de base qui s’y rattachent. Un état de I’art sur les techniques de
DAT existantes pour le test les LNA a été présenté. Ceci nous permettra d’aborder les aspects de
qualité et d’évaluation de mesures de test.

Le tableau [2.6]résume les principales techniques de DfT rencontrées dans cet état de 1’art.
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Type de fautes F; : catastrophique, F, : paramétrique, F3 : deviation process et/ou thermiques

P, : parametre S, P, : linéarité, Ps : bruit, P, : autres

R; : expérimental, R, : simulation, R3 : théorique ou mathématique
: test fonctionnel direct, D5 : test fonctionnel par méthodes alternatives et auto-calibration
: test structurel
: simples capteurs, B2 :systeme complexe (FPGA, Analyseur Intégré, etc...)

FIGURE 2.13 — Techniques de DfT RF appliquées aux LNA.
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Chapitre 3

Modélisation statistique du LNA

3.1 Introduction

Les métriques de test sont les élements qui permettent de mesurer la qualité d’un test. Ce
sont des figures de mérite du test réalisé. Le but de cette these étant d’étudier de nouvelles
techniques de BIST pour les LNA et au regard des nombreuses possibilités de mesures de test
qui existent dans 1’état de I’art, il a fallu dans un premier temps comparer les métriques de test
obtenues avec les différentes mesures de test afin de déterminer lesquelles étaient réellement
intéressantes.

Pour le calcul des métriques de test, il est nécessaire de fixer au préalable les limites des dif-
férentes mesures de test. Afin de le faire, nous suivons une approche qui consiste a modéliser de
facon statistique le comportement du CUT sous les déviations process. Cette modélisation est
obtenue par I’estimation de la densité de probabilité conjointe des performances et des mesures
de test du circuit. Dans ce chapitre, nous étudierons la modélisation statistique du LNA. Pour
ce faire, nous rappellerons dans un premier temps les concepts statistiques de base. Deuxieme-
ment, le circuit sous test : un LNA 1.9GHz en technologie BICMOS 0.25um est décrit. Par la
suite nous décrirons les modéles statistiques utilisés : le modele paramétrique, le modele non-
paramétrique et les Copules. Nous terminerons par un comparatif sur tous ces modeles et le

choix de modélisation retenu.

3.2 Concepts statistiques de base

Nous avons utilisé succesivement trois modéles pour représenter le comportement du CUT
apres une simulation statistique de type Monte Carlo. Avant de présenter les modeles statis-

tiques utilisés, définissons quelques concepts statistiques de base. Le postulat de modélisation
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sur lequel 1’étude statistique se base est : les données observées sont des réalisations de variables
aléatoires.

Une variable aléatoire est une variable qui peut prendre différentes valeurs suivants la den-
sité de probabilité qui lui est associée. Considérons une variable aléatoire a une dimension X
qui a une densité de probabilité f. La fonction f décrit la distribution de X et permet d’associer

des probabilités aux différentes valeurs de X par la relation :

b
Pla< X <) :/ f(z)dz ¥Ya <b. (3.1)

Plusieurs observations de cette variable aléatoire forment un échantillon (x1, 2o, -+, zx).

A partir de cet échantillon de taille N, on peut estimer la moyenne 7 et 1’écart-type S, comme

suit :
1 N
7= S . (3.2)
k=1
1 N
§ : —\2

B
Il
—

On appelle fonction de repartition de X la fonction F' : R— > [0, 1], parfois notée Fx, défi-
nie par F'(z) = P(X <z)Vz €R. Considérons maintenant un vecteur X:(Xl,Xz,...,Xp)T
composé de p variables al€atoires, ou X; est une variable a une dimension. La covariance de X;

et X; représente le degré de dépendance de ces deux variables, et elle se définit par :

Ou E(.) est I’espérance ou moyenne théorique. On appelle variance (vy,), la covariance d’une
variable X; avec elle-méme. L’écart-type ox, d’une variable est égal a la racine carrée de sa
variance (vy;).

Le coefficient de correlation entre deux variables est défini a partir de la covariance par

I’équation suivante :
VX, X;

(3.5)

PXiX; = :
O_XiO_Xj

Pour des variables indépendantes, vx; x; et px,x; sont nuls. L’avantage du coefficient de
correlation par rapport a la covariance est que le premier est indépendant de I’échelle utilisée.
C’est pour cette raison qu’il est plus utilisé que la covariance pour mesurer la dépendance entre

deux variables. Sa valeur est comprise dans I’intervalle [-1 ;1].
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L’estimation empirique de ces quantités nécessite un certain nombre d’observations. Sup-
posons que {z;}~ , est un échantillon de N observations du vecteur de variables X dans R?.
Chaque observation xj a p dimensions : x; = (x1,,%s,, - ,Zy,), et elle correspond a une
valeur observée du vecteur X ¢ RP. La covariance entre deux variables aléatoires définie par

I’équation [3.4]est ainsi estimée par :

N
1 -
VXZ'XJ- = m (kg_l L, Ljp — NZEZ : ZL‘j) . (36)

Et la variance d’une variable aléatoire est estimée par :

N
1 2 )
Vx, = ] <]§_1 T — in) ) 3.7

Le coefficient de corrélation entre deux variables aléatoires est ainsi estimé par :

Vx. x.
XX (3.8)

Tx;x; = )
SX;8X;

avec sx, = +/Vkx;-

Les covariances théoriques entre toutes les variables aléatoires peuvent €tre représentées par

une matrice ), appelée la matrice Variance-Covariance :

’UX,L' inXp

o= o (3.9)

UXZ'XP e UXp
L’estimation (empirique) de la matrice variance-covariance est alors donnée par :

Vx, - Vix,
s=1 : - (3.10)
V,x, -+ Vx

P

3.3 Description du LNA

Notre circuit est un amplificateur faible bruit (LNA) fabriqué en technologie 0.25,m BiC-

MOS7RF de STMicroelectronics. Les transistors bipolaires npn utilisés présentent 1’avantage
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d’avoir des fréquences de fonctionnement plus élevées que des transistors MOS.

3.3.1 Description de I’architecture du LNA

Ce LNA est illustré par la figure [3.1] Il se compose d’un étage de polarisation, d’un étage
d’amplification cascode a dégenerescence inductive et de réseaux d’adaptation en entrée et en

sortie.

c2
11 RFOUT
1

5 <6

RFIN 3 <4 | |

L1
GND

FIGURE 3.1 — LNA Cascode.

Pour un LNA, I’entrée est caractérisée par la mesure de la reflexion (S1;) définie par 1’équa-

tion suivante :

) (3.11)

Zin -
S11 =20 log(‘ m
7 S

avec Z;, I'impédance d’entrée du LNA et Zg I'impédance de 1’émetteur. Dans le cas de la
figure [3.1] le LNA présente une dégénerescence inductive avec des inductances sur la base et

I’émetteur utiles a I’adaptation d’impédance. L’ impédance d’entrée se calcule comme suit :

L 1
Zi = Imat [ma+gy_————} (3.12)
w

. +c, T Cr 1 Cy)

Avec g,,,, la transconductance du transistor Ts. A la fréquence de résonnance du résonnateur sé-
rie (formé de L;,L3,C,, et la capacité base-émetteur C), la partie imaginaire de 1’équation [3.12]
s’annule. Ces éléments sont choisis de telle sorte que la fréquence de résonnance soit la fré-
quence centrale de la bande de fonctionnement du LNA. L’équation [3.12]a pour hypothese

sous-jacente que I’'impédance de C, est plus grande que I'impédance d’entrée du transistor
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(1/wC, » Ry).

Le gain en tension de la structure d’entrée d’un LNA est proportionnel a sa transconduc-
tance, le rapport de transconductance étant I’impédance de charge. Pour le transistor a dégéne-
rescence inductive et inductance sur la base, la transconductance de T3 vaut :

9mgs
Gy = | — - - - - . 3.13
(Jwly + jwls + 1/jw (Cr 4+ Cy)) - jw (Cr + Cy) + jwLigm (3.13)

Notre LNA étant cascodé, le gain en tension vaut :

1

AU - Gmg '

Zl7 (314)

avec G,,,, la transconductance du transistor d’entrée calculée grace a [3.13] g,,,, la transconduc-
tance du transistor cascode, Z¢ est I'impédance équivalente ramenée au collecteur du transistor
d’entrée a I’exclusion de la résistance 1/g,,2 et Z; I'impédance de la charge du LNA (ici L, et
les capacités Cy, Cs et Cq).

L’ajout d’un transistor comme charge sur le collecteur du transistor d’entrée a pour princi-
pal effet de réduire 1’effet Miller sur le transistor d’entrée (Ts), en effet I'impédance d’entrée du
transistor cascode est plus faible que I’'impédance de la charge nécessaire pour s’adapter a 50€2
en sortie du LNA. Ceci a pour conséquence directe d’augmenter la bande passante du circuit.
De plus le cascode accroit la séparation entre I’entrée et la sortie d’un LNA comparativement a
un LNA avec un seul transistor. Ceci permet d’optimiser séparément 1’adaptation en entrée et en
sortie du circuit. Cette solution est tres prisée pour les LNA entrant dans la chaine de récepteur a
conversion directe. Le principal inconvénient du cascode est I’augmentation du facteur de bruit
dans le circuit. En plus du bruit lié au cascode, il y a le bruit li¢ a I’alimentation qui parasite le
signal RF. Pour le limiter, les capacités C; et Cs servent de filtres qui dévient les parasites dues
a ’alimentation directement a la masse.

La polarisation utilisée pour ce circuit est assez typique [26] [25] [24]. Les résistances R3 a
R7 déterminent la tension de polarisation de la base du transistor cascodé T4 (Vg4); et c’est Vg
qui impose les tensions Vg des transistors de 1’étage cascode. Le courant passant dans le LNA
est déterminé par le mirroir de courant formé par les transistors To et T3. La précision de ce
miroir de courant est accrue par la présence du transistor T; qui permet en fonction de sa taille
réduite de fournir des courants de base a T, et T3 insensibles aux larges variations de I,,,;. Les
résistances Ryg, Ry; en série permettent de bloquer les fuites du signal d’entrée vers le circuit

de polarisation (V44 et I,,;). Ce sont donc les seuls éléments de la polarisation générant du bruit
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sur le parcours du signal RF. Toutefois, la mise en parallele de cette série de résistances avec la
résistance de I’émetteur de T; permet de réduire significativement la contribution au facteur de
bruit.

Le circuit de polarisation affecte aussi la linéarité d’un amplificateur a dégenerescence in-
ductive. Dans [235], il a été démonté que I'IIP3 de ce type de LNA dépendait de I’'impédance
de sortie du circuit de polarisation (dans notre cas Ryg + Ry1). L’analyse menée dans [23] a
montré que I’'impédance de sortie du circuit de polarisation devait étre gardée petite par rapport
a r, pour augmenter la linéarité de I’étage de transconductance ; alors qu’il est d’usage d’avoir
des impédances de sortie importantes afin de réduire la contribution de la polarisation dans le
facteur de bruit. Il est démontré que la tension de base du transistor d’entrée du LNA dépend
de la variation de 1’amplitude du courant de base Aiy., et que cette tension V.3 baisse lorsque
Ay, augmente du fait de 1’augmentation de la puissance du signal d’entrée RF. De ce fait, le
circuit de polarisation diminue la dynamique d’entrée (point de compression) et la linéarité du
LNA.

Les principales performances de notre circuit sont résumées dans le tableau [3.1]

TABLE 3.1 — Performances typiques du LNA cascode 0.25um.

NF Sll Slg Gain SQQ CPldB 11P3 Icc
(dB) | (dB) | (dB) | (dB) | (dB) | (dBm) | (dBm) | (mA)

1.9 GHz 1.15 -15 -23 17 -12 -11.3 -1 5
[1.8:2.2] <13 <-15 <21 | >16.8 | <-11 NC NC 5
GHz

3.3.2 Simulation statistique du LNA

Dans un simulateur type Spice ou Spectre les parametres process sont modélisés avec des
distributions généralement normales. La valeur d’un parameétre varie dans un certain intervale
dont les bornes sont les pires cas des variations process. Le designer doit s’assurer que le cir-
cuit congu est fonctionnel non seulement dans le cas nominal, mais aussi sur toute la plage de
valeurs de I’ensemble des parametres process. Il vérifie ainsi un des points fondamentaux dans
la conception d’un circuit qu’est I’estimation du rendement. Le rendement est le pourcentage
de circuits fabriqués qui satisferont aux spécifications du circuit, au regard non seulement des
plages de variations mais aussi des valeurs statistiques des parametres liés au procédé de fabri-

cation. Ce rendement est défini par des intégrales qui ne peuvent étre résolues analytiquement.
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Une des méthodes numériques de résolution est I’estimation statistique basée sur 1’échantillo-
nage en accord avec la distribution des parametres process [32]. Ceci conduit a I’analyse dite
de Monte-Carlo qui est une technique statistique permettant le calcul numérique des intégrales.
Lors d’une analyse Monte-Carlo, tous les parametres process varient et I’on peut choisir de tenir

compte de différents types de variations :

— Les variations globales dites variations process. Elles sont dues aux fluctuations puce a

puce ou wafer a wafer dans le process de fabrication. Les variations globales affectent tous
es transistors d’un circuit de la méme maniere. Les parametres typiques des variations
les t t d tdel L tres t d t
globales sont I’épaisseur d’oxyde, la réduction de la longueur du canal, la tension de seuil,
etc..

— Les variations locales dites variations mismatch. Ce sont des variations dans la puce.
Elles sont généralement considérées comme des variations indépendantes et n’affectent
pas les transistors de la méme maniere. Le "mismatch" est une sorte de variations locales.
Il diminue avec 1I’augmentation de la surface de la base des transistors. Il entraine des

comportements différents des transistors et donc des circuits.

La précision des simulations Monte-Carlo ne dépend pas du nombre de parametres en entrées,
mais de la taille de I’échantillon généré. Notons 7, le nombre de simulations Monte-Carlo
effectuées, la précision est proportionnelle a \/n ¢ et la complexité (temps de simulation) est
proportionelle a n;c [32]]. Une précision correcte nécessite un grand nombre de simulations,
dans notre cas, nous effectuons mille itérations.

Le tableau (3.3| présente les parametres statistiques des performances de 1I’amplificateur
faible bruit obtenus par simulation Monte-Carlo. Pour ce faire nous utilisons trois bancs de test
distincts présentés dans le tableau [3.2] Les conditions d’alimentation du circuit sont les mémes
pour les trois bancs de test : une alimentation en tension de 2.7 V et une alimentation en courant
de 5 mA. Le banc de test noté I exécute une simulation 'SP’ (S-Parameter) avec option 'Noise’.
Elle permet d’obtenir les parametres S et le facteur de bruit. Avec le banc de test noté 1I, une
simulation de type PSS (Periodic Steady State) est effectuée. Cette derniere permet d’obtenir
le point de compression. En effet, avec un signal monofréquentiel, on fait varier la puissance
du signal en entrée et on observe la réponse du circuit stabilisé. Le dernier banc de test III est
une combinaison de simulation PSS avec une simulation PAC (Periodic AC). Elle nous permet
d’obtenir en sortie I’'1IP3. Des détails sur les spécificités de ces simulations sont donnés dans

[14].
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On voit a travers la matrice de correlation que le facteur de bruit est quasiment indépendant
des autres performances. Par ailleurs I’intermodulation du troisieme ordre semble aussi étre peu
lié aux autres performances. Les deux parametres S (gain et réflexion en entrée) et le point de
compression sont eux tres dépendants. La figure présente sur la case A;; la distribution
bivariée entre les performances ¢ et j, tandis qu’en A;;, se retrouve I’histogramme de la per-
formance ¢. A titre d’exemple, I’intersection entre Sy; et NF (2°™¢ ligne , 1" colonne ou 2¢*¢

colonne, 1°¢ ligne) présente la distribution de ces deux performances.

TABLE 3.2 — Bancs de test des simulations pour le LNA.

Banc de ) . ) Variables de Performances
Alim Idc Simulations ) . h
test simulation mesurees
I 27V 5 mA SP prfl fixé Parameétres S, NF
II 27V 5 mA PSS prfl variable CP_y45
III 27V | 5mA | PSSetPAC | prfl=prf2 variable I1P3

1.3

NF 1o
1.1

b

15

S11 e
25

18

Gain 75
17

3

CP1 -
A1

4

2

IP3 o
2

-4

1 12 -0 -0 17 17.5 & 11 10 -9

NF S11 Gain CP1 IHP3

FIGURE 3.2 — Distributions bivari€es de 1’échantillon obtenu par simulation électrique Monte-
Carlo (N=1000 circuits).
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TABLE 3.3 — Performances du LNA et leurs parametres statistiques.

NF SH Gain CPldB I1P3
(dB) (dB) (dB) (dBm) | (dBm)
7 1.15 -16.62 | 17.50 9.86 0.99
S|l 0.03 1.99 0.11 0.37 1.02
NF 811 Gain CPldB 11P3
1 —003 —020 —0.17 0.29
—0.03 1 0.88 —0.94 —0.47
Z: ~0.20 0.88 1 —0.77 —0.53
—0.17 —-0.94 —0.77 1 0.34
029 —0.47 —0.53 0.34 1

3.4 Modélisation paramétrique

La modélisation statistique du CUT est réalisée par I’estimation de la densité de probabilité
conjointe des performances a partir des observations de I’échantillon [13] [L1] [54)]. Une des
approches de I’estimation de densité est paramétrique. Ceci revient a supposer que les données
ont une densité de probabilité issue d’une des familles de distribution paramétrique connue, par
exemple une distribution normale de moyenne ;. et de variance o2. La densité de f peut étre
estimée en trouvant les estimations de y et de 0% 2 partir des données et en les substituant dans
la formule de la fonction de densité de probabilté. C’est cette loi de probabilité que nous avons
considéré dans un premier temps.

On appelle loi normale multidimensionnelle, ou loi multinormale ou loi de Gauss a plusieurs
variables, une loi de probabilité qui est la généralisation multidimensionnelle de la loi normale.
Alors que la loi normale classique est paramétrée par les scalaires y et o2, pour un vecteur
X=(X1,...,X}), laloi multinormale est paramétrée par un vecteur jt=(uy.,...,it,) de R? représentant
son centre et une matrice définie positive > de R” x RP représentant sa matrice de variance-
covariance. La matrice X étant définie positive, elle est donc inversible et 1I’estimation f de la

densité de probabilité de X s’écrit :

T w1 _
f(X,@): 1 _(X—m) Y HX -7 (3.15)

—_— . eXp
V/det (27Y0) 2
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avec © = (7,X).

Ainsi, dans un premier temps, le LNA a été décrit par une loi de densité de probabilité
conjointe des performances multinormale [61] et le modele de I’équation [3.15]est trés simple a
mettre en oeuvre. Nous avons dans ce cas, X=(NF, Si1,..., [IP3) € R>.

Cependant nous avons remarqué que plusieurs performances ne vérifient pas la loi normale.
Les figures [3.3(a)-(e) montrent un ajustement par la loi normale des distributions de perfor-
mances. On remarque que les courbes d’ajustement notées "normal fit" ne suivent pas la repré-
sentation en histogramme des données dans tous les cas. C’est le cas en particulier pour le point
de compression 1dB (figure [3.3(d)). D’autres méthodes graphiques a I’instar des courbes de
probabilité normale ("normal probability plots") sous Matlab présentées par la figure [3.4(a) et
(b) appuient cette conclusion. La figure[3.4]illustre ce test graphique sur le point de compression
et le gain. Ainsi, ’on voit la courbe des chis s’éloigner de la forme d’une droite, ce qui est la
preuve que 1’hypothese de normalité de ces données ne peut €tre retenue.

En appliquant des hypotheses de test disponibles sous Matlab, on peut effectuer des tests
de normalité. Un de ces test est le test d’ajustement du y2. Ce test a pour but de comparer une
distribution théorique (gaussienne dans notre cas) d’un caractere (une performace du circuit) a
une distribution observée. L’ on dispose de mille observations du circuit. Les résultats du test du
x? sur les performances sont présentés dans le tableau Ainsi, H = 1 signifie que I’hypothese
de normalité peut étre rejetée avec un dégré de confiance de 95% (i.e. la probabilité de rejeter
I’hypothese alors qu’elle est vraie est de 0.05), et H=0 signifie que I’hypothese de normalité ne
peut étre rejetée avec le méme niveau de confiance. En plus, ce tableau donne la valeur "pvalue"
qui est la probabilité sous hypothese de normalité de la distribution, d’observer la distribution
gaussienne sur les données. On observe donc sur le tableau que hormis pour la premiere per-
formance (NF), I’hypothese de normalité des distributions pour les autres performances peut
étre rejetée avec un dégré de confiance de 95%. Les mémes résultas sont observés avec d’autres

tests tels que le test de Lilliefors ou le test Jarque Bera.
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FIGURE 3.3 — Ajustement de la distribution normale sur les performances : (a) facteur de bruit,
(b) réjection en entrée, (c) gain, (d) point de compression 1dB et (e) IIP3.

TABLE 3.4 — Test du x? sur les performances.

y | NF | Sy | Gain | CPyp | TIP3 |
H 0 1 1 1 1
pvalue[| 0.326 0.002 | 7.6:10°° [ 1.9-107 | 0.023

De plus, le graphe de la distribution bivariée (S1; et CP_y45) de la figure [3.5| montre bien
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FIGURE 3.4 — Test de normalité sur (a) le point de compression, (b) le gain
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FIGURE 3.5 — Distribution bivariée originale vs distribution bivariée données loi multinormale

la différence entre la loi multinormale et la réalité. En rouge, la distribution bivariée générée a
partir d’'un modele normal a une forme élliptique, ce qui est caractéristique d’une distribution
bivariée normale. En noir, la distribution des données obtenues par simulation Monte Carlo a
une forme "en banane". Ces deux distributions n’ont pas la méme forme. Il a ét€ montré que le

modele normal fonctionne assez bien pour des circuits linéaires [13]].
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3.5 Modélisation non-paramétrique

Au contraire des estimations paramétriques, 1’estimation non paramétrique laisse parler les
données pour elle-mémes [33]. En effet, I’estimation de f est soumise a moins de contraintes
que si la fonction de densité de probabilité devait appartenir a une famille paramétrique précise.
Une méthode simple et fiable permettant d’obtenir 1’estimation de la densité de probabilité
d’une variable aléatoire est la méthode du noyau de Parzen-Rosenblatt [S5]]. La fonction noyau
notée K est une fonction de densité de probabilité a laquelle on associe un estimateur du noyau

défini par :

s 1 © - X;
f(x):Ez;K(x - ) (3.16)

ou h est la largeur de la fenétre. La représentation de 1’estimateur du noyau amene a le consi-
dérer comme une succession de "bosses" placées sur les observations : la fonction du noyau K
définit la forme des bosses et h leur largeur. Ceci est illustré par la figure [3.6(a)[58]. Lorsque
h est trop fin, on observe une sur-représentation des éléments sur les queues (extrémités) de la
distribution. On parle d’"oversampling". A contrario, si h est trop large, alors ces éléments en
queue de distribution sont sous estimés. Hors ce sont ces queues de distribution qui permettent
de connaitre la quantité de circuits défaillants que 1’on peut avoir en production. La figure [3.6(b)
illustre I’effet de la variation de h sur I’estimation de la fonction de densité de probabilité de la
performance CP1 tiré d’un échantillon de mille instances du circuit sous test (la valeur h,,, est
calculée grice a I’équation [3.23] que nous verrons plus tard). Pour résoudre ce probleme, des
méthodes adaptives ont été proposées. Une en particulier a été implementée dans notre groupe,
il s’agit de la méthode du noyau variable ("variable kernel”) [S8]. La méthode du noyau va-
riable permet d’adapter la qualité du lisssage a la densité locale des données. L’estimateur est
construit comme décrit plus haut a la différence notable que le parametre d’échelle des bosses
(h) peut varier d’une série de données a une autre. Soit K la fonction noyau, et k un entier po-
sitif. Définissons d;, comme la distance du point X; au k-ieme point le plus proche dans un
ensemble de n-1 autres points. L’estimateur de noyau variable ayant pour parametre de fenétre

h est défini par :

" Il 1 r—X;
r)=— K J 3.17
f(@) n;hdm ( T ) (3.17)

La largeur de la fenétre du noyau placée au point X; est proportionnelle a d; ;. Ainsi, les points
représentant les données dans les régions les moins denses sont représentés par des noyaux plus

plats et larges.
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FIGURE 3.6 — (a) Estimation par la méthode du noyau montrant les résultats pour n=7 noyaux

individuels et pour n=103, (b) Résultats de la méthode du noyau pour n=10000 et pour diffé-
rentes valeurs de h [58]].

Cette méthode est facilement élargie a des données multidimensionnelles. Soit un vecteur

X dont on doit estimer la densité de probabilité. L’estimateur de densité de noyau multivariable

de K et de largeur de fenétre / est défini par :

. 1 < - X;
f(w)ZWZK(m - ) (3.18)
=1

La fonction de noyau K(x) est définie pour un x de dimension d. K est choisi parmi les familles

de noyaux non-paramétriques, comme par exemple le noyau d’Epachenikov multivariable défini
par:
K. (t) = et (d+2) (1—1tTt) sitht <1,
’ 0 sinon

ot ¢;=27%2/(d-T'(d/2)) est le volume de la sphere unité de dimension d. Pour adapter la fenétre

du noyau aux données, 1’estimateur de noyau adaptable de 1’équation est défini ici comme
suit [58] :

n

A 1 1 1
z) == K r— X)), (3.19
for =33 e (e ) )
ou le facteur de bande local noté ici \; est défini par
\={T(x) 19} (3.20)

f(Xi) est un estimateur de densité de fonction pilote calculé par , avec h qui prend une

valeur notée h,,, et g la moyenne géométrique de f(Xl-) :

1 — ~
logg == log F (X)), 321
0g g n; og f (Xi) (3.21)
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et o un parametre entre 0 et 1. Dans notre cas d’étude, nous avons pris o = 1/2. Dans 1’équation
, le calcul de f(Xi) se fait a ’aide d’une largeur de fenétre dont le choix est crucial. Il
est d’usage de choisir A, tel que sa valeur minimise une approximation de la moyenne de

I’intégrale du carré de I’erreur notée MISE qui se calcule par :

MISE (f) - /E{f(a:) . f(;c)}2d:c, (3.22)

en supposant que la véritable fonction de densité f suit une distribution normale a d-variables

avec une variance unité. La valeur de A, est :

B p~1/(d+4) (3.23)

1/(

hope = {8¢" (d+4) (2v7)"}
Sur la figure les densités obtenues par le noyau adaptatif estimé par 1’équation [3.19] et
par le noyau pilote sont tracées pour le point de compression. L’on peut observer que la
méthode adaptative suit mieux les queues de distribution que la méthode initiale. Il en résulte

que ce dernier graphique est plus en conformité avec I’histogramme du point de compression.

———- Eq. 3.19
Eq. 3.16

density

9 . . . )
-11.5 =11 -10.5 -10 -9.5 -9 -8.5
1-db CP (in dBm)

FIGURE 3.7 — Noyau adaptatif vs noyau normal [S8].

Les figures [3.8](a)-(e) illustrent I’estimation de la densité de probabilité des performances.
On remarque que cette estimation est plus précise que 1’estimation par la loi multinormale. De
méme que la figure illustre une distribution de données obtenues par modélisation bivariée

plus en conformité avec la distribution des données originales. Ceci est a mettre en rapport avec

la figure [3.5]
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FIGURE 3.8 — Ajustement de la distribution non paramétrique sur (a) le facteur de bruit, (b) la
réflexion en entrée, (¢) le gain, (d) le point de compression -1dB et (e) I'TIP3.

Le principal inconvénient de cette méthode est la précision de 1’estimation non paramé-
trique. En effet, cette derniere dépend du nombre de variables a traiter (performances), de la
taille de la population initiale et de la structure de ces données [12]. Le tableau [3.5|donne un
ordre d’idée de la taille de I’échantillon permettant d’obtenir une valeur de MISE inférieur a 0.1
en fonction de la dimension, dans le cas ou les données suivent une estimation multinormale.

L’on se rend compte qu’une précision correcte n’est possible que pour peu de variables car
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FIGURE 3.9 — Distribution bivariée originale avec n=10? circuits vs distribution bivariée générée
a partir de la loi non paramétrique avec n=10" circuits.

TABLE 3.5 — Dimension vs taille de I’échantillon pour un MISE < 0.1 [55].

Dimension H Taille de 1’échantillon
1 4
2 19
3 67
4 223
5 768
6 2790
7 10 700
8 43700
9 187 000
10 842 000

sinon, la taille de I’échantillon de départ rendrait sans intérét I’utilisation de la méthode d’esti-

mation et surtout rendrait le temps

mis pour simuler le circuit exhorbitant. Pour un circuit avec

plus de six dimensions (par exemple cinq performances et une mesure de test), cette méthode

peut s’avérer imprécise pour permettre le calcul exact des métriques de test. Par contre, elle peut

étre utilisée pour comparer des méthodes de test, car toutes seront biaisées de la méme facon.
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3.6 Modélisation par les Copules

Les fonctions Copules sont des outils mathématiques qui permettent d’isoler la dépendance
entre des variables aléatoires, ainsi que leur correlation [54] [45]]. Une copule est la formulation
d’une distribution multivariée de telle maniere que les différents types de dépendance peuvent
étre représentés [435]].

La formulation d’une distribution multivariée au moyen d’une copule est fondée sur la trans-
formation de chaque variable marginale en une nouvelle variable marginale a distribution uni-
forme. Une fois cela fait, la structure de dépendance peut étre exprimée comme une distribution
multivariée obtenue a partir de lois marginales uniformes, et une copule est précisément une
distribution multivariée de variables aléatoires a lois marginales uniformes. Soit d > 2, une
fonction C : [0, 1]¢— > [0, 1] est appellée copule de dimension d, ou simplement copule, si C
est la fonction de répartition d’une variable aléatoire U = (U, - -- ,Uy) a valeurs dans R, ol
les variables aléatoires Uy, - - - , U, sont de loi uniforme sur [0,1] : C'(u) = P(U < u) pour tout

u € [0, 1]%. Les trois principales propriétes des copules sont les suivantes :
1. Pour tout u € [0, 1]™ ayant au moins une composante nulle, C'(u) = 0;
2. C est d-croissante ;

3. Pour tout u € [0,1]" ayant toutes ses composantes egales a 1 sauf eventuellement wuy,

C(u) = uy.

La figure [3.10]illustre I’utilisation des copules. La distribution bi-variée en haut de la figure a
une forme de banane, due aux échelles des données. Une fois les données normalisées par leurs
fonctions de répartition respectives, la distribution bi-variée qui correspond a une fonction de
répartition bi-dimensionelle (copule) a une forme ovoide.

Soit (X1, ,X,) un n-uplet de variables, les marges sont les lois de probabilités de
Xy, , X, prises séparément et notées Fi, - -- , F,. Soit F la fonction de répartition n-dimen-

sionnelle de X7, ..., X,,, d’apres le théoreme de Sklar, F admet une représentation Copule :
F(Xy, -, X)) =C(Fi(x1), -, F(x,)). (3.24)

Ou C est une fonction de répartition. Si les fonctions marginales (Fi,...,F},) sont continues,
la copule C est unique. Réciproquement si C est une copule et Fi,--- , F,, des distribution

univariées alors la fonction F définie par [3.24] est la distribution conjointe dont les marges sont
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FIGURE 3.10 — Principe des copules
Fy,--- | F,. Dans le cas des lois marginales continues, V U € [0,1]" ona:
C(u) = F(Ffl(ul)a T 7F_1n(un)) (325)
et
@) = e(Fy(21), -, Fulwa)) [[ o) (3.26)
i=1

ol ¢ est la densité associée a C et p; les densités marginales de F. La relation [3.25| permet de
construire une loi jointe a partir de lois marginales et d’une copule, alors que la relation [3.26|
permet de construire des copules a partir de lois jointes. Cette propriété permet par ailleurs de
résoudre un autre probleme : celui de 1’élaboration des modeles multidimensionnels non gaus-

siens.
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Il existe de nombreuses familles de copules que I’on différencie dans le détail de par la dé-
pendance qu’elles représentent. Une famille en général a plusieurs parametres qui se rapportent
a la force et la forme de la dépendance. Un usage typique de copules est de choisir une de
ces familles et de I’utiliser pour définir la distribution multivariée a utiliser, généralement dans
I’ajustement d’une distribution a un échantillon de données. Toutefois, il est possible de calculer
la copule correspondant a toute distribution multivariée.

Dans notre cas, nous avons choisi d’utiliser 1a copule Gaussienne. La copule Gaussienne est
construite a partir de la distribution multinormale via le théoreme de Sklar. Soient X, --- , X,
des variables aléatoires distribuées suivant la loi normale de moyennes respectives fi1, - - - , fin,
de variances o7, ..., 0, et de matrice de correlation » . Alors la fonction de distribution
Cs(uq,- - ,uy) des variables U; = CID(XZU;“), i€ 1,---,n ou ®(.) est la fonction de répar-
tition de la gaussienne centrée reduite, est une Copule, appelée copule Gaussienne de matrice
de correlation ). Nous avons choisi d’utiliser cette copule car la plupart des fonctions de ré-
partition bivariées de la copule des données initiales ont une allure gaussienne.

Un des parametres utilisé pour mesurer les dépendances entre variables est le parametre
p € [—1,1]. Pour une copule Gaussienne, il correspond au coefficient de corrélation de la
matrice de covariance. Cependant, si ces copules sont utilisées pour définir la loi jointe d’un
vecteur multi-dimensionnel, p ne correspond plus a la corrélation (usuelle) de Pearson entre les
variables, mais au tau de Kendall 7 entre variables aléatoires. Les deux mesures de dépendance

sont liées par la relation :

T = 2arcsin (p) /. (3.27)

La figure [3.11] mise en parallele avec la figure [3.2]du paragraphe 3.3.2 permet de compa-
rer d’une part les distributions marginales des données issues des simulations Monte-Carlo et
d’autre part les distributions marginales de données issues d’un échantillonnage d’un modele
par les Copules. Sur les diagonales, on observe les distributions des vecteurs, et sur la case A,
la distribution conjointe entre la performance i et la performance j. Nous avons gardé les distri-
butions marginales décrites par les lois non paramétriques des figures (a)-(e).

La figure [3.12] illustre plus en détail le cas de la distribution bivariée des performances
CPy45 et Si1. Nous observons que la distribution de 10* circuits éhantillonnée a partir du mo-
dele de Copules a la méme forme que la distribution initiale de 10? circuits obtenus par simu-
lation Monte Carlo. La figure [3.12] est a comparer avec la figure [3.9] Pour notre cas d’étude,

le modele des Copules apparait plus précis que le modele obtenu avec une modélisation non
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FIGURE 3.11 — Distributions bivariées obtenues par échantillonnage du modele statistique basé
sur la Copule gaussienne (N=1e4 circuits)
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FIGURE 3.12 — Distribution bivariée originale avec n=10 circuits vs distribution bivariée géné-
rée par un échantillonnage du modele de Copules avec n=10* circuits.
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3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié différentes techniques afin d’obtenir un modele statis-
tique du LNA a tester. Nous avons du passer du modele paramétrique au modele non-paramétrique
car I’hypothese de distribution normale ne s’appliquait pas a toutes les performances. Si le mo-
dele paramétrique permet de mieux modéliser le circuit, car s’affranchissant a-priori de la forme
de la distribution a modéliser, cette méthode peut se révéler imprécise du fait de la dimension
de I’espace de modélisation (dans notre cas plus de cinq variables). La derniere méthode de
modélisation permet a partir des lois marginales des performances et une Couple gaussienne de

retrouver la densité de probabilité conjointe décrivant le circuit.
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Chapitre 4

Evaluation des mesures de test du LNA

4.1 Introduction

Dans ce chapitre nous parlerons de la méthode retenue pour I’évaluation du test. Il existe
dans la littérature de nombreuses mesures retenues pour effectuer le test structurel des amplifi-
cateurs faible bruit. Il n’existe malheureusement pas de technique permettant de comparer ces
différentes mesures entre elles. Pour des besoins d’évaluation, nous utilisons les métriques de
test. Dans un premier temps, nous exposons les métriques en présence de déviations process.
Deuxiemement, nous exposons les métriques en présence des fautes aussi bien catastrophiques
que paramétriques simples. Pour chacune de ces trois catégories, nous définissons les métriques
associées et nous présentons les résultats des simulations de différentes mesures de test.

Les métriques de test dépendent évidemment des limites de test. Celles-ci sont calculées en
utilisant les modéles statistiques décrits dans le chapitre précédent. Ainsi, nous montrerons les
métriques de test pour des limites de test calculés en utilisant la modélisation multinormale,
non-paramétrique et par les Copules. Bien que la modélisation multinormale ne soit pas per-
tinente pour le LNA que nous étudions, nous montrerons aussi les résultats obtenus par cette
modélisaton afin d’illustrer les erreurs qui peuvent étre faites a cause du modele statistique lors

du choix des mesures de test.

4.2 Mesures de test

Les différentes mesures de test que nous avons choisies d’évaluer sont tirées de I’état de 1’art
de la DT pour les LNA. On retrouve principalement comme mesures : les impédances d’entrée
et sortie (Z; et Z5), le courant de consommation statique RMS (/,..) ou dynamique créte-a-créte

(Ip), etla tension de sortie (V;.,s ou V},). Toutes ces mesures de test seront évaluées et comparées
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de par les métriques obtenues par les différentes limites qui y seront apposées.

Les impédances en entrée et sortie [52] [53] sont mesurées a I’aide de circuits placés a I’en-
trée et a la sortie contenant des amplificateurs et des détecteurs de créte. 1l s’agit de fait de
détecteurs d’envelope permettant de retrouver par calcul I'impédance d’entrée et de sortie.

Les courants de consommation statique [16] ou dynamique [31][28][29][19][20] sont me-
surés a 1’aide de capteurs de courant comme expliqué dans le deuxieme chapitre.

Les tensions sont mesurées par des détecteurs d’envelope [21] ou détecteurs RMS [63]][62].

Nous avons choisi délibérement des mesures ne nécessitant aucune conception lourde. C’est
pour cette raison que les mesures telle que la figure de bruit [42][43] ou I'intermodulation
[18][17] par exemple qui nécessite un DSP n’ont pas été étudiées. Toute 1’étude faite dans ce
chapitre ne tiendra compte que de mesures idéales, i.e. calculées a partir des résultats de simu-
lation des signaux sans utiliser des capteurs pour le test. On reléve les mesures des impédances
Z et Zy en magnitude et a 1.9GHz. Pour les autres mesures, une simulation transitoire sur une
durée de 300ns est effectuée simultanément. Le relevé des données s’effectue apres 1’ établisse-
ment des courbes a des niveaux constants (t > 30ns). Le stimuli d’entrée est un signal sinusoidal
de puissance pr f; et a la fréquence centrale du circuit (1.9GHz). Le tableau [4.1]présente le banc
de test utilisé pour obtenir ces mesures par simulation. Le tableau [4.2] présente les principales

caractéristiques statistiques de ces mesures obtenues par une simulation Monte Carlo de 1500

circuits.
TABLE 4.1 — Banc de test des simulations pour les mesures de test.
Banc de ) . . Variables de .
Alim Idc Simulations ) ) Performances mesurées
test simulation
Mesures H 27V 5 mA SP, trans prfl fixé 21, Zoy Lees Iny Vimns, Vi

TABLE 4.2 — Mesures de test étudiées et leurs parametres statistiques.
Zl ZZ Icc Ip Vrms Vp
) [ () | (mA) | (mA) | (mV) | (mV)
37.1 | 665 |52 4.7 51.2 | 1482
241 | 2.04 |02 0.3 0.8 2.2

HCQHI
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FIGURE 4.1 — Histogrammes et pdf associés aux mesures de test : (a) valeur rms du courant, (b)
valeur créte a créte du courant, (c) valeur rms de la tension de sortie, (d) valeur créte a créte de
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Les figures (a)-(f) présentent les histogrammes des différentes mesures de test, ainsi que
les densités de probabilité que nous leurs associons. On remarque que 1’histogramme associé a
1. est tri-modal (2 lobes secondaires en plus du lobe principal). Pour lui affecter une fonction de
densité de probabilité, nous avons du choisir un modele non paramétrique a noyau normal. Pour
les autres mesures de test, les histogrammes permettent d’approximer les fonctions de densité
de probabilité par des fonctions assez classiques : loi normale pour V., loi non paramétrique

a noyau gaussien pour V), et I, loi des valeurs extrémes pour Z; et Z.

4.3 Méthodologie d’évaluation

Afin d’évaluer les métriques de test, nous procédons comme suit :

— Premierement, N simulations Monte Carlo pour les différents bancs de test de chaque
performance et de chaque critere de test sont faites. Pour chaque instance de la simulation
Monte Carlo, des performances et des mesures de test sont enregistrées.

— Grace aux valeurs de la simulation Monte Carlo, la distribution de probabilité conjointe
des performances et des mesures de test est estimée par une méthode statistique.

— D’apres I’estimation de la distribution de probabilité conjointe des performances et des
mesures de test, une population plus grande de circuits est générée (minimum 1 million
de circuits pour une précision de 1’ordre du ppm).

— Sur cette population, les métriques de test pour les cas des déviations du process sont
calculées grace aux équations [4.6|a

— Nous nous basons sur les métriques perte de rendement (Y ;%) et taux de défauts (DP?)
pour fixer les limites des mesures de test. Un compromis est fait entre ces deux métriques
sur la base de la regle de dix [68]. Cette regle suggere qu’il est dix fois plus cofliteux de
vendre un circuit défectueux que de rejeter un circuit fonctionel. La mise en équation est :
Y74 =10 D", La figure [4.3]illustre cela.

— Ensuite nous utilisons les limites de test fixées pour déterminer la couverture de fautes
catastrophiques (F,). Si cette derniere s’avere trop faible, nous choisissons un intervalle
de limites assurant une couverture de fautes minimale (F¢,,;,) €t nous recalculons les
métriques de test au regard des déviations process, suivant la regle de dix. De fait, cette
fois-ci, un compromis est fait entre ces deux métriques sur la base de la regle de dix et le

taux de couverture de fautes catastrophiques.

1. Test bench : environnement utilisé pour vérifier un design ou un modele
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— Nous effectuons I’injection des fautes paramétriques simples et le calcul des métriques
de test paramétriques (YP*", DP", ...) avec les les limites fixées grace aux étapes précé-
dentes. Si les métriques sont satisfaisantes, le processus d’évaluation des mesures de test
s’acheve.

— Si les métriques paramétriques ne sont pas satisfaisantes, alors de nouvelles limites sont
fixées en faisant un compromis entre toutes les métriques de test (au regard des fautes
catastrophiques, paramétriques et des déviations process), puis 1’on répete 1’étape précé-
dente. La sortie de cette boucle s’éffectue lorsque les métriques sont jugées satisfaisantes.

La méthodologie d’évaluation des mesures de test, mise en oeuvre et détaillée dans le para-

graphe précédent, est schématisée par la figure 4.2

L Génération d'une Estimation de la PDF Génération d’une
I\/.Iotiiellsatlon population conjointe des population plus
statistique du CUT initiale performances et des grande (10°
1 (103 circuits) mesures de test circuits)
Injection et simulation
des fautes
catastrophiques
Fixation des Compromis Injection des Calcul des - o
limites des entre fautes métriques Me;c)r'gues FIN
mesures de test Drd, YPd F, Il Dpar | ypar .
NON
Compromis

entre DPY, Yrd

Fc’ Dpar , Ypar

FIGURE 4.2 — Méthodologie mise en oeuvre pour évaluer les mesures de test

4.4 Les métriques de test en présence de déviations process
4.4.1 Définition des métriques

Les métriques de test au regard des déviations process permettent de qualifier la production
d’un circuit. Ces métriques sont : le rendement (Y'??) ou la probabilité qu’un circuit soit fonc-

tionnel, le rendement de test (Yffd) ou la probabilité qu’un circuit passe le test, le taux de défauts
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(DP?) qui représente la probabilité pour qu’un circuit défaillant soit considéré comme fonction-
nel, la perte de rendement (Y7 ) qui est la probabilité qu’un circuit fonctionnel ne passe pas le
test et la couverture de circuits défaillants (Y}’d) qui est la probabilité qu’un circuit défaillant ne
passe pas le test. En fonction de la densité de probabilité des performances et des mesures de
test des circuits sous test, les métriques de test sous déviations process sont calculées comme

suit :

yPd = /A fs(s)ds. (4.1)

yP = /B fr(t)dt. (4.2)

yri— 1 dals fS;S’t>det, (4.3)
Y Y — jAl ff Jézd(s, t)dsdt 44
prd 1 JaJp fsr(s, t)dsdt .5)

v
Ou A = (Ay,..., A,) est le vecteur des spécifications, B = (B4, ..., By,) est le vecteur des
limites de test, fs(s) = fs(s1,..,8n) €t fr(t) = fr(ty, ..., t,,) représentent respectivement la
densité de probabilité conjointe des performances et la densité de probabilité conjointe des me-
sures de test, for(s,t) = fsr(S1,-.., Sn,t1, ..., L) est la densité de probabilité conjointe des
performances et des mesures de test.

Les densités de probabilité conjointe utilisées pour le calcul des équations {.1ja [.5]sont
obtenues par les méthodes statistiques (loi multinormale, loi non-paramétrique ou Copules) dé-
crites dans le chapitre précédent. Quelle que soit la méthode statistique choisie, une intégration
directe de ces équations est improbable dans notre cas, de par le nombre de variables d’inté-
gration (au moins six : a savoir cinq performances et une mesure de test au minimum). Pour
résoudre ce probleme, on utilise des estimateurs de ces métriques pour un échantillon de N
circuits générés a partir de la loi statistique. Ceci revient a intégrer ces équations en utilisant
une technique d’échantillonnage statistique, typiquement Monte-Carlo. Ces estimateurs sont
calculés comme suit :

Nombre de circuits qui sont fonctionnels

yr —
N

(4.6)
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Nombre de circuits qui passent le test

N

pd
YT =

Nombre de circuits qui sont fonctionnels et qui échouent le test

i _
L Nombre de circuits qui sont fonctionnels

Y _ Nombre de circuits qui ne pas sont fonctionnels et qui échouent le test
Fo Nombre de circuits qui ne sont pas fonctionnels

Prd Nombre de circuits qui sont dé faillants et qui passent le test

Nombre de circuits qui passent le test

4.4.2 Evaluation des mesures individuelles de test

4.7)

(4.8)

4.9)

(4.10)

La détermination des limites de test est une étape préalable a 1’évaluation des métriques de

test. En effet des limites de test trop larges donneraient un rendement certes élevé mais aussi un

taux de défauts tres grand. A contrario, des limites de test trop sérrées donneraient un rendement

trop faible mais avec un taux de défauts quasiment nul. Dans les deux cas, le test ne serait pas

bon. Les figures [{.3(a) et (b) montrent un exemple de la variation du taux de défauts et de la

perte de rendement en fonction des limites d’une mesure de test. L’ axe horizontal de cette figure

correspond a une limite de test mesurée en écart-type. Si la limite de test est établie a 4.8 comme

sur I’exemple de la figure, cela correspond en terme de valeur numérique a la valeur moyenne

de la mesure de test + 4.8 fois son écart type. L’ axe vertical donne les valeurs des métriques en

ppm. Dans I’exemple présenté par cette figure, la limite est fixée par le point Y7, ~ 10 * D.

- ~-taux de défauts 9000
o / 4 8000~

200 j 7000

(ppm)
(PpPmM)

150 4 6000~

100- 1 5000

I 2000 I Py

50 10000
350, T T T T T 10000 T T
320 |eseseesssscsnsseesesaesesessaseesssnnnsssssnenessssenyarinssseresiEmnnmrnm i m R \\ _ﬁpenederendemenl

50 1 4000 \\ 1

o 1 LI
2 25 3 35 4 45 485 55 6 2 25 3 35 4 45 485
k k

(a) (b)

FIGURE 4.3 — Taux de défauts (a) et perte de rendement (b) en fonction des limites de test.
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Dans le chapitre 3, grace a des méthodes statistiques, nous sommes parvenus a générer
un grand nombre de circuits ayant la méme distribution que les circuits originels obtenus par
simulation électrique Monte Carlo. Grace a cet ensemble, nous pouvons simuler le comporte-
ment d’une production industrielle et établir les limites pour le test de production. Reste donc
a établir les mesures de test permettant d’avoir un test efficace. Nous avons suivi la procédure
indiquée dans la section 4.3.3. Mille simulations Monte Carlo du circuit ont été effectuées, ce
qui nous a permis de générer (grace aux modeles statistiques) un échantillon d’un million de
circuits. Sur cet échantillon, a chaque fois les métriques de test pour les déviations process ont
été calculées. Le tableau [.4]regroupe les résultats selon les différents modeles statistiques en
considérant les limites de test fixées selon la regle de dix, qui sont présentées dans le tableau
4.3| Dans ce tableau, nous notons "Def." le nombre de circuits défaillants, ¢’est-a-dire des cir-
cuits qui présentent des performances en dehors des spécifications au regard des déviations
process. Notons que pour chaque mesure de test et type de modele statistique, nous calculons
une distribution de probabilité conjointe et nous générons une population de 10° circuits. Ainsi,
le nombre de circuits défaillants peut varier 1égerement pour le méme modele statistique et dif-
férentes mesures. Ces tableaux permettent de remarquer que la modélisation du circuit influence
les métriques(DP?, Y ;P?) et de ce fait les limites de test.

Nous observons deux constantes dans ces tableaux, dans tous les cas : premierement, les
limites varient de facon peu significative ; deuxiemement, la mesure (/..) ne permet pas la dé-
tection de circuits défectueux bien que ses limites soient serrées. Sachant que la modélisation
par la loi Multinormale n’est pas pertinente (voir chapitre 3), nous nous bornerons a commenter
les résultats obtenus par les deux autres modélisations (loi non paramétrique et Copules). Le
tableau [4.4] montre clairement que les métriques de test en utilisant le modele normal sont tres
différentes par rapport a celles des deux autres modeles.

Soit la fonction :
yPe

olw) = DM(a) + =L

(2), @.11)

avec x la mesure de test. Cette fonction, qui représente la loi de dix correspond au colit d’ap-
plication de la mesure de test x. En la calculant pour les différentes mesures de test évaluées,
on observe que les mesures Z; et Z, s’averent les plus coliteuses aussi bien dans le cas de li-
mites fixées par modélisation non paramétrique que par Copules. Au regard de la modélisation
non paramétrique les mesures de tensions semblent étre les moins coliteuses. Au regard de la

modélisation par les Copules, la mesure V,, semble la plus économique, avec les mesures de
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courant qui présentent sensiblement le méme cofit. Dans tous les cas, la mesure de la tension
créte a créte présente un fort intérét, méme si pour les Copules, elle ne détecte pas des circuits

défaillants.

TABLE 4.3 — Limites des mesures de test suivant les différents modeles statistiques 1.
| | | 21 2 | e | 1) [Viws | V|
Min | 27.7 | 623 | 5.0 3.8 | 48.6 | 140.1
Max | 47.5 | 70.7 | 5.6 5.6 | 56.0 | 166.3

Min | 296 | 584 | 5.0 4.0 | 48.6 | 139.2
Max | 433 | 74.1 | 5.6 56 | 564 | 164.0

Min | 299 | 583 | 5.0 3.0 | 49.0 | 139.6
Max | 449 | 74.1 | 5.6 6.8 | 57.1 | 156.2

Multinormale

Non paramétrique

Copules

TABLE 4.4 — Métriques des deviations process suivant les différents modeles statistiques 1.
H | 2| 2% [ L | L [Vins | V|
D* (ppm) 5 26 62 16 52 59

Y (ppm) | 50 | 260 0 160 | 520 | 590
Def. (ppm) | 55 52 62 63 55 63

DP (ppm) | 303 | 308 | 415 | 246 | 128 | 155
Y P4 (ppm) | 3031 | 3080 | O | 2460 | 1280 | 1553
Def. (ppm) | 415 | 430 | 415 | 407 | 380 | 430

D" (ppm) | 238 | 252 | 328 | 153 | 207 | 290
Y, 74 (ppm) | 2380 | 2520 | 0 | 1529|2070 | O
Def. (ppm) | 300 | 317 | 328 | 298 | 307 | 290

Multinormale

Non paramétrique

Copules

4.4.3 Evaluation des combinaisons de mesures de test

Nous allons considérer dans ce qui suit deux mesures de test, par exemple 1’association ten-
sion créte (V},) et courant de consommation (/..). Le courant de consommation est une mesure
qui permet d’améliorer la couverture de fautes catastrophiques comme il sera présenté dans la
section 4.5.2. La figure §.4(a) montre le taux de défauts en fonction des limites de test supé-
rieures de I.. et V),. La figure @b) montre la perte de rendement en fonction des limites de
test supérieures de /.. et V},. La fixation des limites de test est toujours un compromis entre le
colit de test et la qualité de test. La figure montre le taux de défauts et la perte de ren-
dement ensemble en fonction des limites de test supérieures de ces deux mesures de test. Les

quatre limites de test sont fixées afin de minimiser 1’équation [.I1]en respectant la regle de
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dix. En outre, comme expliqué dans la section 4.3, pour fixer simultanément les limites de test
de plusieurs mesures de test, nous avons tenu compte aussi des résultats de simulations des
fautes catastrophiques pour les mesures individuelles de test que nous verrons dans la section
4.6. Ainsi, I’équation [4.TT]est utilisée dans des plages de limites qui assurent une couverture

de fautes catastrophiques maximale.

[tau e diéfauls [pete e rendement

55

- 3
0156 545 x10
015 54 54
ValY) [ ot IoctA)

] o)

FIGURE 4.4 — Taux de défauts (a) et perte de rendement (b) en fonction des limites de test
supérieures pour les mesures de test .. et V..

[lperte de rendement
[lltaux de défauts

(ppm)

5.6

x 10

Vp(V) ' ' lec(A)

FIGURE 4.5 — Courbe montrant le compromis entre taux de défauts (D) et perte de rendement
(Y1) en fonction des limites de test supérieures des mesures de test /.. et V,.

Le tableau [4.5]résume I’ensemble des limites de test fixées pour les différentes combinai-

sons de mesures. L’analyse des résultats ne se fait qu’au regard des limites pour les modélisa-
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tions non paramétrique et Copules. Les résultats obtenus pour des limites fixées sur le modele
Gaussien ne sont donnés qu’a titre illustratif.

Le tableau [.6regroupe les résultats suivant les différents modeles statistiques en considé-
rant les limites de test représentées dans le tableau Si I’on se refere a 1’équation on
remarque de facon générale que la valeur de cette fonction pour une combinaison de mesure
de test est inférieure a la somme des valeurs de la fonction pour deux mesures individuelles.
Ainsi pour la mesure Z; + Z,, g = 504 ppm (pour de limites fixées par les Copules) alors
que g(Z1) + g(Z3) = 980 ppm. Ceci est vérifiable avec toutes les limites de test fixées par
les différents modeles statistiques. Il semble donc judicieux de fixer les limites de test en tenant
compte des interactions entre les mesures de test.

La mesure de test la plus couteuse est la combinaison Z5 + ... Il semble que d’un point
de vue deviations process ces deux mesures ne soient pas complémentaires car on retrouve a
peu pres le taux de défauts correspondant a la mesure individuelle la plus sélective (25 dans
ce cas). La mesure de test qui semble au regard des déviations process la plus performante est
I’association du courant de consommation (/..) et de la tension créte a créte de sortie (V},). Cette
combinaison de mesures présente les taux de défauts et pertes de rendement les plus bas, en
méme temps que le taux de couverture de fautes catastrophiques le plus élevé. Ceci est du au
fait qu’en tant que mesure individuelle /.. présente des limites de test tres serrées qui peuvent
tres bien étre élargies sans pour autant affecter sa couverture de fautes catastrophiques. De plus,
il est un excellent complément a la tension créte en sortie sur cet aspect. En effet, sur les fautes
catastrophiques supplémentaires que la mesure de courant détecte, I’on se rend compte que les
limites peuvent €tre beaucoup plus élargies. D’ou un élargissement des limites de la mesure /..
en fonction de la couverture de fautes catastrophiques, et une variation des limites de la mesure
V, en fonction des variations process. Ceci permet donc d’une part de conserver la qualité de
discrimination de V), vis a vis des déviations process (taux de défauts parmi les plus bas), tout

en annulant le caractere trop sélectif de /..
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TABLE 4.5 — Limites des mesures de test suivant les différents modeles statistiques 11.

| Zi+Zs | Lec+Vy | L+ Vis | Zot Lo | Zo+ 1, | Z1+ Viss |

Multinormale Min | 28.9/58.2| 4.2/137.8| 3.9/47.6 | 59.1/4.8 | 59.1/3.3 | 24.6/47.6
Max | 47.2/88.2 5.5/155.3] 6.8/55.9 | 74.5/6.0 | 84.6/5.9 | 45.2/56.0

Non paramétrique Min | 29.5/58.0| 4.0/132.0] 4.0/46.5 | 60.1/4.5 | 56.6/4.0 | 29.0/46.8
Max | 44.9/74.0 5.9/161.0] 6.8/57.0 | 74.1/5.8 | 81.0/6.9 | 45.5/56.5

Copules Min | 30.0/59.0| 4.5/139.0] 2.5/48.9 | 60.6/5.0 | 60.8/2.0 | 29.2/48.6
Max | 46.3/79.6| 5.8/158.3| 6.6/75.0 | 74.0/5.7 | 86.7/8.4 | 45.5/56.1

TABLE 4.6 — Métriques des deviations process suivant les différents modeles statistiques I1.

[ opm)]| 2 +Z5 [ Lec+ Vy [ Iy +Voms | Zo¥lee | Zo+ 1y | Z1+ Vipns |

Drd 4 58 42 25 18 59
Multinormale Y P4 386 2 247 250 180 472
Def. 66 58 42 73 59 62
pDrd 181 211 251 362 258 280
Non paramétrique|| Y P? 3870 2114 2510 3620 3411 2367
Def. 516 458 431 491 473 388
Drd 252 81 207 266 153 121
Copules Y P4 | 2520 810 2070 2659 1532 1212
Def. 290 321 322 316 315 332

4.5 Outil de CAO pour ’injection et la simulation de fautes

Une fois les limites de test fixées, elles sont utilisées pour calculer les différents métriques du
test sous la présence de fautes. Nous effectuons une injection de fautes au niveau schematique.
Pour ce faire, nous avons besoin d’un outil de modélisation, d’injection et de simulation de
fautes. Plusieurs outils de ce type pour des circuits mixtes et RF sont apparus dans la littérature.
En [5]] est présenté un outil ou les modeles de fautes sont ajoutés directement, avant simulation,
dans la vue schématique du circuit sous Cadence, et les fautes sont injectées en modifiant les
différents parametres de chaque modele de fautes ajouté. Ce méme principe d’ajout de modeles
de fautes a été aussi considéré dans I’outil décrit par [S0]]. La netlist est ainsi générée apres avoir
injecté les modeles de fautes dans la vue schématique. Par conséquent, ce type de simulateurs
de fautes devient totalement indépendant du simulateur utilisé.

L’outil de simulation de fautes FIDESIM que nous avons utilisé est basé sur ce dernier

principe. Le détail sur le principe utilis€ pour modéliser des fautes a été décrit dans [S0]. Cette
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modélisation se fait de maniere manuelle ou le circuit a simuler ne doit pas étre modifié une
fois concu. Ce principe a été modifié par [11] afin de pouvoir rendre la modélisation ainsi
que I’injection de fautes robustes. D’ou donc le développement d’un pseudo-langage FIDE| qui
permet de décrire comment injecter une faute dans un circuit. Celui-ci est décrit en détail dans

[11]. La procédure de simulation de fautes utilisée est présentée par la figure {.6|

Circuit Sous Test
]

Simulation sans fautes  |[+——

)
FS p FMS
Définition de la liste des fautes Définition des modeles de fautes

Programme de confiquration
de test

Fichiers FID |

Resultats

F=
F=Fatecatastrophique |  F1EMIere faute de Fs
oufaute paramétrique locale FS=FS-F F = Faute paramétrique globale

Injecterla faute Injecterla faute dans
dans le schématique le fichier techno

Circuit avec faute

—D{ Simuler le circuit avec faute ||=

Sauvegarder les résultats
correspondant aux OUTPUTS
du programme de configuration

FIGURE 4.6 — Procédure de simulation de fautes utilisée par FIDESIM [11].

Des circuits représentant les différents modeles de fautes sous I’environnement DFIIf] de
Cadence sont crées. Ces modeles seront ensuite enregistrés dans une librairie comme toute cel-
lule Cadence tout en respectant certaines regles utiles pour 1’automatisation de 1’injection de
fautes. Par exemple, utiliser des ports spécifiques qui servent a lier le modele de faute au circuit
a simuler. Ensuite, des fichiers FIDs seront créés (en utilisant implicitement le langage FID)
ou sera décrit comment chacun des modeles de fautes créé sera injecté. Cet outil permet non
seulement de traiter les simulations process et les fautes catastrophiques, mais aussi les fautes

paramétriques simples (locales) et globales.

2. Fault Injection Description
3. Design Framework 2
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4.6 Les métriques en présence des fautes catastrophiques
4.6.1 Définition des métriques

Les métriques utilisées pour les fautes catastrophiques sont directement issues du monde
numérique. On considere que toutes les fautes ont la méme probabilité, la premiere métrique
ainsi calculée est la couverture de fautes F. F désigne la probabilité de détection des circuits
avec faute, nous la noterons F pour montrer qu’elle se rapporte aux fautes catastrophiques et

elle s’estime suivant la formule :

Nombre de fautes détectées
Fe

(4.12)

~ Nombre total de fautes injectées’

Williams et Brown ont défini une relation entre la couverture de fautes et le taux de défauts Do
[69] :
De=1-Y, e (4.13)

ou F¢ est la couverture de fautes calculée par I’équation f.12]et Y le rendement. Une analyse
du layout montre que toutes les fautes catastrophiques ne sont pas équiprobables, d’ou une
amélioration de 1’équation précédente sous 1’hypothese de non-équiprobabilité définie par [60]

ou F¢ est remplacée par €2 :

. 1nHj:1 (1-F;)
W[, (1 =F)

Dans 1’équation [4.14], n est le nombre de fautes potentielles, m est le nombre de fautes détectées

Q

(4.14)

parmi n et p; est la probabilité d’occurrence de la i*™¢ faute. Dans notre cas, nous nous bornerons

a supposer 1’équiprobabilité des fautes catastrophiques ; nous utiliserons donc la formule .12}

4.6.2 Résultats de simulation

Nous avons injecté un total de cinquante fautes catastrophiques dans le LNA. Les fautes
équivalentes (par exemple dans R; ou Ry) ne sont considérées qu’une seule fois. Les fautes in-
jectées sont des court-circuits (résistance de 1(2) et des circuits ouverts (résistance de 1001/ 2).
Les circuits ouverts sont injectés en série avec les composants passifs (résistances, bobines,
capacités) et aux terminaux des transistors bipolaires (base, emetteur, collecteur). Pour les
court-circuits, ils sont injectés entre les bornes des composants passifs et entre les jonctions
des bipolaires (base-emetteur, base-collecteur, emeteur-collecteur). La figure 4.7| récapitule la
couverture de fautes des différentes mesures de test en fonction des limites de test qui varient

selon le modele statistique utilisé. La couverture de fautes des performances spécifiées est de
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86 %. Les fautes non-détectées (au nombre de sept) sont des fautes se trouvant dans la partie
de polarisation du circuit a savoir court-circuit et circuit ouvert sur C', court-circuit sur Ry,
circuit ouvert et court-circuit sur Ry et un circuit ouvert sur le collecteur et un court-circuit
entre la base et I’émetteur du transistor 7;. Ces fautes sur la polarisation affectent les points de
polarisation des transistors, mais sans pour autant provoquer des variations de performances en
dehors des spécifications. Elles peuvent aussi s’expliquer par le type de polarisation utilisé dans
le test-bench de simulation. En effet certaines de ces fautes (en particulier court-circuit sur Cy
et T1) se traduisent par une surtension sur la polarisation en courant. Apres étude des points de
polarisation autour du transistor 7}, il apparait que celui ci fonctionne en commutation et per-
met ainsi de protéger la branche principale du LNA des variations de I,,,;. Un circuit ouvert sur
son collecteur le met en zone de saturation (état ON), sans affecter les performances du circuit.
Cette faute affecte la fiabilité du circuit.

Bien que les mesures de test présentant le maximum de couverture de fautes soit différentes
en fonction des limites de test, il existe des points communs. En effet, dans tous les cas, aucune
des mesures de test prise individuellement ne présente le maximum de couverture de fautes ca-
tastrophiques. I1 suffit d’'une combinaison des mesures de test courant de consommation (Icc) et
tension créte (V) pour avoir une maximum de couverture de fautes par les mesures de test. La
couverture de fautes maximale atteinte est dans tous les cas identique.

Les fautes non détectées par la mesure de test (.. et V},) sont les mémes que celles non dé-
tectées par les performances a 1’exception d’une faute : le court-circuit sur C'y. Cette faute cor-
respond 2 un court-circuit entre la masse et 1’alimentation, qui devrait logiquement conduire a
un non-fonctionnement du circuit. Elle est détectée par le courant de consommation qui s’avere
étre un excellent complément a la tension de sortie pour détecter des fautes dans la partie de
polarisation du circuit. Les trois autres fautes uniquement détectées par le courant de consom-
mation sont : une ouverture sur la base du transistor de polarisation 77, et des court-circuits
sur les résistances Rg et Rjy. Toutes ces fautes se traduisent par un changement du point de
polarisation des transistors sans toutefois provoquer des dégradations significatives des perfor-
mances hors des specifications. La tension de sortie étant fortement correlée au gain, elle se
trouve elle aussi tres peu affectée par ces variations. D’ou I’'importance du courant de consom-
mation comme mesure de test. L’on remarque que la combinaison (Z; et I..) présente un taux
de couverture de fautes de 86%, soit I’équivalent de la couverture de fautes de la combinaison

(/e et V) a une faute pres : un circuit ouvert sur la bobine Ls. Cette faute non détectée par la
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mesure de I’'impédance de sortie Z est détectée par la mesure de la tension créte en sortie V),.

90% 88%

75%

45%

30%

15%

B Multinormale B Non Parametrique ® Copules

FIGURE 4.7 — Couverture de fautes catastrophiques pour les mesures individuelles de test selon
les différentes limites de test obtenues avec les modeles statistiques.

45% -
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Perf. All TM Z1+72 Z2+1lp Z1+Vrms Ip+Vrms Z2+lcc lcc+Vp

B Multinormale B MNon Paramétrique m Copules

FIGURE 4.8 — Couverture de fautes catastrophiques pour les combinaisons de mesures de test
selon les différentes limites de test obtenues avec les modeles statistiques.

4.7 Les métriques de test en présence des fautes paramétriques
simples

4.7.1 Définition des métriques

En utilisant la définition de la faute paramétrique de facon fonctionnelle, section 2.4.2.2,
nous devons lier les déviations de parametres process ou physiques aux fonctionnalités du cir-

cuit. La faute paramétrique a été définie comme la déviation minimale d’un parametre process
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ou physique engendrant la violation d’au moins une des spécifications du circuit sous test. Cette
définition permet d’introduire la notion de "probabilité d’occurrence p;°’*“ d’une faute sur le
parametre i". La figure [.9]illustre au travers de 1’exemple d’un parametre a distribution nor-
male cette notion. v;***“ est la déviation minimale du parametre i pour laquelle au moins une
des spécifications du CUT est violée, p;*P°“ est la probabilité pour que ce parametre prenne une

valeur supérieure ou égale a v;*?*“. Elle se définit par I’équation suivante :

“+oo

PP = P(i > vP) = / P(i)di. (4.15)

De la méme maniére, la probabilité de détection p;'“** d’une faute sur le parametre i sera

définie par I’équation ci-dessous :

—+00

Pt — p(j > plesty / PG)di. 4.16)

test
Y

pitest désigne la probabilité pour qu’un paramétre i ait une valeur de déviation supérieure ou

test

égale au minimum v;**** nécessaire pour que la faute soit détectée. Ce minimum est la plus

petite valeur permettant la détection par au moins une des mesures de test.

F
P@) :
i+ ’ = P, spec = probabilité
d’occurrence d’une faute
i = P, ©t = probabilité de
détection d’une faute
restans " eieiieaaaaaaa. O et . .
Vi : Zone de violation d’au mgqins un des critéres
»_ de test
R (T

i s .
Z.one de violation d’au moins une des
spécifications

FIGURE 4.9 — Probabilité d’occurrence et probabilité de détection d’une faute paramétrique.

Ces probabiltés permettent de dresser des tableaux de fautes avec leur probabilité d’exis-
tence (occurrence) et ainsi d’éliminer celles dont les probabilités sont quasi nulles. Le calcul

des métriques est effectué sous réserve de connaitre les distributions statistiques des parametres
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du circuit et les probabilités p;*P¢ et p,tes

qui s’y réferent. Dans le cadre de ce travail, nous
avons considéré que les parametres de design avaient tous une distribution gaussienne. Les mé-

triques sont calculées comme suit [S9] :

n

yrer =T - pie) (4.17)

i=1
v =@ - pie) (4.18)

=1
Gp = [J(1 — maz(p, pi")) (4.19)

=1
Gp

par __

YA = o (4.20)

avec Gp, la probabilité pour qu’un circuit soit fonctionnel et qu’il passe le test. A partir de ces
définitions, on peut calculer les trois autres métriques de test que sont la perte de rendement

(Y]™"), le taux de défauts (DP*") et la couverture de fautes paramétrique (F7*") :

Gr
DP" =1 — —— 4.21
YCZ]?(M” ( )

Gr

par __ 1
Y, =1 Voar (4.22)
ypar _ GP

ppor — 1 _ T 7% 4.23
1 — Yrpor ( )

4.7.2 Résultats de simulation

Pour les fautes paramétriques simples, nous avons fait varier les valeurs des différents com-
posants passifs. Et appliqué la définition de la faute paramétrique vue dans la section précédente.
Le tableau |4.7|résume la liste des fautes paramétriques simples avec la probabilité de violation
d’au moins une performance. Si cette probabilité est inférieure a 1.10~7, nous la notons zéro.
Nous avons fait varier ces paramétres entre —90% et +150% de leur valeur nominale. Pour le
calcul de la probabilité, nous prenons typiquement une déviation standard égale a 6% de la va-
leur nominale pour les résistances et capacités [15]], et une déviation standard égale a 3% de la
valeur nominale pour les bobines du tableau Dans ce tableau, instances indique le nombre

de fois ol un composant est instancié dans le design. Ainsi R3(5) signifie que I’on a injecté
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une faute sur 73, mais que les probabilités associées a ce composant sont valables pour quatre
autres composant : les résistances R, a R;. Le nombre de fautes significatives dans ce tableau
est tres faible : uniquement trois et avec des probabilités d’existence de 1’ordre (ou inférieures a)
1.107°. Ces fautes sont situées sur les composants L1, L, et Cy ; et elles ont toutes été détectées
par la performance gain.

La tableau [.8 représente les probabilités de détection des fautes paramétriques pour les
mesures de test I.. + V), et I.. + Z5 notés respectivement A et B avec des limites posées par
une modélisation non paramétrique. Les notations A’ et B’ correspondent aux mémes mesures
de test avec des limites posées par une modélisation par les Copules. La mesure de test /.. +
V), avec des limites de test fixées par la modele des Copules est sensible a sept (7) fautes. Ces
fautes ont des probabilités de détection trés faibles (de 1.107% 2 1.10~%). Dans le méme temps,
les probabilités d’occurrence de ces fautes sont nulles. La mesure de test /.. + Z5 est sensible a
un maximum de quinze (15) fautes, parmi lesquelles certaines ont des probabiltés de détection
tres élevées : de 1.1072 2 1.10~ L. C’est mille fois plus grand que la sensibilité des performances
a ces fautes paramétriques. Ceci montre que cette mesure est tres sensible aux 1égeres variations
paramétriques.

Du fait du faible nombre de fautes paramétriques sensibles aux performances et de leurs
faibles probabilités, la détection de fautes paramétriques simples semble sans grand intérét pour
ce cas d’étude. De plus des deux meilleures mesures de test retenues apres les étapes précé-
dentes, aucune ne présente a la fois une bonne couverture de fautes paramétrique et un rende-
ment de test et une perte de rendement satisfaisants.

Le tableau [4.9|résume les différentes métriques de test suivant les différentes limites de
test. Sur ce tableau, I’on remarque que le rendement (Y7°") est identique et de fait il ne dépend
que des performances qui sont indépendantes des limites de test. Observons les résultats des
mesures de test suivant les limites de test fixées. Suivant que les limites sont fixées par le mo-
dele non paramétrique ou Copules, on note plus d’un ordre de magnitude de différence pour les
métriques pertes de rendement (Y7*"). La mesure de test /..V, présente les avantages d’avoir
des pertes de rendement (Y7") et des taux de défauts (DP*") faibles respectivement de 8 ppm
et 83 ppm avec des limites fixées par une modélisation non paramétrique et 175 et 77 ppm pour
des limites fixées par une modélisation par les Copules. L’autre point fort est un rendement de
test (Y2*") quasiment égal au rendement de production. Malheureusement, cette mesure de test

a une couverture de fautes paramétriques tres faible (environ 7 %) voire quasiment nulle sui-
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TABLE 4.7 — Liste des fautes paramétriques et leur probabilité d’occurrence.

Cpmposant Parametre beviation Valel\lr Probabilité| Performance
(instances) (%) parametre

L (D) Is 13.3 1.4 nH 4.4.107° gain
! Is -43.2 0.7 nH 0 Siy
L, (1) Is 25.8 9.8 nH 0 gain
2 Is -11.9 69nH | 3.8.107° gain
Ls (1) Is 64.9 7.2nH 0 gain
3 Is -60.8 1.7nH 0 Siy

r 150 - 0 -

@) r -90 - 0 —

r 150 — 0 -

fts 3) r -90 - 0 -

r 150 — 0 —

fis (1) r 90 - 0 -

r 150 — 0 —

fy (1) r 90 - 0 -

r 150 — 0 —

r 150 — 0 -

Ry (1) . 90 B 0 B

c 150 - 0 -

G ) c 90 - 0 -
c, (1) c 65.2 0.92 pF 0 gain
2 c -18.2 046 pF | 4.1.107° gain

c 150 - 0 —

Cs (1) c -90 - 0 —

c 150 — 0 -
Ca () c -89.2 1.6 pF 0 gain
c 32.8 0.15 pF 0 gain

s () c 74.6 0.07 pF 0 Siq
c 32.8 0.15 pF 0 gain

Co (D c 74.6 0.07 pF 0 Siy

vant les limites fixées. Ceci est du au fait que les limites de test (sur la mesure du courant) sont
fixées suffisamment larges pour permettre d’avoir un rendement de test élevé. Et ceci induit par
conséquent des probabilités de détection tres faibles comme le montre le tableau (4.8 Si nous
nous intéressons a la mesure de test Z>1.., les caractéristiques y sont quasi-totalement inver-
sées. Le rendement de test est mauvais, alors que les pertes de rendement sont tres élevées. Par
contre le taux de défauts reste tres bon et la couverture de fautes paramétriques est excellente.

Ceci est du au fait que les limites de la mesure /.. dans cette combinaison sont plus strictes que
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TABLE 4.8 — Liste des fautes paramétriques et leur probabilité de détection pour différentes
mesures et limites de test

Composant Parametre prA PA PB P5
(instances) J J J J
Is 5.2.10°7 0 3.2.1077 0
Ly () Is 9.0.10°7 0 0 0
L () Is 0 0 54102 | 5.4.10°2
2 Is 5.8.1077 0 6.7.1072 | 4.7.1072
Is 0 0 0 0
Ls (1) Is 0 0 0 0
r 0 0 0 0
Ra(2) r 0 0 0 0
r 0 0 0 0
s ) r 0 0 0 0
R (1) r 87.10°% [ 1.3.107 | 29.10% | 87.10°©
8 r 0 0 9.9.1071 0
r 87.10°% [ 1.3.107 | 29.10% | 87.10°©
Ry (1) r 0 0 9.9.107! 0
Ruo (D r 0 0 2.7.1073 0
10 r 6.6.1075 | 3.7.107% | 9.9.107! | 6.6.107°
Rus () r 0 0 2.7.1073 0
H r 6.6.1075 | 3.7.107% | 9.9.10°! | 6.6.107°
c 0 0 0 0
¢ c 0 0 0 0
c 0 0 0 0
G2 () c 49.10°% | 1.4.10°8 | 3.8.107% | 3.4.10™*
c 0 0 0 0
Cs (1) c 0 0 0 0
c 0 0 0 0
Ca) c 0 0 0 0
c 0 0 1.2.1075 | 8.5.10°7
Cs (1) c 0 1.5.10°7 | 3.6.1073 | 1.9.1073
R 0 0 1.2.107% | 8.5.10~ "
Co (1) c 0 1.5.107 | 3.6.1073 | 1.9.1073

sur la combinaison de mesure /..V,. Et par conséquent, les probabilités de détection beaucoup
plus grandes comme le montre le tableau Au regard des faibles probabilités d’existence de
fautes paramétriques ayant un impact sur les spécifications, revélées par le tableau on peut
en déduire que I’existance de ces fautes paramétriques simples est tres peu probable. Par consé-
quent, on choisit de privilégier les métriques de rendement de test, taux de défauts et pertes de
rendement pour les fautes paramétriques au détriment de la couverture de fautes paramétriques.

Ceci nous conduit a conclure que la mesure /..V,, est plus performante que la mesure Z5 /..
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TABLE 4.9 — Metriques paramétriques des mesures de test : 1.V, et Z;1, suivant les différentes
limites de test.

Metriques || 1.V, (Cop) | 1.V, NP) || Z3l.. (Cop) | Zyl.. (NP) |
YP (%) 99.99167 | 99.99167 99.99167 | 99.99167
Y™ (ppm) 175.0 7.9 1.10° 102250
Y2 (%) 99.98180 | 99.99920 0.0 89.76840
Gp (%) 99.97408 | 99.99088 0.0 89.76800
DPe" (ppm) 77.2054 83.259 4.1 4.4
FPor (%) 7.30345 0.01758 100.0 95.25082

4.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les outils nécesaires a 1’évaluation de différentes me-
sures de test pour un LNA. Les mesures étudiées ont été typiquement relevées dans la littérature.
Des métriques de test ont été calculées afin de comparer la pertinence des différentes mesures
de test et des combinaisons entre elles. Ces métriques ont été étudi€es en premier sous les dé-
viations process afin de fixer les limites de test.

Ces limites fixées ont permis de comparer différentes mesures de test en vue d’un test struc-
turel. Pour ce faire, nous avons abordé les métriques en présence dans un premier temps des

fautes catastrophiques. Ces deux premieres étapes, nous ont conduit aux conclusions suivantes :

— La nécessité de combiner au minimum deux mesures de test afin d’assurer une bonne
couverture de fautes catastrophiques (£¢).
— La nécessité de prendre en compte le courant de consommation au regard de sa complé-

mentarité avec d’autres mesures vis a vis de la couverture de fautes catastrophiques.

Nous avons retenu deux mesures de test a savoir /..V), et Zyl.., car ces deux combinaisons
presentaient a la fois des métriques de déviations process optimales et une couverture de fautes
catastrophiques maximale.

Nous avons ensuite mené une étude comparative des mesures de test en présence des fautes
paramétriques simples pour ces deux combinaisons de mesures. Cette derniere étude ne permet
aucunement de départager les deux combinaisons de test, car les résultats montrent une quasi
inexistance des fautes paramétriques simples sur notre cas d’étude. Dans la littérature, la mise
en oeuvre du test de I'impédance d’entrée nécessite le design d’un deuxieme amplificateur
faible bruit et le calcul par une équation d’une valeur approximative de I’impédance. Cette mise

en oeuvre nous parait lourde. Eu égard a cet aspect, nous avons choisi de mettre en oeuvre
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une méthode de test basé sur un capteur de courant et un détecteur d’amplitude permettant de

mesurer la tension de sortie. C’est I’objet du chapitre suivant.
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Chapitre 5

Conception de moniteurs embarqués

5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons aborder la conception des capteurs retenus pour mettre en
oeuvre notre méthode de test. Dans un premier temps, une description du capteur de courant
et du détecteur d’envelope réalisés est faite. Par la suite, nous présentons les performances de
I’ensemble capteurs + LNA ainsi que les métriques de test de cet ensemble. Nous expliciterons
en particulier les modifications et adaptations qu’il a fallu faire. Enfin, une conclusion cloturera

ce chapitre.

5.2 BICS : Built-In Current Sensor

Le capteur de courant est un élément qui a souvent été utilisé dans des techniques de BIST.
Dans la littérature, il existe de nombreux capteurs de courant : des plus simples utilisant une
résistance de faible valeur en série avec le circuit a tester ( [20], [[16]), aux plus complexes tel
que le capteur MAGFET [39] qui utilise le champ magnétique généré par le courant dans la

ligne d’alimentation du CUT.

5.2.1 Description

Nous avons repris le principe de la résistance parasite induite par les couches d’intercon-
nexions dans les circuits intégrés. Cette résistance de faible valeur (10€2) sert a mesurer le cou-
rant de consommation du circuit a tester. Le schéma du circuit est illustré par la figure [5.1] Le
courant converti en tension par la résistance (R) est ensuite amplifiée par un OTA a deux étages.
Le premier étage reprend le principe d’'un OTA a dégénerescence résistive. Ce principe est plus

souvent étudié avec des transistors bipolaires [38], avec des transistors en région linéaire a la
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place de la résistance. Le second étage est une cellule d’amplification. Les transistors N3 a Ng

servent a la polarisation, tandis que les transistors PMOS servent de charge au circuit.

NDD

=] p 4==—"-b

Lns

cwr P | et [ 9% "1
rs | P dq [
IS
— | i =
Ipol R —|:I_ R Vol
] =VoP | %

Z

-ﬂ_%LIE“" el

N A R A | |

GND

FIGURE 5.1 — Capteur de courant.

Le schéma petit signal du premier étage permet d’écrire :

Vit =V — Ry (Gay, —Gdy,) Ve, — Vi =0 (5.1)

gSN1 gsSN2 7
Les transistors Ny et N, étant identiques, on a gy, , = Gy, = Gm, €t tdy1 = -id N2, en négligeant
les impédances de sortie de ces transistors, 1’équation [5.1]:
Vit — Voo =Ry (iay, —tay,) + Vit =V

gsN1 gsSN2

) . 1 . .
—Rslge = Ry (Zle - Zsz) +— (Zle - Zsz)
G (5.2)

. R,
Zle = Idc <—R1 n 5 )
9gmq

Les résistances R sont des résistances de contre-réaction sur I’amplificateur opérationnel, ce qui

donne en sortie :

| 9 9 1
Vorzs = Vie 9+ 5 ) + Vi (g + 5 ) = Vv = 0
PR Z"(g1+R1)+ m<91+31) N
P (5.3)
Vip—Viy = R—2% 1.
P N R1+gi d
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La tension en sortie de la cellule est proportionnelle au courant mesuré noté /., mais aussi aux
valeurs de résistance I?; de monitoring et /2 de charge, ainsi qu’a la transconductance de la paire

différentielle d’entrée, plus ces transistors sont grands, plus la tension en sortie sera importante.

5.2.2 Conception

Ayant une paire différentielle en entrée et des miroirs de courant, nous nous sommes inquiété
de I’appareillemnet des transistors et de la sensibilité thermique du design. Le parametre de

dispersion technologique est définit par [38]] :
0= — (5.4)

avec W et L, respectivement, la largeur et la longueur de canal du transistor et A le coeffi-
cient de "matching" technologique. Ce parametre détermine la qualité de la copie du courant
dans un mirroir de courant. Ainsi sachant que A est un parametre technologique, le meilleur
moyen de réduire o est d’avoir des transistors tres grands. En dehors de I’augmentation de la
taille des transistors, un des moyens classique pour réduire la sensibilité d’un OTA est de I’im-
plémenter en topologie cascode, comme nous 1’avons fait. De plus ayant une alimentation de
2.7V, cette solution est tout a fait implémentable. Du fait de la présence de mirroirs de cou-
rant dans le design du capteur de courant, il est absolument nécessaire de s’assurer qu’il n’y
ait pas une dégradation trop importante des performances du fait de gradients de température
dans des transistors différents. Une méthode pour pallier a ce probleme est de dégenerer les
mirroirs de courant [16]. La figure (a) montre le fonctionnement du capteur de courant.
On remarque une réponse linéaire pour des courants entre 2mA et 7.2 mA. Les figures [5.2.2]
(b) et (c) montrent les résultats obtenus sur la sensibilité a la dispersion process et a la dis-
persion thermique. Sur ces figures (a) a (c), on note la tension en sortie du capteur de
courant, Vg. Pour observer les variations thermiques, le circuit est simulé dans ses conditions
de consommation normales (/..=5mA environ), et I’on fait varier la température entre 0°C et
40°C. Cette plage est classique pour des circuits voués au marché de la grande consommation.
On remarque que I’on a une variation d’amplitude maximale de 70mV sur cette plage, avec
une valeur moyenne de la tension en sortie du BICS autour de 1.30V ; cela représente environ
5.4% de variation relative dues aux dispersions thermiques. Pour les varitions du procédé, on
fait un échantillonnage de Monte Carlo sur 300 circuits. Par simulation électrique, on observe

une dispersion moyenne inférieure a 100mV sur I’ensemble de la plage de linéarité du capteur,
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ce qui correspond a une variation de 1’ordre de 6% par rapport a la valeur nominale observée.

Cette valeur est tout a fait en adéquation avec les résultats obtenus pour des capteurs tel que

celui présenté dans [16]. Le tableau [5.I|résume les performances de ce capteur.

Ves(V)

TABLE 5.1 — Récapitulatif des performances du capteur de courant.

Surface Puissance | Zone de | Variations Variations
linéarité thermiques process
0.024mm? | 1.2mW 2-7 mA < 5.4% <6.0%
@2.7V
2,
ol -
mu=1.2998
[ std=0.0749
1.5¢ 5t (I
47 —
Q 1
L ‘B
! 33
[m]
2_
0.5+
1 L
0 ‘ ‘ , Ibias ol—L_. ‘ ‘
0 4 6 8 10 12 (MA) 1.1 1.2 1.3 1.4 15V
(@) (b)
1.38r
1.36¢
1.34r
S1.32
4]
>
1.3
1.28¢
1.26¢
0 10 20 30 40T (°C)

(©

FIGURE 5.2 — Réponse du capteur de courant (BICS) : (a) dynamique de sortie, (b) variations
process et mismatch et (c) dispersion thermique

5.3 Détecteur d’enveloppe

Dans la littérature, différents circuits ont été proposés pour convertir une tension RF en si-

gnal DC. Les capteurs a base de diodes [33]] ont été les premiers capteurs intégrés assurant cette
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fonction. Ces capteurs sont des détecteurs de créte qui redressent (détectent) toute tension au
dela de la tension de seuil de la diode. En lui ajoutant un filtre RC, on parvient ainsi a redresser
un signal sinusoidal et a obtenir en sortie un signal purement continu. Ces détecteurs ont une
large bande de détection qui englobent aussi des hautes fréquences. Pour des amplitudes faibles,
le developpement limité de la fonction caractéristique de la diode permet d’avoir une sortie li-
néaire par rapport a I’entrée. Cette propriété n’est plus exploitable pour des amplitudes fortes.
Ces détecteurs sont aussi tres peu stables vis a vis des variations de température [65]. Ensuite
sont apparus des détecteurs basés sur les amplificateurs logarithmiques tel que celui proposé
par [35)]. Malheureusement ces détecteurs sont coliteux en puissance (10 mA) et en surface
(0.5mm?) [33]. 1l existe aussi de véritables détecteurs RMS tel que celui d’Analog Devices
ADS8361. Ces détecteurs réalisent une détection indépendante de la forme du signal et calculent
la véritable valeur RMS. Malheureusement, une véritable détection de la valeur RMS est com-
plexe a mettre en oeuvre, il est beaucoup plus simple d’estimer une valeur RMS a partir de la
moyenne du signal redressé. [64] présente un détecteur d’enveloppe implémenté en technologie
CMOS 0.35pm opérant a 2.4GHz utilisant ce principe. Nous reprenons le principe d’estimation

de la moyenne du signal redressé comme base du capteur.

e ol =

Convertisseur]

Entrée tension — Redresseur Amplification Sls)crtle
RF courant || — et filtrede |—
et Soustracteur sortie

g amplificateur

{ Entrée haute
impédance

FIGURE 5.3 — Diagramme du détecteur d’enveloppe.

Le détecteur d’enveloppe proposé est composé de trois étages ; son architecture conceptuelle
est décrite par la figure [5.3] Le premier étage présentant une haute impédance aux fréquences
RF, il préleve la tension RF et la convertie en un courant proportionnel qui est par la suite
amplifié. Le second étage est un redresseur monoalternace. Le signal ainsi redressé est par la
suite amplifié a nouveau et filtré, ce qui permet d’avoir sa valeur moyenne. La tension continue

en sortie est ainsi proportionnelle au signal RF en entrée du détecteur. Le schéma decrivant le
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circuit est illustré par la figure La polarisation du circuit n’y est pas incluse pour plus de

simplicité. Décrivons dans le détail les différents étages.

- ]
|

|o——o| P,

IN
c,_| Min VDD R, D

FL oL iy
S [ s P

M, M, WM,
I

I I R I

FIGURE 5.4 — Détecteur d’enveloppe [3l].

5.3.1 L’étage d’entrée

Nous avons utilisé le moyen le plus simple pour effectuer une conversion tension-courant
a I’aide d’un transistor source commune (M;,,). La transconductance de cet élément influe sur
la dynamique (minimum et maximum de la zone de linéarité en sortie du capteur) du détecteur
RMS. La transconductance d’un transistor en source commune est contrdlée par la tension en
entrée et le courant de polarisation. Pour éliminer la dépendance entre le point de fonctionne-
ment du transistor d’entrée et la tension du grille, on polarise le transistor par un courant fixe
(Inor). Le courant qui passe dans le transistor M;, est fixé par le courant I, par I'intermédiaire
du transistor M, qui fonctionne en mode de saturation ce qui va éliminer la dépendance entre
la transconductance et la tension en entrée. La capacité est ajoutée pour éliminer la dégénéres-
cence pour les hautes fréquences. L’expression de la transconductance est donnée par la formule

[5.5] tandis que I'impédance d’entrée se calcule par [5.6]:

= Im — Im — Rollsl (1 + SRdéﬂCin) (5 5)
L gmZs 14 gy, (Rdslll%) (1+Scﬂ)
S m gm
1 Rdsl Immin
Lin = 1 5.6
SCgsin * 1+ SCiansl ( * SCgsin ( )
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Dans ces équations, Ry, représente la résistance Ry, du transistor My, Cggy, est la capacité
grille-source du transistor en entrée et g,,.,:, est la transconductance du méme transistor. Pour

les fréquences RF (sC;,R451» 1), I'impédance d’entrée devient :

1 1 mmin
SOgsm SCz' W2Cin Cgsm

(5.7)

L’équation [5.7] permet de déduire que pour des valeurs de Cj, plus petites que Cyg;n, la capacité
parasite d’entrée diminue, ce qui va entrainer une augmentation de I’impédance d’entrée du
circuit.

Les transistors PMOS (P, — P;) permettent d’amplifier le courant. Cette amplification est
nécessaire car I’entrée du transistor ne peut a la fois avoir la transconductance nécessaire pour
redresser le signal et une faible capacité parasite en entrée. En effet, une large transconductance
et un fort courant de polarisation nécessitent un rapport W;,,/L;, (pour le transistor en entrée)
grand. Ceci engendre une augmentation de la valeur des capacités parasites. Afin d’éviter de
compenser les courants de fuites dans les capacités parasites, on doit donc amplifier le courant
AC avant le redressement. L’amplification de courant est controlée par les tailles des transis-
tors du miroir PMOS (P, — BP,) et ceux du miroir NMOS (M3 — M,). Le mirroir de courant

soustracteur (My — Mg) sert a éliminer au maximum le courant continu avant redressement.

5.3.2 Le redresseur

A la sortie de I’étage d’entrée, on place une capacité (C') pour éliminer la composante conti-
nue du courant. Le redresseur utilisé est un classe AB. Les transistors M; et P5 sont connectés
en diode et polarisés par un courant [z, pour fixer une tension constante sur les grilles des
transistors Mg et Py et par conséquence ces derniers sont polarisés en zone de faible inversion.
Le noeud entre la source de My et la source de Py est crucial pour définir la tension conti-
nue sur le noeud en sortie de la capacité (. C’est une tension analogique de référence qui a
sert a contrdler la polarisation des transistors. Cette tension analogique que nous avons appelé
"AGND", nous avons choisi de la controler de I’extérieur. Quand le courant a la sortie de la
capacité C' est positif, Vs et Vg7 diminuent, ce qui va bloquer Ps alors que M est passant.
Le courant est recopié par Mg et passe a travers P vers la masse. Quand le courant en sortie de
C est négatif, Vg5 et Vizg7 augmentent ce qui bloque M7 alors que P; conduit. Le transistor
P permet de recopier cette alternance du courant et de I’acheminer via la paire (P; — P,) vers

I’étage de sortie. Le courant passant sur le drain du transistor Pg est égal au courant d’entrée
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quand ce dernier est négatif et il est nul quand il est positif. I s’agit donc d’un redressement

monoalternace.

5.3.3 La sortie

Le courant en sortie de I’étage précédent est converti en tension par le biais d’une résistance
R,. Le filtre RC formé par R3 et C; permet d’avoir une tension continue ou au moins base
fréquence. Lors de la conception du filtre, un compromis est fait entre le temps d’établissement
et les ondulations sur la tension de sortie. Le gain de ce filtre est inférieur a 1 et sa fonction de

transfert s’exprime par :
1

Hw) = —
W) =17 j RyCow

On note w, = 1/ R3C5, la pulsation propre du circuit, elle est également 1’inverse de la constante

(5.8)

de temps " 7 " du circuit.
Le tableau [5.2]récapitule les principales performances du circuit, tandis que les figures 5.5]

(a)-(c) illustrent par simulations quelques unes des performances du circuit.

1° ZM1 magOhms

25 Ved (V)
15k 2.3
2.8
11k +
1.7
[ 1.4
1.1 '
1G 2G 3G 4G 5G freq(Hz) BEEm | | L | Vin (V)
: P8 50m 20@m 49@m 430m SHBM
Ai(1.91G 8.24k) (a) (b)
35 (|
mu=1.5497

std=0.1089

2.5

1
i FJ
0 1.2 1.4
©)

FIGURE 5.5 — Performances du capteur d’enveloppe : (a) impédance d’entrée, (b) zone de li-
néarité, (c) variations process

Densité

1.6 18 2V
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TABLE 5.2 — Récapitulatif des performances du détecteur d’enveloppe.

Surface Puissance | Impédance | Ondulations | Temps de | Bruit Variations
d’entrée réponse | thermique | process
0.016 mm? | 6.5mW > Tk <0.1% 30ns 1.5mV 7.4%
@2.7V

5.4 Assemblage de la puce et évaluation des moniteurs

Nous aborderons dans cette section les modifications apportées au circuit et leurs consé-
quences. Comme principales modifications on a effectué¢ un redimensionnement des bobines,
du fait de I’'insertion de la résistance du capteur de courant sur la ligne d’alimentation du LNA.

Ceci dans le but de maintenir des performances semblables a celles d’un circuit sans capteur.

5.4.1 Modifications apportées au circuit

La plus importante des propriétés d’un capteur a usage de BIST est son impact minimal sur
les performances du circuit a tester (CUT). Dans un front-end RF, le LNA est le sous-circuit
dont les performances sont les plus sensibles aux facteurs externes. Par conséquent, la question
de I’intrusion minimale est particulierement critique pour le LNA. Dans [31], on trouve une
étude sur les différents points d’insertions d’une résistance sur un LNA cascode en technolo-
gie CMOS. Les deux principaux points d’insertion sont représentés par la figure [5.6] (a)-(b).
Nous avons effectué une étude similaire sur notre circuit d’étude. Les figures montrent les
performances du LNA, en I’absence de la résistance et avec cette résistance sur les deux points
d’insertion. Les parametres qui ont été mesurés sont la réflexion en entrée (S11), la réflexion en
sortie (S92), le gain (So;) et le facteur de bruit (NF).

La premiere possibilité, comme le montre la figure [5.6(a), est d’insérer R, preés du col-
lecteur du transistor cascode du LNA (en haut). Dans ce cas, la résistance est en série avec
I’inductance de drain, dégradant son facteur de qualité Q. Par conséquent, le gain, le facteur de
bruit et la reflexion en entrée du LNA sont dégradés. A la fréquence nominale (1.9 GHz), le
gain varie de 17.67 dB a 16.49 dB, le facteur de bruit passe de 1.15 dB a 1.41 dB et Sy; passe
de -19.29 dB a -15.73 dB. Par contre, la réflexion en sortie (Ss2) s’améliore variant de -16.71
dB a -20.40 dB.

La deuxieme option comme indiqué sur la figure [5.6(b) consiste a insérer la résistance en
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FIGURE 5.6 — Différents points d’insertion de la résistance du capteur de courant.

série avec I'inductance de 1’émetteur (pres de la masse). Cette option dégrade fortement toutes
les performances en dehors du gain. En effet, S;; passe de -19.29 dB a -6.5 dB, le facteur de
bruit se dégrade de 1.15 dB a 1.92 dB, et la réflexion en sortie (S32) passe de -16.71 dB a -8.45
dB. Le gain est de 17.2 dB au lieu de 17.5 dB dans le cas sans résistance . Il est a noter que dans
les deux cas, le point de compression passe de -10.4 dB aux alentour de -11 dB. Les comparai-
sons sont faites par rapport au circuit sans insertion de capteur.

Les résultats de ces simulations sont sensiblement les mémes que ceux de 1’étude menée
dans [31]. Au vu de ces résultats et en rapport avec nos performances (NF, S;1, gain, C'P_14p
et [IP3), nous avons choisi de privilégier la premiere solution avec un redimensionnement des
trois inductances sur le circuit a tester. Cette solution part du choix de préserver au maximum
le facteur de bruit par rapport aux autres performances, et en méme temps cela nous permet
de conserver une valeur intéressante pour la réflexion en entrée qui est fortement dégradée par
la deuxieme solution. Le capteur d’enveloppe quant-a lui n’a quasiment pas d’incidence sur le

LNA car son impédance d’entrée est tres élevée (> Tk(2) par rapport & une impédance 50 (2.
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FIGURE 5.7 — Simulations au niveau schematique avec et sans BICS (a) facteur de bruit, (b)

réjection en entrée, (c) gain, (d) rejection en sortie.

5.4.2 Détection de fautes catastrophiques dans les capteurs
Dans cette section nous parlerons des fautes catastrophiques injectées dans les capteurs.
Ceci nous permet de déterminer si des fautes dans les capteurs implémentés sont détectées a la

sortie des capteurs, ce qui est important dans I’optique du DoT (test orienté défauts).

5.4.2.1 Dans le capteur de courant
Dans le capteur de courant, nous avons introduit 127 fautes catastrophiques avec des circuits

ouverts et court-circuits sur les passifs (résistances et capacités) et les transistors. Pour ce faire,
le capteur est alimenté par une source de courant continue de SmA et une source de tension
de 2.7V. Sur ce total de 131 fautes injectées, 101 fautes produisent une réponse a la sortie du

capteur (Vg) en dehors des limites de test fixées. Ce qui correspond a un taux de couverture de
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fautes de 79.5%. Les fautes transparentes vis a vis du circuit sont :
d’amplification) et des résistances de 1’étage de sortie (en fait cela correspond a une va-

— Les court-ciruits des résistances de dégénerescence (a 1’exception de celles sur 1’étage



CHAPITRE 5. CONCEPTION DE MONITEURS EMBARQUES

riation d’environ 14% de la valeur de la résistance).
— Les circuits ouverts sur les résistances de 1’étage de sortie et sur certaines résistances de
dégénerescence.
— Les circuits ouverts et court-circuits sur les transistors de polarisation.
Ce taux de couvertures de fautes montre surtout que le circuit est trés sensible aux fautes internes
et donc non transparent d’un point de vue test orienté défauts par rapport au circuit sous test.
Le nombre d’éléments dans le capteur étant plus important que sur le circuit a tester, on peut
se demander si le capteur ne détectera pas plus souvent des fautes qui lui sont propres que des

fautes dans le circuit a tester.

5.4.2.2 Dans le capteur d’enveloppe

Dans le détecteur d’enveloppe, nous avons introduit 100 courts-circuits et circuits ouverts.
Pour ce faire, nous injectons comme stimulus de test, un signal sinusoidal de fréquence 1.9GHz
et polarisons le capteur avec une tension d’alimentation de 2.7V. Sur ce total de fautes, 89 sont
détectées soit un pourcentage de 89% ; et seules 11 fautes sont transparentes vis-a vis du circuit.
Elles correspondent essentiellement a :

— des circuits ouverts sur les drains et sources de transistors connectés en diode dans les

parties de polarisation,

— des court-circuits sur les résistances a I’exception d’une seule.

Le taux de fautes auquel est sensible le détecteur d’enveloppe est extrémement élevé. Ceci

montre que ce capteur lui non plus n’est pas transparent dans 1’optique d’un DoT.

5.5 Meétriques du BIST du LNA

Toutes les données rassemblées sont issues de simulations au niveau transistor (schema-
tique). Nous avons simulé un nombre total de 300 circuits par Monte Carlo, ce nombre a été
limite par la durée de simulation des non-linéarités (point de compression, IIP3) de I’ensemble.
L’ensemble simulé comprend 1’amplificateur faible bruit auquel sont associées les deux cap-
teurs, ainsi les plots qui ont été rajoutés. A la fréquence de 1.9 GHz, nous observons une dégra-
dation de 0.3 dB du facteur de bruit, de -2 dB des réjections en entrée et en sortie et de 0.1 dB du
gain. Le banc de test utilisé pour effectuer les différentes simulations est illustré par le tableau
5.3 Dans ce tableau, nous avons 3 différents bancs de test suivant les performances et mesures

du circuit a obtenir en réponse. Les conditions d’alimentation du circuit sont les mémes pour
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les trois bancs de test : deux alimentations en tension de 2.7 V chacune. Le banc de test noté |
exécute des simulations de type transitoire (trans) et 'SP’ (S-Parameter) avec option 'Noise’. La
premiere permet d’obtenir les réponses des capteurs et la deuxieme fournit les parametres S et
le facteur de bruit. Ces deux simulations s’enchainent séquentiellement. Avec II, une simulation
de type PSS (Periodic Steady State) est effectuée. Cette dernicre permet d’obtenir le point de
compression. En effet, avec un signal monofréquentiel, on fait varier la puissance du signal en
entrée et on observe la réponse du circuit stabilisé. Le dernier banc de test III, est une combi-
naison de simulation PSS avec une simulation PAC (Periodic AC). Elle nous permet d’obtenir
en sortie I’IIP3. Des détails sur les hypotheses sous-tendant ces simulations sont donnés dans

[14].

TABLE 5.3 — Bancs de test des simulations pour le LNA.

Banc de ) . ) Variables de Performances
Alim Vp Simulations . . (
test simulation mesurees
I 27V | 27V | SP, trans prfl fixé Parametres S, NF,
Ves, Vep
II 27V 27V PSS prfl variable CP_148
I 27V | 277V | PSSet PAC | prfl=prf2 variable I1P3

Les figures [5.8(a)-(g) montrent les ajustements par diverses lois des distributions de per-
formances et des mesures de test. Nous notons V,, la mesure en sortie du capteur de courant
et V.4 la mesure en sortie du détecteur d’enveloppe. On remarque que les données de la ré-
flexion en entrée suivent une distribution normale, tandis que celles du facteur de bruit suivent
une distribution de valeur extréme. Les autres mesures (gain, point de compression, IIP3, et
mesures des capteurs) ont des distributions non paramétriques. La figure [5.9]illustre les distri-
butions bivariées des performances. On y voit que les performances et mesures de test ne sont
pas tres dépendantes (corrélées), en comparaison avec la figure [3.2](page 38, chapitre 3). Ceci
est confirmé par la matrice de corrélation (2). On observe des coefficients de corrélations tres
inférieurs a 0.5 sauf pour certaines performances (gain et CP1, CP1 et IIP3, Nf et CP1). La
tension en sortie du capteur de courant (Vg) est moyennement corrélée a la reflexion en entrée
(0.52) et I'lIP3 (0.36). Le lien avec le gain et le point de compression est un peu plus faible (res-
pectivement de 0.2 et 0.25). La tension en sortie du capteur de tension (Vgp) est moyennement
corrélée a I’'IIP3 et faiblement au facteur de bruit, au gain et au point de compression.

11 est difficile d’expliquer les raisons des différences entre la figure [3.2] obtenue avec des
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capteurs idéaux et la figure obtenue avec des capteurs réels au niveau transistor. Plusieurs

possibilités peuvent étre évoquées :

1. Dans le cas du circuit avec capteurs idéaux, le LNA a été polarisé avec une source de
tension et une source de courant idéale. Par contre, dans le circuit avec des capteurs réels,

la polarisation du LNA se fait avec deux sources de tensions.

2. Leffet des capteurs implémentés sur les performances du circuit sous test n’est pas né-
gligeable, en particulier le capteur de courant qui s’insere dans la ligne d’alimentation du

circuit.

3. Dans le cas des capteurs idéaux (chapitre 4), nous avons effectué une simulation Monte
Carlo de mille circuits. Par contre, seuls 300 circuits ont ét€ considérés dans le cas des
capteurs réels. Ainsi, la plage de variation des performances est bien plus petite dans le
deuxieme cas. Par exemple, Sy; varie entre -24 dB et -12 dB sur la figure [3.2] et seulement

entre -13.5 dB et -11.5 dB sur la figure [5.9]

TABLE 5.4 — Performances et mesures de test du LNA et leurs parametres statistiques.

NF SH Gain CPldB 11P3 v (V) VED
(dB) (dB) (dB) (dBm) | (dBm) | '©° V)
T 1.62 -12.61 16.19 | -13.54 | -3.68 1.300 1.584
S|l 0.06 0.20 0.16 0.53 0.05 0.075 0.146
NF 511 Gain CP1 11P3 VCS VED
1 011 017 037 014 —0.10 —0.25
011 1 0.01 013 023 052 0.03
0.17 0.01 1 048 0.19 —020 —0.22
Z: 0.37 0.13 0.48 1 0.75 025 —0.32
0.14 0.23 0.19 0.75 1 0.36 —0.50
—0.10 0.52 —0.20 0.25 0.36 1 0.09
—0.25 0.03 —0.22 —0.32 —0.50 0.09 1
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FIGURE 5.9 — Distributions bivariées de 1’échantillon obtenu par simulation électrique Monte-
Carlo (N=300 circuits).

5.5.1 En présence des deviations process

Pour évaluer les métriques du circuit avec capteurs en fonction des déviations process, nous
procédons suivant la méthode décrite dans la section 4.3 du chapitre 4. Pour des raisons de
temps de simulation, nous n’échantillonnons électriquement que 300 instances du circuit par
simulation Monte-Carlo. Ensuite, un échantillonnage statistique permet de génerer un million
de circuits par une modélisation Copules. Pour fixer les limites des mesures de test, nous avons
utilisé la regle de dix (voir section 4.4.2).

La fixation des limites de test en tant que compromis entre taux de défauts et perte de
rendement est illustrée par la figure [5.I10] Comme le montre la figure, les limites permettent
d’obtenir un taux de défauts de 479 ppm et des pertes de rendement de 4967 ppm. Dans notre
cas, le nombre de circuits ne vérifiant pas les spécifications est de 485 ppm. Le tableau [5.5]
récapitule les limites de test des deux mesures de capteurs.

Nous pouvons comparer ces résultats avec ceux du cas d’une modélisation par les Copules
des mesures idéales /.. et V},. Ces derniers résultats sont présentés dans les tableaux @] et @

Dans le cas des capteurs idéaux, les limites de test sont plus sérrées que dans le cas des capteurs
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réels. En effet, les écarts-types des mesures des capteurs réels (tableau sont beaucoup plus
importants que les écarts-types des mesures idéales (tableau {.2)). Nous voyons deux principales

raisons a ceci :

1. Premicrement, les écarts-types des capteurs sont significatifs. Environ 6% pour le capteur

de courant et 7% pour le détecteur d’enveloppe (tableau [5.4).

2. Deuxiemement, le LNA dans le chapitre 4 a une polaristion avec une source de cou-
rant idéale et une source de tension. Par contre, dans le chapitre 5, le circuit est polarisé
uniquement en tension. Dans ce cas, les déviations process semblent étre bien plus im-

portantes au moins pour la mesure de courant.

Il perte de rendement

. [ ltaux de défauts

800, -

600
= s
S 400, SIS

2004 |

O |
1.8

Ved(V) 1510  Ves(V)

FIGURE 5.10 — Taux de défauts et perte de rendement en fonction des limites supérieures des
mesures.

TABLE 5.5 — Valeurs des mesures de test au regard des déviations process.

| Mesurede Test || Valeur nominale Ecart-type || Limite Inf. | Limite Sup.
Ves 1.300 V 75 mV 1.060 V 1.495V
VeD 1.584 V 146 mV 1.065 V 2.085V

5.5.2 En présence des fautes catastrophiques

Nous avons injecté 50 fautes catastrophiques identiques (en valeur et en lieu) a celles dé-
crites dans la section 4.6.2 du chapitre 4. Avec le circuit modifié, la couverture des fautes ca-

tastrophiques pour les performances est de 90%. Les fautes non-détectées (au nombre de cinq)
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sont : un court-circuit et un circuit ouvert sur la capacité C, court-circuit sur R, et Rg et circuit
ouvert sur le collecteur du transistor 7. Tous ces éléments se trouvent dans la section pola-
risation du circuit sous test. Ces fautes sont les mémes qui étaient non classées comme non
détectables par les performances dans la section 4.6.2, a I’exception du court-circuit sur Rg qui
constitue une nouvelle faute. On peut déduire que cela est du a un changement des points de
polarisation dans le circuit sous test du fait de I’insertion de la résistance de mesure ([2;) qui
provoque une chute de tension de 50 mV sur I’alimentation du LNA. On se retrouve bien avec
un circuit différent d’un LNA sans capteur de courant.

Les fautes non détectées par les mesures de capteurs sont au nombre de 10 au total avec un

taux de couverture de 80%. Ces fautes peuvent étre classées dans deux catégories :

1. Des fautes qui n’affectent pas la valeur nominale des mesures en sortie des capteurs.
Elles sont au nombre de huit (8) parmi lesquelles quatre sont non détectées par les perfor-
mances. Ce sont : circuit ouvert sur C et T} ; et court-circuit sur C et R,4. Et une nouvelle

faute, des court-circuits sur la bobine L3, les capacités Cy, C'31, et Cso.

2. Les fautes dues a des limites de test trop larges, en particulier sur le détecteur d’enveloppe.
On y note : des courts-circuits sur 75 (avec Vgp = 1.35 V); et un circuit-ouvert sur la

capacité Cy (avec Vgp =1.85 Vet Vpg=1.42 V).

On remarquera qu’avec des limites sur la mesure du détecteur d’enveloppe entre [0.95; 1.5]V,
on se retrouverai avec une couverture de fautes de 1’ordre de 84%, mais toujours en deca de la
couverture de fautes des performances. Malheureusement, ceci conduirait a une perte de rende-
ment de 22350 ppm dans 1’état actuel du design. Il faudrait donc revoir la polarisation du circuit
détecteur d’enveloppe.

La figure [5.I1)montre la couverture de fautes catastrophiques des performances et des dif-
férentes mesures de capteurs. Individuellement Vg (pour le capteur de courant) et Vo (pour
le détecteur d’enveloppe) ont des taux de couverture de fautes assez médiocres respectivement
66% et 52%. Par contre ces deux mesures se reveélent complémentaires comme démontré par

I’analyse préliminaire (chapitre 4) avec un taux de couverture de fautes de 80%.
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FIGURE 5.11 — Taux de couverture de fautes catastrophiques.

5.5.3 En présence des fautes paramétriques

Pour étudier I’influence des fautes paramétriques, nous avons fait varier les valeurs des dif-
férents composants passifs, et appliqué la définition de la faute paramétrique vue dans la section
4.7.1. Le tableau[5.6|résume la liste des fautes paramétriques simples avec la probabilité de vio-
lation d’au moins une performance. Si cette probabilité est inférieure a 1.10~%, nous la notons
zéro. Nous avons fait varier ces paramétres entre —90% et +150% de leur valeur nominale.
Pour le calcul de la probabilité, nous prenons typiquement une déviation standard égale a 6%
de la valeur nominale pour les résistances et capacités [15], et une déviation standard égale a
3% de la valeur nominale pour les bobines du tableau Dans ce tableau, instances indique le
nombre de fois o un composant est instancié dans le design.

Les fautes significatives (probabilité de performance ou mesure de test supérieure ou égale
a 10~®) sont au nombre de cinq. Ces fautes ont des probabilités d’existence assez faibles de
Pordre de 107°. Ces fautes sont toutes détectées par des performances de parametre S (ré-
jection en entrée et gain). Malheureusement, aucune de ces fautes détectables par les perfor-
mances n’engendre de violation des limites des mesures de capteurs que nous avons fixées.
Par contre, il existe d’autres variations engendrant des violations de limites des mesures de test
que nous avons fixé. Ces fautes la n’entrainent la violation d’aucune spécification. Le tableau
[5.7] montre les métriques paramétriques obtenues. On note un bon rendement de production

(YP*" = 99.99843% ) et un taux de défauts assez faible (16 ppm). Ce qui engendre une perte
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de rendement de test tres faible (Y*" = 180 ppm) et un rendement de test (Y2*" = 99.98204%)
quasiment égal au rendement de production (Y?%"). La couverture de fautes paramétriques est

elle quasiment nulle (FP*"= 0.018%).

TABLE 5.6 — Liste des fautes paramétriques et leur probabilité d’occurrence et de détection.

E?;i?;ﬁ:)t Parameétre| Py, Perf. Phyes Mesure
L (1) I | 22007 g 0 _
Ly (D) . X _ 0 _
Ls (1) ii 3.5.?0—8 g;in 8 _
Ri(2) ) 8 _ Iﬁg:i ggi
Ry (5) . ) _ 0 _
Ry (1) ) 8 H P
Ry (1) ) X ~ oo s
Rup (1) ) ) _ 0 _
Ry (1) ) 8 _ 0 ]
¢y (1) ° ) _ 0 _
Cy (1) ) : . 0 ]
Cy (1) ) 8 . 0 -
¢ () o | os100 S 0 _
s (D o | os10e Su 0 -

. -
o : 1.3.80 S 8 -

En mettant en parallele ces résultats avec ceux du tableau 4.9)du chapitre 4, on retrouve une
cohérence des résultats par rapport a la modélisation de la combinaison de mesures (/.. + V})
avec les Copules. Les résultats sont quasiment identiques et la conclusion qui s’impose est la

méme : le faible impact des fautes paramétriques simples sur les performances induit une faible
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probabilité d’existence de ces fautes sur le circuit. Par conséquent, le test de ces fautes s’avere

inutile dans notre cas d’étude.

TABLE 5.7 — Metriques paramétriques des mesures de test.

YPU (%) 99.99843
Y (ppm) 179.595
Y7 (%) 99.98204
Gp (%) 99.98047
D (ppm) 15.6590
P (%) 0.01797

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la technique de BIST retenue pour tester I’ampli-
ficateur faible bruit. Nous avons détaillé les structures du capteur de courant et du détecteur
d’enveloppe congus a cet effet. Sur la conception des capteurs associés, ceux ci sont perfor-
mants avec des dynamiques qui permettent de tester le circuit dans sa zone de fonctionnement
nominal et des consommations de puissance et de superficie inférieures a 5% a celle du LNA.
Toutefois, les capteurs présentent un point négatif, le tres grand nombre de transistors utilisés
(au moins 17 pour le plus petit), ce qui peut dégrader la fiabilité du LNA sous test qui ne compte
que quatre transistors.

Nous avons aussi fait une étude statistique de I’ensemble amplificateur faible bruit et cap-
teurs, au niveau schematique. Cette étude statistique parvient aux mémes conclusions que celles
du chapitre précédent : une technique de BIST basée sur un capteur de courant et un détecteur
d’amplitude est excellente pour discriminer des fautes catastrophiques, mais peu efficace sur
des variations paramétriques simples. L’efficacité de la technique sur les variations process reste
dans notre cas certes médiocre, mais pourrait étre améliorée par une meilleure robustesse des
capteurs.

Nous avons réalisé un layout du circuit afin d’obtenir des résultats aussi proches que possible

de mesures expérimentales. C’est 1’objet du chapitre suivant.
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Chapitre 6

Réalisation du circuit et résultats de
simulations post-layout

6.1 Introduction

Afin de s’approcher au maximum de résultats expérimentaux et dans 1’optique d’une évalua-
tion future de la technique de BIST au niveau expérimental, un layout d’une puce comprenant
I’amplificateur faible bruit et les capteurs a été réalisé sous CADENCE/Calibre en technologie
BiCMOS7RF 0.25 pm (5 niveaux de métal). Pour les capacités, nous avons choisi des capacités

métalliques MIM.

6.2 Techniques utilisées

Pour la réalisation de circuits analogiques ou mixtes de haute qualité, il faut considérer
plusieurs techniques de layout importantes lors de la conception de circuits. Ces techniques

peuvent étre divisées en deux catégories : 1I’appariement et le bruit.

6.2.1 Technique d’appariement

L’appariement est 1’étude statistique des différences entre les éléments électriques des com-
posants identiquement congus, placés a une petite distance dans un environnement identique et
utilisés dans les mémes conditions de polarisation. La prise en compte de 1’aspect statistique de
la conception analogique implique le respect de contraintes d’appareillement entre composants.
Pour ce faire, ces composants doivent impérativement répondre a un certain nombre de regles
élémentaires de conception qui doivent €tre prises en compte par le concepteur lors de la phase
de dimensionnement des dispositifs analogiques. Les gros problémes d’appariement peuvent

étre évités en suivant les reégles suivantes :
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— Considérer les conditions limites pour tous les composants (distance minimum, méme
forme et mémes dimensions, ...).

— Les éléments avec les mémes propriétes doivent étre placés pres les uns des autres pour
éliminer I'effet de gradient et la variation locale; et utiliser un dummy si nécessaire
(méme orientation, méme environnement, méme température).

— Utiliser la géométrie centroide commune, cela permet déliminer les gradients d’oxyde et
de dopage.

— Faire un routage propre et bien équilibré. Ultiliser le layout empilé pour les grands com-

posants.

6.2.2 Technique de réduction du bruit

Il y a des techniques de layout supplémentaires qui permettent de réduire le bruit dans les
circuits analogiques. Les principales sources de bruit sont le couplage capacitif, le couplage de
I’alimentation et le couplage a travers le substrat.

Le couplage capacitif est principalement du aux lignes de signaux analogiques routées en
parallele avec des bus de signaux numériques ou qui se croisent les unes aux autres. Bien que le
couplage transversal des lignes de métal (ou métal/poly) est tres faible, son effet devient consé-
quent lorsque deux lignes sont routées en parallele sur une grande distance. Ce probleme peut
étre réduit en évitant tout routage parallele ou croisement des lignes analogiques et numériques,
ou en placant des protections (lignes liés a la masse) entre les deux. Dans notre cas, cette source
de bruit est nulle car nous n’avons pas de bus de signal numérique.

Le couplage de I’alimentation est un probleme significatif qui limite souvent les perfor-
mances des circuits analogiques a haute vitesse et a haute résolution. Ce type de bruit se produit
quand des courants variables sont injectés dans les lignes d’alimentation. La raison est due au
fait que I'impédance de I’alimentation est finie (et non nulle), et par conséquent, ces courants
variables causent des variations sur la tension d’alimentation. Pour résoudre ce probleme, il est
préconisé de différencier des alimentations analogiques et numériques.

Le bruit peut se déplacer d’un point a un autre sur la puce méme sans aucun fil pour porter le
bruit, il s’agit du couplage par le substrat. Le substrat peut étre vu comme un noeud simple re-
liant tous les composants entre eux, les composants actifs injectent du courant dans le substrat,
puisque la plupart des composants actifs sont isolés du substrat par 1I’oxyde ou par une jonction

PN polarisée en inverse. Le couplage entre les noeuds analogiques sensibles peut engendrer une
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instabilité ou une réduction de gain. Et bien sir un couplage entre les parties analogiques et
numériques est a proscrire. Pour éliminer le phénomene de couplage par substrat, il faut utili-
ser des protections (anneaux de protection, caissons connectés a la masse ou a 1’alimentation)

autour des circuits sensibles au bruit et/ou autour des sources de bruit.

6.2.3 Le circuit

Capteur de courant

1mm

addo|aAua,p 1n332919C

Imm
FIGURE 6.1 — Layout du BIST pour LNA.

Pour la réalisation du layout, nous avons utilisé des cellules standards déja stockées en
bibliotheque pour tous les composants (capacités, bobines, résistances, transistors, ...). Ces cel-
lules sont paramétrables et la géométrie correspondante a chaque couche est automatiquement
produite. L’avantage de cette méthode est le gain de temps et la réduction de 1’occurence des
erreurs. Les tecniques décrite dans les sous-sections précédentes ont €t mises en oeuvre. Nous
avons passé les phases de vérifications DRC (pour les regles de dessin) et LVS (pour la compa-
tibilité électrique). Une image du layout réalisé est donné par la figure[6.1] On y voit clairement

la superficie totale de 1 mm?, ainsi que les superficies des deux capteurs, respectivement 0.024
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mm? pour le BICS et 0.016 mm? pour le détecteur d’enveloppe. La superficie totale des deux

capteurs représente 4% de la superficie de la puce.

6.3 Simulations post-layout

Nous avons effectué deux types d’extractions sur le layout du circuit : une extraction Cc
(avec juste des capacités parasites) et une extraction RCc incluant dans la netlist des résistances
et capacités parasites. Nous avons simulé a chaque fois, les performances linéaires (parametres
S et NF) et les mesures de test du circuit. Les simulations au niveau de I’extract des parametres
non linéaires (point de compression et IIP3) étant trés longues (1h10 min pour le premier et
plus de 2h13 pour le second), nous ne les avons pas fait systématiquement. A chaque fois trois
simulations ont été réalisées pour suivre les variations process : en Min (tous les parametres
au minimum), en Typique (valeurs usuelles des parametres) et en Max (tous les parametres au

maximum).

6.3.1 Différents types d’extractions

Les figures [6.2] (a)-(e) illustrent les performances et mesures de test obtenues par une ex-
traction de type Cc. On constate que les variations process sont tres faibles, et les valeurs des
performances sont dans les bornes des spécifications obtenues par des simulations au niveau
schematique. Nous avons choisi un temps de simulation de 300 ns pour permettre aux mesures
de se stabiliser (particulierement Vig). Les performances a 1.9 GHz et les mesures de test rele-

vées sont résumées dans le tableau

TABLE 6.1 — Performances et mesures de test par simulation post layout de I’extraction de type
Ce.

NF Gain CPiup ITP3
[1.060; [1.065;
Schem || <1.88 | <-11.71 | >15.49| >-1594 | >-3.89 1.495] 2.085]
Min 1.53 -14.23 16.19 NC NC 1.284 1.378
Typ 1.53 -14.41 16.12 NC NC 1.279 1.347
Max 1.52 -14.60 16.02 NC NC 1.276 1.306
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FIGURE 6.2 — Simulations post-layout du circuit avec extraction de type Cc : (a) NF, (b) 511,
(c) gain, (d) Ves, et (e) Vea.

Les figures (a)-(e) illustrent les performances et mesures de test obtenues par des simu-
lations d’extraction de type RCc. On constate d’une part que les simulations Min, Max et Typ
sont beaucoup plus variables que dans le cas précédent (simulation Cc). D’autre part, a 1’ex-
ception de la figure de bruit, les valeurs des performances et mesures de test sont en dehors des
spécifications déduites par les simulations au niveau schematique. Les performances a 1.9 GHz
et les mesures de test relevées sont résumées dans le tableau [6.2] On y remarque un coefficient
de reflexion au dessus de la spécification de 2dB dans le pire cas, un gain qui perd au minimum
2.5 dB, une mesure du capteur qui varie entre 2.1 V et 2.2 V et une mesure du détecteur d’am-

plitude qui varie entre 1.1 V et 1.2 V. Ces pertes semblent étre dues a une résistance d’insertion
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trop grande. En effet, pour réaliser cette résistance, nous avons utilisé des resistances poly, il

semble que la résistance totale de ces résistances et des lignes de connexions soit supérieure

a 10 €). Dans un deuxiéme temps, nous avons enlevé ces résistances et les résultats se sont

considérablement améliorés.

. | ===RC¢ Typ

=-RCc Min
—RCc Max

 freq

35

---RCc Typ
=-RCc Min
—RCc Max

---RCc Typ
-»-RCc Min
—RCc Max

4(GHz)

5

o 05 1 1
(e)

2.5

tlme( )

3X10

4
---RCc Typ
&l =-RCc Min
—RCc Max
-8t
10t
12
14t
; j ‘ , freq
0.5 1 15 2 25 3 35 4(GHz)
(b)
---RCc Typ
= RCc Min
225 —RCc Max
MYV AN NANNNNNNANANNNNN
22;\,\,' MR Ao A 4 g
2150
!'»'A‘;‘ AR
iV ¥ ) (g“., a o
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; " \ ) ‘t\me(s)
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FIGURE 6.3 — Simulations post-layout du circuit avec extraction de type RCc : (a) NF, (b) 511,

(C) gain7 (d) VCS’ et (e) ‘/ed-
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TABLE 6.2 — Performances et mesures de test par simulation post layout de 1’extraction de type
RCec.

NF Gain CPiis I1P3
[1.060; [1.065;
Schem | <1.88 | <-11.71 | >1548| >-1594 | >-3.89 1.495) 2.085]
Min 1.65 -10.49 13.1 NC NC 2.110 1.212
Typ 1.68 -10.13 12.4 NC NC 2.187 1.170
Max 1.75 -9.63 11.6 NC NC 2.228 1.127

Lorsque nous faisons des modifications afin de réduire la résistance d’insertion : réduction
de la ligne de connexion capteur de courant et amplificateur faible bruit, suppression des résis-
tances poly et changement du métal de la ligne d’insertion (d’un métal 3 a un métal 4 moins
résistif), nous obtenons des résultats plus en accord entre la simulation post-layout de type RCc
et les simulations niveau schematique pour les performances. Les figures [0.5] (a)-(e) illustrent
les performances et les mesures de test obtenues suivant les cas Typ, Min et Max. Le tableau [6.3]
résume les performances obtenues a 1.9GHz et les mesures de test a 300ns. On remarque que
les performances présentent des valeurs post-layout quasiment toutes meilleures que les spéci-
fications obtenues par simulation schematique. Ainsi par exemple, pour la réflexion en entrée la
valeur la pire est de -13.88 dB (extraction Max) pour une spécification qui doit étre inférieure a
-11.71 dB.

La mesure du détecteur d’enveloppe se trouve dans les limites de test fixées, bien qu’on note
un décalage entre la valeur de I’extraction Typique (1.316 V) et la valeur moyenne niveau sche-
matique (1.584 V). Reste la mesure du capteur de courant qui présente des variations process
plus importantes en simulation niveau post-layout (environ 500mV d’écart entre la valeur Min
et Max) que en simulation niveau schematique (seulement 435mV d’écart entre les limites), et
une mesure Min en dehors des spécifications. De plus, on observe un décalage d’environ 300mV
entre les valeurs issues de la simulation de I’extraction Typique (1.028 V) et la simulation au
niveau schematique (1.300 V). Ces décalages entre valeurs moyennes obtenues par simulation
schematique et valeurs obtenues de simulation au niveau de I’extract typique peuvent s’expli-
quer par une différence de gain entre ces deux niveaux de simulation.

Les figures (a) et (b) illustrent la linéarité des capteurs au regard des simulations post-
layout (RCc2) et schematique. La mesure du capteur de courant (Vi-g) présente une pente de

210 mV/mA pour une simulation au niveau schematique et une pente plus faible d’environ 200
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mV/mA pour une simulation au niveau post-layout. Cette baisse de la pente se traduit par une 1é-
gere augmentation de la zone de linéarité :[0.5 -8.5]mA contre [1-8]mA pour une simulation au
niveau schematique. Cette baisse de gain traduit peut-étre une valeur plus faible de la résistance
(moins de 10 €2 en simulation au niveau schematique). Ceci expliquerait aussi les meilleures
valeurs des performances.

Pour le capteur d’enveloppe, la mesure Vgp présente une zone a peu pres linéaire en en-
trée de [SOmV-520mV] en simulation au niveau schematique, contre [30mV-700mV] pour une
simulation post-layout. Cette augmentation de la zone linéaire (ou linéarisable) est compensée
par une baisse de la pente de la mesure Vgp de 12mV/mV en simulation au niveau schematique

a 6mV/mV, en simulation RCc.

TABLE 6.3 — Performances et mesures de test par simulation post layout de 1’extract type RCc-2.

NF Gain CPyyp I1P3
[1.060; [1.065;
Schem || <1.88 | <-11.71 | >15.49| >-15.94 | >-3.89 1.495] 2.085]
Min 1.58 -15.01 16.38 NC NC 0.803 1.376
Typ 1.60 -14.67 16.02 -13.78 -3.92 1.028 1.316
Max 1.67 -13.88 15.43 NC NC 1.289 1.249
Ves (V) 14_Ved (V) +-8chematic
55l -+-Schematic i —RCc2 Typ
. —RCc2 Typ 1.2+ “*_.,+++++‘+‘++-+++++++‘
2 *_*,,,1—*"'**?****
1.5p /‘(’;
/(!
1 ;/"({
»//{
05 <
Z
|bias i ; ; i ; .
% 5 4 6 " 8 10 12 14(mA) 45T 02 03 (bc)).4 05 06 07

FIGURE 6.4 — Linéarité des capteurs.
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FIGURE 6.5 — Simulations post-layout du circuit avec extraction de type RCc-2 : (a) NF, (b)
Sll’ (C) gaino (d) VCSa et (e) ‘/ed~

6.4 Modélisation statistique

De maniere a comparer les résultats de simulation post-layout avec les résultats de simula-

tion au niveau schematique, cent-vingt simulations Monte Carlo (process and mismatch) ont été

réalisées au niveau de 1’extract de I’ensemble LNA et capteurs. Les figures [6.6(a)-(g) montrent

les distributions des performances et mesures de test pour les résultats de simulation post-layout.
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FIGURE 6.6 — Ajustement des distributions statistiques sur : (a) facteur de bruit, (b) réjection en
entrée, (c) gain, (d) point de compression 1dB, (e) IP3, (f) V s et (g) V,u:.
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Sur les figures précédentes, on observe que le facteur de bruit, la réflexion en entrée et I’'11P3
ont des distributions marginales normales. Le gain, le point de compression 1dB et la tension
en sortie du capteur (V,4) suivent eux une distribution non paramétrique. Seule la mesure du

capteur de courant (V) est estimée par une distribution de forme valeur extréme généralisée

(GEV).

TABLE 6.4 — Performances et mesures de test du LNA et leurs parametres statistiques.

NF Sll Gain CPldB IIP3 V (V) VED
(dB) (dB) (dB) (dBm) | (dBm) cs V)
T 1.61 -14.61 16.03 | -13.76 | -3.89 1.025 1.331
S 0.05 0.21 0.15 0.42 0.95 0.058 0.113
NF S 11 Gain CP1 11P3 VC S VE D
1 0.17 —0.10 —0.01 —0.02 0.04 —0.21
0.17 1 0.60 022 020 025 —0.01
—0.10  0.60 1 0.36 024 047 0.02
Z: —0.01 0.22 0.36 1 0.56 0.90 —0.31
—0.02 0.20 0.24 0.56 1 0.47 —0.19
0.04 025 047 090 047 1 —024
—0.21 —0.01 0.02 —-031 —0.19 —024 1

La figure illustre les distributions bivariées obtenues a partir de 1’échantillon des don-
nées Monte Carlo. On remarque une forte similitude avec la figure [5.9](page 90, chapitre 5) qui
illustre les distributions bivariées obtenues a partir de I’échantillon des données Monte Carlo
obtenu par simulation électrique au niveau schematique. On y voit que les performances et me-
sures de test ne sont pas tres dépendantes (correlées), en dehors des couples (511, gain), (CP1,
IIP3) et surtout (CP1, V,,). Ceci est confirmé par la matrice de correlation (32). On observe des
coefficients de correlations tres inférieurs a 0.5 sauf pour certaines performances (gain et 51,
CP1 et IIP3). La tension en sortie du capteur de courant (Vg) est fortement correlé au point
de compression (0.90) et moyennement correlée a : la reflexion au gain (0.47) et I'IIP3 (0.47).
Le lien avec avec la reflexion en entrée et la tension Vg est un peu plus faible (respectivement
de 0.25 et -0.24). La tension en sortie du capteur de tension (Vzp) est moyennement correlé

au point de compresion (-0.31) et faiblement au facteur de bruit (-0.21) et a I'1IP3 (-0.19). Par
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contre, le lien linéaire avec le gain qui auparavent était faible (-0.22) semble totalement dissolu.
A cette exception pres, on retrouve globalement le méme comportement entre les données des
simulations au niveau de 1’extract et celles des simulations au niveau schematique.

La figure montre les distributions des performances et des mesures de test obtenues par
I’échantillonnage du modele statistique basé sur la Copule gaussienne. Ces distributions ont la

méme allure générale que celles des données obtenues par simulation Monte Carlo.
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FIGURE 6.7 — Distributions bivariées de 1’échantillon obtenu par simulation électrique Monte
Carlo(N=120 circuits).

6.5 Meétriques de test

Un échantillonnage statistique permet de génerer un million de circuits par une modélisation
Copules. Les limites des performances ont été€ fixées a 4.5 sigma de la valeur moyenne, comme
dans I’étude menée au chapitre 5. Pour fixer les limites des mesures de test, nous avons utilisé

la regle de dix afin d’établir un compromis entre le taux de défauts et la perte de rendement
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S11
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FIGURE 6.8 — Distributions bivarié€es obtenues par 1’échantillonnage du modele statistique basé
sur la Copule Gausienne(N=1e4 circuits).

comme fait précédement dans les chapitres 4 et 5. Le tableau [6.5| récapitule les spécifications
utilisées pour des simulations au niveau respectivement de I’extract et schematique. On re-
marque d’une part que les spécifications post-layout englobent les performances Min, Max et
Typ (voir Tableau [6.3)). Suivant le niveau de simulation, les performances présentent des dif-
férences qui varient de 0.05 dB pour le facteur de bruit a 4.28 dB pour I'IIP3. Hormis I’I1P3,
toutes les autres performances présentent des spécifications similaires (moins de 0.3 dB de va-
riation) voire meilleures dans le cas de la réflexion en entrée. Le décalage entre les simulations
de I'IIP3 au niveau de I’extract et schematique peut s’expliquer d’une part par une relaxation
des criteres de convergence dans le simulateur afin d’obtenir des résultats, mais aussi par une
valeur de résistance du capteur (R;) qui est manifestement inférieure a 10€2. Cette différence
des valeurs de I’I1P3 d’environ 4 dB s’est vue des la valeur typique de la simulation au niveau
de I’extract.

Le Tableau [6.6|montre les métriques de test obtenues en utilisant les données de simulation
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post-layout. Afin d’obtenir ces résultats les équations a ont été utilisées.

TABLE 6.5 — Récapitulatif des spécifications du circuit.
| | NF | S11 | Gain [ CP1 | 1IP3 |
Schem. <188 |>-11.71 | >1549 | >-1594 | >-3.89

Extract <1.83 >-13.68 | >1534 | >-15.64 | >-8.17
Différence|| 0.05 1.97 0.15 0.30 4.28

TABLE 6.6 — Métriques de test des simulations post-layout.

H Post-layout H Schematique

Rendement 999992 999515
Def. 8 485
Dl 8 479
v 644 4967

. Ves 0.803 1.060
Limites Inf. 7 0.860 1.065
. Ves 1.256 1.495
Limites Sup. " 1.700 2.085

On note que les métriques de test pour les déviations process sont meilleures au niveau
layout qu’au niveau schematique. L’on génere moins de circuits défectueux. Les differences
des valeurs de Def., DP? et YLpd entre les données de simulation au niveau de 1’extract (post-
layout) et les données simulation au niveau schematique peuvent étre expliquées par les raisons

suivantes :

1. Premieremet, les limites de test sont plus serrées pour les données obtenues par simula-

tions post-layout.

2. Deuxiemement, par le fait que nous avons fixé de nouvelles spécifications pour le circuit
apres le layout. Ceci est du au fait qu’il y a de grosses différences sur la valeur de I’'TIP3

qui ne respecte pas les spécifications utilisées pour les simulations au niveau schematique.

Les principales différences entre le circuit au niveau schematique et le circuit au niveau post-
layout correspondent aux variations de la réflexion en entrée et de I’1IP3. Ces différences pour-
raient étre corrigées en realisant la jonction capteur de courant LNA en métal 5 (au lieu du métal

4 sur ce layout) et en essayant d’avoir une résistance parasite de 10€2.
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6.6 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les principes utilisés pour réaliser le layout du circuit
amplificateur faible bruit avec des capteurs intégrés. Les diverses simulations avec différents
types d’extract nous ont permis d’une part de vérifier I’'importance d’une extraction des para-
sites de type résistif (RCc) et d’autre part d’améliorer certains détails importants du layout tel
que la valeur de la résistance d’insertion du capteur de courant. En effet, cette résistance tres
faible se réalise grace aux résistances parasitiques des lignes de connexion. De plus, elle dé-
pend fortement de la distance entre le capteur et I’amplificateur faible bruit. Bien qu’il existe de
1égeres différences entre les simulations au niveau post-layout et celles au niveau schematique,
I’on retrouve globalement les mémes comportements : les zones de linéarité des capteurs sont
quasi-identiques, les spécifications des performances du LNA ne sont que tres légerement dé-
gradées.

Nous avons évalué la technique de BIST proposée au niveau post-layout. Pour ce faire nous
avons effectué un échantillonnage électrique d’une centaine (120 précisement) de simulations
Monte-Carlo. Nous avons observé a nouveau une concordance entre les données obtenues par
simulation post-layout et par simulation schematique. Les matrices de variances présentent des
coefficients de correlation du méme ordre de grandeur. Ensuite, nous avons appliqué un échan-
tillonage statistique par le modele de la Copule gaussienne. Nous sommes parvenus a démontrer
qu’il y avait une concordance des résultats sur le comportment du BIST vis a vis des déviations
process. La technique de BIST proposée présente des métriques intéressantes au regard des
déviations process avec un taux de défauts €gal au nombre de circuits défectueux (8 ppm) et
des pertes de rendement de 644 ppm. Ces valeurs sont meilleures que celles obtenues par si-
mulation au niveau schematique. Nous pouvons donc affirmer qu’une modélisation au niveau
schematique avec des capteurs intégrés est suffisante pour le choix des mesures de test. Cepen-

dant, la simulation post-layout est essentielle afin de placer correctement les limites de test.
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Chapitre 7

Conclusion et Perspectives

7.1 Rappel du contexte

La course a I’intégration et a la production d’ICs RF moins chers a annoncé une ere sans pré-
cédent dans la fabrication de circuits de communication. Ce phénomene conjugué avec 1’avene-
ment des technologies nanométriques, a poussé les entreprises de semi-conducteurs a s’ orienter
vers I’intégration dans un IP de circuits RF, analogiques, mixtes et numériques, ce qui engendre
une foule de défis de conception et de fabrication.

Le test des circuits intégrés RF dans un SoC est d’autant plus difficile du fait du manque de
points d’acces aux circuits en question. Si I’on ajoute a cela, les fréquences de fonctionnement
élevées de ces circuits, toute action visant a sonder le circuit peut modifier les performances de
ce dernier. Les solutions actuellement developpées sont soit trés coliteuses en ressources, soit
valides pour le test des performances du systeéme en entier (technique de "‘Loopback™’). Le test

industriel quant-a lui est coliteux aussi bien en ressources qu’en temps.

7.2 Contributions

Dans cette dissertation, nous avons présenté une large revue de la littérature sur les tech-
niques de DIT et BIST pour des amplificateurs faible bruit RF. Différentes techniques ont été
comparées et commentées au regard des performances testées, la qualité, la simplicité de mise
en oeuvre. Il est a noter qu’aucune de ces techniques n’est actuellement largement implémentée
dans I’industrie.

Nous avons étudié trois modeles statistiques différents nous permettant de simuler une pro-

duction industrielle de circuits a tester. Le modele paramétrique suppose de connaitre la fonction
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de densité de probabilité qui décrit le circuit, cette approche s’est révélée trop restrictive pour
notre cas d’étude. Le modele non-paramétrique lui ne fait aucune hypothese sur la forme de la
fonction de densité de probabilité. Malheureusement, cette méthode souffre d’un probleme de
précision. Le troisieme modele : la modélisation par les Copules se trouve entre les deux pré-
cédentes. Aucune hypothese n’est faite sur les fonctions de densité de probabilité marginales,
mais une hypothese sur le lien entre ces dernieres est faite.

Nous proposons une nouvelle méthode pour évaluer/comparer différentes techniques de DfT
ou BIST durant la phase de design pour des circuits RF en utilisant une modélisation statistique.
Une démonstration de cette méthode a été faite sur un circuit RF simple : un amplificateur faible
bruit.

Afin d’évaluer des techniques de test, nous procédons a une évaluation des métriques de test

au niveau design. La méthode utilisée est la suivante :

— Un signal a fréquence de fonctionnement nominal est injecté comme vecteur de test.

— La distribution de probabilité des performances et des mesures de test est obtenue par un
échantillonnage électrique (simulations Monte Carlo).

— Grace a des méthodes statistiques telles que I’ estimation non paramétrique ou les Copules,
un échantillon d’au moins un million de circuit est généré, ce qui permet de calculer les
métriques de test sous déviations process avec une précision de 1’ordre du ppm.

— Des fautes catastrophiques (circuits ouverts, courts-circuits, ...) sont injectées dans la
structure du circuit a tester.

— Les limites des criteres de test sont établies en fonction des métriques de test sous dévia-
tions procces et de la couverture de fautes catastrophiques. Un compromis est fait entre
le taux de défauts (DP?), les pertes de rendement Y? d) et la couverture de fautes catas-
trophiques (F¢). La qualité de la technique de test est évaluée vis-a vis des déviations
process et de la détection des fautes catastrophiques. Bien que des fautes paramétriques
soient injectées, ces dernieres se sont révélées €tre sans intérét car non détectables et de

faible probabilité d’existence dans notre cas d’étude.

Grace a cette méthode, nous avons retenu une technique de DfT basée sur les mesures du courant
de consommation et de la tension créte en sortie du circuit. Un layout de la structure comprenant
le LNA, un capteur de courant et un détecteur d’enveloppe a €té fait. Les capteurs congus sont
robustes vis a vis des déviations process et de température.

Des simulations post-layout nous ont tout de méme permis d’avoir une évaluation plus pré-
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cise de la réalité de la technique de BIST mise en oeuvre. Cette étape nous a permis de vérifier
que la technique proposée offrait un bon rapport colit-efficacité au probléme du test de circuits
des LNA RF. Elle permet le test avec des surcofits en superficie et puissance négligeables sans
’utilisation de DSP sur ou en dehors de la puce pour le traitement de la réponse.

En plus de la technique de BIST pour LNA, ces travaux nous ont aussi permet d’établir deux

points importants lors de 1’évaluation d’une technique de test :

1. La nécessité d’étudier directement le design comprenant les capteurs et le circuit sous
test. En effet, les correlations entre performances et mesures de test obtenues par les
simulations avec capteurs intégrés sont totalement différentes de celles obtenues avec des

mesures idéales (en utilisant des formules algébriques).

2. Des simulations au niveau schematic sont un bon aiguillon pour le choix des mesures de
test, bien que les métriques de test soient différentes. Cependant, la simulation post-layout

est essentielle pour poser les limites de test.

7.3 Perspectives et travaux futurs

Dans un futur proche (mi 2010), des résultats expérimentaux (sur silicium) seront produits
pour une validation de la technique de test.

Nous avons basé notre étude sur la modélisation statistique, il serait intéressant de connaitre
le dégré de précision de cette modélisation par rapport a la réalité d’une production industrielle.

La méthodologie permettant d’évaluer des mesures de test par des modeles statistiques est
clairement définie pour des circuits simples, mais, elle ne peut étre mise en oeuvre telle qu’elle
pour des circuits plus complexes. En effet, des simulations Monte-Carlo directes ne sont pas
toujours réalisables (trop longues). Il serait donc plus rapide de simuler des blocs au niveau
comportemental et pour ce faire, une étape intermédiaire de modélisation Verilog-A ou VHDL-
AMS est nécessaire avant I’étape des simulations Monte-Carlo. Des travaux dans ce sens sont
actuellement en cours dans le groupe de recherche [23]].

Les capteurs concus au cours de cette these présentent I’inconvénient d’étre constitués d’un
trop grand nombre de transistors (plus de 17 pour chacun), ce qui diminue la fiabilité par rap-
port a un circuit simple comme le LNA utilisé€ (4 transistors). Il serait intéressant de designer de
nouveaux capteurs comprennant moins de transistors.

Il pourrait étre intéressant d’évaluer la technique de BIST (capteur de courant et détecteur
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d’enveloppe) avec la méthodologie utilisée pour fixer les limites de test, sur d’autres circuits RF
(mélangeurs, VCO, etc...). De méme qu’il faudrait évaluer la technique de BIST vis-a vis de
fautes paramétriques globales (par ex : variation de 1’épaisseur d’oxyde, etc...). Une injection
plus réaliste (au niveau layout) des fautes catastrophiques est aussi nécessaire pour une évalua-
tion plus complete du BIST.

L’architecture de BIST peut étre complétée par des comparateurs a seuil en sortie des cap-
teurs ainsi qu’une porte logique ’et’ permettraient d’avoir une sortie purement logique a un

bit.
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Annexe A : Résultats de modélisation

Nous présentaons dans cette partie les différentes métriques de test pour les fautes paramé-
triques obtenues suivant les modeles statistiques non paramétrique et Copules appliqués aux
vecteurs de test qui ont été présentés dans le chapitre 4 a I’exception de (I.., V}) et (Z2, V,).Les
métriques de test dépendent évidemment des limites de test. Celles-ci sont calculées en utilisant
les modéles statistiques décrits dans le chapitre 4. On notera les combinaisons de mesures de
test dans les tableau par les lettres suivantes : A = I, B =1,,C = Vs, D =V,, E = Z,
F=21A =2y + Zy,Bi =721 + Vi, C1 = 25 + 1), Dy = 1), + Vs

A.1 Modele non paramétrique

Le tableau [I[Jrésume la liste des fautes paramétriques détectées par les performances pour les
différentes mesures de test simples étudiées avec la modélisation non paramétrique. Le tableau 2]

est similaire au précédent mais pour des combinaisons de mesures de test.
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TABLE 1 — Liste des fautes paramétriques injectées suivant différentes mesures de test simples

pour le modele non paramétrique

Composant (it.) || Param. pt | PP pe PP PP Pr

Is 0 0 0 8.5.10~7 0 0
Ly (1) Is 0 0 2.5.10°8 0 0 1.1.10°8
L () Is 0 1.9.10°7 0 0 1.4.10°3 | 5.3.10°2
2 Is 0 0 1.1.1077 | 7.6.10°7 0 9.5.1073

Is 0 0 0 0 0 0

Ls (1) Is 0 0 0 0 0 0

r 0 0 0 0 0 0

") r 0 0 0 0 0 0

r 0 0 0 0 0 0

s ) r 0 0 0 0 0 0

I 481073 0 0 0 0 0

Fs (1) r 4.4.1073 0 0 0 0 0

r 481073 0 0 0 0 0

Ry (1) r 4.4.1073 0 0 0 0 0

r 271073 0 0 0 0 0

Fao (1) r 8.5.103 0 0 0 0 0

r 271073 0 0 0 0 0

R (1) r 8.5.1073 0 0 0 0 0

c 0 0 0 0 0 0

) c 0 0 0 0 0 0

C, () c 0 2.5.107 ! 0 0 1.5.107¢ 0
2 c 0 0 1.2.107% | 5.0.10°¢ 0 3.4.107%

c 0 0 0 0 0 0

Cs (1) c 0 0 0 0 0 0

c 0 0 0 0 0 0

Ca (D) c 0 0 0 0 0 0
Cs (1) c 0 0 0 0 0 8.5.10°7
> c 0 0 1.6.10°¢ | 3.0.10°8 0 1.3.10~*
Co (1) c 0 0 0 0 0 8.5.10°7
6 c 0 0 1.2.1076 | 3.4.10°8 0 1.4.1074
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TABLE 2 — Liste des fautes paramétriques injectées suivant différentes combinaisons de mesures
de test pour le modele non paramétrique

Composant (it.) H Param. ij“l PJB ! PjC1 PjD !

Is 0 0 0 0

Ly (1) Is 1.5.10°8 | 1.3.10°8 0 0
Is 541072 | 1.2.1073 | 2.7.1073 | 1.9.1077

L2 (D) Is 0 0 0 0

Is 0 0 0 0

Ls (1) Is 0 0 0 0

r 0 0 0 0

Fa(2) r 0 0 0 0

r 0 0 0 0

s ) r 0 0 0 0

r 0 0 0 0

R (1) r 0 0 0 0

r 0 0 0 0

Ry (1) r 0 0 0 0

r 0 0 0 0

Fao (1) r 0 0 0 0

r 0 0 0 0

R (1) r 0 0 0 0

c 0 0 0 0

) c 0 0 0 0
(1) c 1.0107 T [ 1.5.10°1 0 2.5.102
2 c 2.7.1073 | 1.5.1073 | 6.8.107% | 1.2.10°8

c 0 0 0 0

Cs (D) c 0 0 0 0

c 0 0 0 0

CaD) c 0 0 0 0

C. (1) c 1.2.10°6 0 0 0
5 c 6.8.1075 | 6.4.1077 | 5.4.10°% | 5.8.10°8

Co () c 1.2.10°6 0 0 0
6 c 6.8.107° | 7.3.1077 | 5.7.10°% | 6.7.10°8

A.2 Modele par les Copules

Le tableau [3|résume la liste des fautes paramétriques détectées par les performances pour les
différentes mesures de test simples étudiées avec la modélisation non paramétrique. Le tableau ]

est similaire au précédent mais pour des combinaisons de mesures de test.

121



CHAPITRE . ANNEXE A : RESULTATS DE MODELISATION

TABLE 3 — Liste des fautes paramétriques injectées suivant différentes mesures de test simples

pour le modele Copules

| Composant (it.) | Param. P PP pe pP pr pr

Lo Is 0 0 251077 [ 2.2.10°° 0 0
L Is 0 0 0 6.2.107° 0 1.1.10°8
L () Is 0 0 0 0 231073 | 5.3.10°2
2 Is 0 0 5.0.1077 | 1.4.10°6 0 9.5.1073

Is 0 0 0 0 0 0

Ls (1) Is 0 0 0 0 0 0

r 0 0 0 0 0 0

") r 0 0 0 0 0 0

r 0 0 0 0 0 0

s ) r 0 0 0 0 0 0

I 481073 0 0 0 0 0

Fs (1) r 4.4.1073 0 0 0 0 0

r 481073 0 0 0 0 0

Ry (1) r 4.4.1073 0 0 0 0 0

r 271073 0 0 0 0 0

Fao (1) r 8.5.103 0 0 0 0 0

r 271073 0 0 0 0 0

R (1) r 8.5.1073 0 0 0 0 0

c 0 0 0 0 0 0

) c 0 0 0 0 0 0

C, () c 0 0 0 0 1.8.107¢ 0
2 c 0 0 3.0.107% | 8.7.10°6 0 3.4.107%

c 0 0 0 0 0 0

Cs (1) c 0 0 0 0 0 0

c 0 0 0 0 0 0

Ca (D) c 0 0 0 0 X X
Cs (1) c 0 0 0 1.3.1077 0 8.5.10~7
> c 0 0 3.8.1078 | 2.7.10~* 0 1.3.10~*
Co (1) c 0 0 0 1.3.1077 0 8.5.10°7
6 c 0 0 4.1.1078 | 2.9.1074 0 1.4.1074
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TABLE 4 — Liste des fautes paramétriques injectées suivant différentes combinaisons de mesures
de test pour le modele des Copules

Composant (it.) H Param. ij“l PJB 1 PJ.C1 Ple
L (1) Is 5.6.10:;” 1.2.10:3 1.5.107% 0 B
Is 1.9.10 1.1.10 0 3.7.10
Ls (D ﬁ 8 8 6.7.(1)0‘8 8
R
wo | S [ S o
mo | S S o
wo | S S o
mo | o
mo | po o v
co ||y e
C, () c 1.0.10:; 1.5.10:; 0 B 0 .
c 2.7.10 1.5.10 3.7.10 2.4.10
Cs (1) c | o | o | o | o
Ci(n) c | o | o | o | o
Cs (1 2 3.5.?0*4 4.2.?0*6 4.8.(1)0*3 8
Co (1 E 3.5.(1)0*4 4.2.?0*6 5.0.?0*3 8
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A.3 Résultats

TABLE 5 — Métriques de test pour différentes mesures de test simples

H Icc Ip V;‘ms V;) Zl Z2
YP (%) 99.992 99.992 99.992 99.992 99.992 99.992
Y (ppm) 40030 100 0 0 152510 63090
Non paramétrique Y7 (%) 95.997 0 100 99.999 84.746 93.683
G%" (%) 95.989 0 99.991 99.992 84.742 93.683
DPe" (ppm) 83 43 82 77 45 44
EPeT (%) 4.0 100.0 1.6 7.9 51.6 95.0
Y (%) 99.992 99.992 99.992 99.992 99.992 99.992
Y (ppm) 40030 0 0 620 187490 63090
Copules Y (%) 95.997 100 100 99.937 81.248 93.683
G (%) 95.989 99.992 99.992 99.929 81.244 93.983
DP" (ppm) 83 83 80 71 45 44
EPT (%) 4.0 0.0 4.5 14.8 56.1 95.0

TABLE 6 — Métriques de test pour différentes combinaisons de mesures de test

H

H Zl+Z2‘Z1+‘/rms‘ZQ+Ip‘Ip+‘/1"ms‘

YP (%) 99.992 99.992 99.992 99.992
Y7 (ppm) 230750 148110 2700 24700
Non paramétrique Y (%) 76.922 85.185 99.729 97.530
G (%) 76.918 85.182 99.721 97.521

DPT (ppm) 43 43 77 83

FP (%) 60.6 56.3 8.4 2.5
YP (%) 99.992 99.992 99.992 99.992

Y (ppm) 128700 148330 9880 0

Copules Y7 (%) 87.123 85.164 99.012 100
G (%) 87.123 85.160 99.004 99.992

DPe" (ppm) 45 43 82 80

FPaT (%) 95.3 56.4 24 35
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Annexe B : Fichiers

B.1 La plateforme CAT

Pour I’injection automatique de fautes avec la plateforme CAT un répertoire de fautes est
créé. Ce répertoire contient des fichiers .fid qui contiennent les fautes a injecter. Pour permettre
la détection de fautes, il appelle un autre fichier qui contient les limites des performances et des
criteres de test (fichier .pcf).

Open_npnv_E.fid

(

((1

"fault_Model_ Lib" "simpleOpen"
"TEST_FINAL" "Final3bob_OK"

"I1"™ "TEST_FINAL" "TEST_BENCH"

))

(((1 (5) ("inst" "npnv" ("QO" "Qz" "Q1"))
(nil 4)

)))

)

CP1_LNATB.pcf

("tm1l" )

("tcl" )

("tol")

("ipnVRI (tol 718 ’19 ?rport resultParam(\"SFROUT:r"\?result
\"pss_£d"))")

("1M)

("v(\"/net036\" ?result \"pss_£fd\")-v(\"/net027\" Z?result
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\"pss_fd\") ")
("(-5.1000 5e5)")
("(O 1)")

B.2 MATLAB

Ce sont des fichiers MATLAB, qui permettent apres la génération de fixer les limites de test

en fonction des métriques de test. set_limits.m

global S label_S;
load S.dat;
load label_S.dat;

X0 = [mean(S(:,6))-1.0xstd(S(:,6)) mean(S(:,6))+1.0xstd(S(:,6))];
options = optimset ('MaxFunEvals’,200«xlength(xo));
limits = fminsearch(@fitness, xo, options)
[t_esc y_loss] = metrics(limits)
fitness.m
function £ = fitness (x)

if (x(1) < x(2))

[t_esc y_loss] = metrics(x);
f = abs(t_esc-y_loss/10); % regle de dix
else
f = 10710;
end
metrics.m
function [t_esc, y_loss] = metrics (x)

global S label_S;

t_esc = 0;
y_loss = 0;

for i=l:size (label_S)
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if (label_S(i) == -1) % circuit non fonctionnel
if (S(i,6) > x(1) || x(2) > S(i,6))

t_esc = t_esc+l;

end
end
if (label_S (i) == 1) % circuit fonctionnel
if (x(1) > S(i,6) || S(i,6) > x(2))
y_loss = y_loss+l;
end
end

end
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CONCEPTION ET EVALUATION D’UNE TECHNIQUE DE BIST (AUTO-TEST) POUR
AMPLIFICATEURS FAIBLE BRUIT RF (RADIO FREQUENCES)
Résumé :

Le test en production des circuits intégrés analogiques RF (Radio Fréquences) est coliteux aussi
bien en ressources (équipement spécifique) qu’en temps. Afin de réduire le cofit du test, des techniques
de DT (Design for Test) et d’auto test (BIST, Built-in-Self-Test) sont envisagées bien qu’actuellement
inutilisées par 1’industrie du semi-conducteur. Dans cette theése, nous concevons et évaluons une tech-
nique d’auto test pour un amplificateur faible bruit (LNA, Low Noise Amplifier) RF. Cette technique
utilise des capteurs intégrés pour la mesure du courant de consommation et de la tension en sortie du
circuit a tester. Ces capteurs fournissent en sortie un signal basse fréquence. La qualité de la technique
de BIST est évaluée en fonction des métriques de test qui tiennent compte des déviations du process
et de la présence de fautes catastrophiques et paramétriques. Pour obtenir une estimation des métriques
de test avec une précision de parts-par-million, un premier échantillonnage du circuit a tester est obtenu
par simulation électrique Monte Carlo. Par la suite, un modele statistique de la densité de probabilité
conjointe des performances et des mesures de test du circuit est obtenu. Finalement, 1’échantillonnage
de ce modele statistique nous permet la génération d’un million de circuits. Cette population est alors
utilisée pour la fixation des limites de test des capteurs et le calcul des métriques. La technique d’auto
test a été validée sur un LNA en technologie BICMOS 0.25um, utilisant différents modeles statistiques.
Une validation au niveau layout a été faite afin d’obtenir des résultats aussi proches que possible lors
d’un test en production d’une population de circuits.

Mots clés : Auto test integré, RF IC, LNA, capteur de courant, détecteur d’envelope, modélisation
statistique, pertes de rendement, taux de défauts.

DESIGN AND EVALUATION OF A BIST TECHNIQUE FOR RF LNA

Abstract :

Production testing of Radio Frequency (RF) integrated circuits is costly due to the high cost of the test
equipment and the long test times. In order to reduce this cost, DfT (Design-for-Test) and BIST (Built-in
Self-Test) techniques are currently under research. However, these techniques are not yet considered by
the Semiconductors Industry since their test quality is not fully demonstrated. In this thesis, the design
and the evaluation of a BIST technique for RF Low Noise Amplifiers (LNAs) is considered. The BIST
technique uses integrated sensors for measuring current consumption and output power of the LNA. The
output of theses sensors are DC or low frequency signals that can be treated with low-cost test equipment.
The BIST quality is evaluated using test metrics that consider device process deviations, catastrophic and
parametric faults. To obtain an estimate of test metrics with an accuracy of ppm (parts-per-million), a
first sample of the LNA is obtained by Monte Carlo electrical simulation. Next, a statistical model of the
joint probability density function of LNA performances and test measures is obtained. Finally, a million
synthetic instances of the LNA is generated by sampling the statistical model. This large sample is used
to set the test limits of the embedded sensors and for computing test metrics. The BIST technique has
been validated for a ST Microelectronics 0.25 tm BiCMOS LNA using different statistical models. The
validation of the technique at the layout level has also been considered in order to get results as close as
possible to the production test of a real LNA population.

Key words : BIST, DfT, RF IC, LNA, current sensor, envelope detector, statistical modelling, test
metrics, yield, defect level.

These préparée au laboratoire TIMA (Techniques de I’Informatique et de la Microélectronique pour
I’ Architecture des ordinateurs), INPG, 46 avenue Félix Viallet, 38031, Grenoble Cedex 1, France.
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