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Introduction générale

L’évolution de notre société est marquée par quatre révolutions industrielles. La première ré-
volution commence au XVIIIe siècle avec la découverte de la machine à vapeur conduisant à la
mécanisation de la production. Au XIXe siècle, la découverte de l’électricité donne le jour à la
deuxième révolution industrielle qui se manifeste par la production sur ligne d’assemblage. C’est
dans les années 1950 que la troisième révolution industrielle a débuté avec l’invention du tran-
sistor, découlant sur l’automatisation partielle de l’industrie grâce aux circuits intégrés numé-
riques. Aujourd’hui nous sommes en plein dans la quatrième révolution industrielle : l’industrie
4.0, construite autour de la gestion des données et qui débouche, par exemple, sur l’intelligence
artificielle rendant un système autonome. Les trois dernières révolutions sont chronologiquement
dépendantes : il est impossible de faire un système intelligent sans circuit électronique comme il
est impossible de faire un circuit électronique sans électricité.

L’électronique est plus que jamais présente dans la vie quotidienne. En 2020, 1000 milliards
de circuits numériques ont été fabriqués, soit 130 circuits numériques pour chaque être humain
sur terre [3]. Avec la diminution de la taille du transistor, le nombre de composants dans un seul
circuit numérique explose, à l’image du System On Chip (SoC) M1 ultra chez Apple développé en
2022 [4]. La finesse de gravure du M1 Ultra est de 5 nanomètres, la puce contient 114 milliards de
transistors et peut réaliser 22000 milliards d’opérations par seconde. Entre la communication, in-
ternet ... se sont 29000 gigaoctets par seconde de données qui sont émises ou stockées. Ainsi, il est
prévu que la capacité totale des systèmes de stockage de données, ou cloud, soit de 100 zettaoctets
(1021 octets) [5], correspondant au nombre de litres d’eau dans tous les océans. Presque 5 milliards
de personnes utilisent quotidiennement internet et l’utilisation moyenne est de 7 heures par jours.

L’électronique génère un bilan économique colossal. La valeur du marché mondial des semi-
conducteurs en 2021 était d’environ 550 milliards de dollars. Le marché mondial des puces devrait
dépasser 1000 milliards de dollars d’ici à 2030 soit un tiers du PIB de la France [6]. En 2020, pen-
dant la crise du Covid, le marché mondial des composants électroniques a connu une pénurie
causée par une demande dépassant les capacités de production. Parce que l’électronique est pré-
sente dans la majorité des secteurs industriels, cette pénurie a eu des répercutions importantes,
par exemple un recul d’un tiers de la production automobile dans certains pays d’Europe. Face
à cette pénurie et dans un contexte géopolitique en tension, les grandes économies ont réalisé
des investissements importants visant à augmenter leur production de circuits numériques. Par
exemple, le "Chip Act" est un accord au niveau européen qui consiste en un investissement de 43
milliards d’euros dans l’industrie électronique pour que la production de circuits numériques en
Europe soit de 20% de la production mondial en 2030 (10% en 2022).

Le transistor est le composant à la base des circuits numériques. Depuis sa création en 1947
jusqu’à aujourd’hui, le transistor n’a cessé d’évoluer afin de répondre aux besoins sociétaux, in-
dustriels et économiques que nous venons de décrire. La principale évolution du transistor réside
dans la diminution de sa taille. En dessous de 100 nanomètres (années 2000) les performances du
transistor sont devenues insuffisantes, par rapport à la demande du marché, ce qui a nécessité
l’utilisation de nouveaux matériaux pour générer des contraintes au niveau du canal de conduc-
tion, augmenter la perméabilité et améliorer la conduction au niveau de la grille (High-κ Metal
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Gate HKMG). En dessous de 22 nanomètres (années 2010), même avec l’utilisation de nouveaux
matériaux, la diminution de la taille du transistor tout en préservant de bonnes performances a
touché ses limites. Dans ce contexte, le transistor FinFET est développé pour continuer la course
à la miniaturisation tout en conservant de bonnes performances électrostatiques. Les circuits nu-
mériques de dernière génération sont conçus avec des transistors FinFET à l’exemple du SoC M1
ultra chez Apple. Ce qui caractérise le FinFET, c’est son canal vertical qui sort du plan, en forme
d’ailette (en anglais Fin), contrairement au MOSFET qui a un canal horizontal.

La fabrication d’un circuit numérique est sujet à un compromis entre le coût, la performance
et la fiabilité. La fiabilité d’un circuit numérique sous l’effet du vieillissement est impactée par la
dégradation au niveau des transistors [7, chapitre 15] mais aussi par des défauts sur le packaging
[7, chapitre 16]. Dans cette thèse nous nous intéressons uniquement à la dégradation des tran-
sistors. La fiabilité d’un transistor sous l’effet du vieillissement est affectée par trois principaux
mécanismes de défaillances : le Bias Temperature Instability (BTI), le Hot Carrier Injection (HCI)
et le Time Dependant Dielectric Breakdown (TDDB). Le mode de défaillance commun aux trois
mécanismes est la dégradation progressive de la tension de seuil du transistor ayant pour consé-
quence l’augmentation du temps de propagation d’un signal dans un circuit numérique. Alors
que les trois mécanismes de dégradation sont largement observés et modélisés dans les transis-
tors planaires, la question suivante se pose : qu’en est-il de la fiabilité sous l’effet du vieillissement
des transistors FinFET? L’évolution géométrique du FinFET va-t-elle avoir un effet négatif stimu-
lant davantage les mécanismes (BTI, HCI et TDDB) et provoquant des dégradations du temps de
propagation plus importante dans un circuit numérique ?

Pour connaître l’effet des mécanismes de défaillance (BTI, HCI et TDDB) sur la fiabilité d’un
transistor, il est nécessaire de réaliser des tests de vieillissement accéléré et de mesurer les dégra-
dations. Les dégradations peuvent être mesurées au niveau du transistor mais cela nécessite de
fabriquer des cartes de tests spécifiques, de posséder des pointes de mesure parfois de quelques
micromètres et d’avoir une instrumentation spécifique pour placer les pointes et mesurer la ten-
sion de seuil. Monopoliser un tel banc de test avec l’accès au transistor est coûteux, c’est pour-
quoi le choix de réduire la durée du test de vieillissement devient nécessaire. Cependant, pour
observer des dégradations pour une courte durée de test (quelques dizaines d’heures), il devient
nécessaire que les conditions de vieillissement appliquées soient très éloignées des conditions
opérationnelles (parfois deux fois la tension nominale). Le risque d’appliquer de telles conditions
d’accélérations du vieillissement est d’observer des mécanismes de défaillances qui ne sont pas
représentatifs des mécanismes de dégradations dans les conditions opérationnelles.

Une alternative de la mesure des dégradations de la tension de seuil au niveau du transistor
consiste à mesurer les dégradations du temps de propagation d’un signal au niveau du circuit nu-
mérique puisque la dégradation de la tension de seuil provoque la dégradation du temps de pro-
pagation d’un signal qui le traverse. De par sa configurabilité et sa modularité le FPGA est un can-
didat parfait pour implémenter une structure de test visant à mesurer la dégradation du temps de
propagation. De plus, pour quelques centaines d’euros, des FPGAs conçut à partir de FinFET sont
disponibles sur le marché. Le développement d’un banc de test avec des FPGAs est bien moins
coûteux que la mesure directe sur le transistor. Ainsi des tests de plus longues durées (des milliers
d’heures) peuvent être réalisés dans des conditions de vieillissement proches des conditions opé-
rationnelles. Cependant, en mesurant la dégradation du temps de propagation d’un signal dans
un FPGA nous observons en réalité un effet secondaire des mécanismes de dégradations sur des
milliers de transistors compliquant la modélisation physique.

Dans ces travaux nous considérons que les dégradations dans les FPGA sont représentatives
des dégradations dans les autres circuits numériques (processeur, Digital Signal Processor, etc...).
En effet, en considérant que les deux circuits sont conçus avec la même technologie de transistor
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(FinFET), la principale différence entre un FPGA et un autre circuit numérique c’est l’architecture.
Dans cette thèse nous considérons qu’en choisissant un grand nombre de conditions de vieillis-
sement et notamment différentes architectures de circuits dans un même FPGA, les résultats que
nous obtiendrons permettront de couvrir les différences architecturales, à l’échelle du transistor,
entre les circuits numériques.

Pourquoi est-il important de connaître la fiabilité d’un circuit numérique ? Sur le marché pu-
blic la performance et le coût d’un circuit numérique importe plus que sa fiabilité. Le téléphone
portable en constitue un exemple flagrant. En moyenne, un français change de téléphone por-
table tous les 4 ans et, bien souvent, non pas parce qu’il est dégradé ou défaillant, mais pour en
acheter un nouveau plus performant. Dans les secteurs sensibles tels que la défense, l’aéronau-
tique ou encore le spatial, la fiabilité est une donnée d’entrée essentielle pour l’analyse de sûreté
de fonctionnement ou de gestion de la qualité. Par exemple, dans l’aéronautique, afin de garantir
la sécurité des passagers et du personnel, le constructeur d’avion ne peut pas intégrer un système
avec un taux de défaillance supérieur à 10−9 par heure de vol si la conséquence de la défaillance
de ce système mène au décès d’une personne. Parce que les études de fiabilité sont coûteuses en
temps et en ressources financières, il existe des référentiels de fiabilité accessibles par les entre-
prises pour prédire la fiabilité d’un système. En 2004, la Direction Générale de l’Armement (DGA) a
encouragé un consortium d’entreprises françaises à développer un référentiel de fiabilité : FIDES
qui est alimenté par le retour d’expérience et par des études de vieillissements accélérés. C’est
dans ce contexte que la DGA ainsi que Bordeaux INP financent ma thèse.

La sujet de cette thèse se fragmente en deux objectifs principaux. Le premier est de dévelop-
per un banc de test capable de vieillir et de mesurer en continu les dégradations dans des FPGAs
de dernière génération, avec une technologie 16 nanomètres FinFET, pendant un an soit plus de
10000 heures. Le deuxième objectif est d’analyser les mesures et de produire un modèles semi-
empirique des dégradations dans un FPGA en nous basant sur les mécanismes de défaillance au
niveau du transistor et ce afin de prédire la fiabilité sous l’effet du vieillissement. Ainsi, nous divi-
serons cette thèse en quatre chapitres.

Dans le chapitre 1, en nous appuyant sur la littérature, nous poserons les notions utiles pour
comprendre les travaux qui seront présentés et qui s’articulent autour de deux thématiques : le
FPGA et la fiabilité. Parce que le transistor est le composant élémentaire à la base d’un FPGA, nous
présenterons son principe de fonctionnement et nous introduirons le FinFET. Nous décompose-
rons l’architecture d’un FPGA au plus bas niveau, en détaillant par exemple l’architecture interne
d’une Look-Up Table, ce qui nous permettra de comprendre le fonctionnement d’un FPGA. Nous
ferons un point de la littérature portant sur les mécanismes de défaillance (HCI, BTI et TDDB) au
niveau du transistor et nous focaliserons l’état de l’art sur l’effet des mécanismes de défaillance
sur le FinFET. Finalement, nous présenterons les méthodes de mesures de dégradations dans un
FPGA et nous résumerons une dizaine de tests de vieillissement utilisant ces méthodes afin de
nous guider dans le développement de notre banc de test.

Dans le chapitre 2 nous présenterons le banc de test que nous avons développé pour vieillir et
mesurer les dégradations des FPGAs pendant plus de 10000 heures et dans des conditions (tem-
pérature et tension) proches des conditions d’utilisation opérationnelles. Pour mesurer les dégra-
dations dans un FPGA, le banc de test se base sur l’implémentation de 567 oscillateurs en anneaux
avec différentes configurations et l’implémentation de compteurs pour mesurer la fréquence et le
rapport cyclique d’oscillation des oscillateurs en anneaux dans le FPGA. Nous souhaitons vieillir
les FPGAs dans des conditions proches des conditions nominales afin que les mécanismes de dé-
gradations soient représentatifs de ceux présents dans les conditions d’utilisation normales. Ce-
pendant, dans ces conditions, les dégradations sont faibles et requièrent un moyen de mesure pré-
cis pour être observées. De plus, la fréquence d’oscillation d’un oscillateur en anneau est sensible
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au vieillissement mais encore plus à la température et la tension. Ainsi, la précision et la stabilité
de mesure seront les points focaux dans le développement du banc de test. Afin d’améliorer la sta-
bilité et la précision de mesure nous utiliserons un récepteur GPS comme référence de temps dans
le circuit de mesure ainsi qu’un système de régulation de la température et de la tension interne
du FPGA. Finalement, nous présenterons les résultats d’un test de vieillissement sur un seul FPGA
pendant 1000 heures pour confirmer les performances du banc de test à mesurer des dégradations
dans un FPGA.

Dans le chapitre 3 nous présenterons le banc de test final constitué de neuf FPGAs et ce avec
la même configuration, mais avec chacun une condition de température et de tension différente.
Avant le vieillissement nous avons mesuré tous les oscillateurs en anneaux (fréquence et rapport
cyclique) pour connaître l’état initial des oscillateurs en anneaux et des FPGAs. Nous comparerons
les mesures initiales avec les données de temps de propagation extraites du logiciel de conception
Vivado. Après 8000 heures de vieillissement et de mesures de dégradation de 5103 oscillateurs en
anneaux répartis dans neuf FPGAs, nous présenterons les résultats de dégradation et nous mon-
trerons l’effet de la tension, de la température, du rapport cyclique de stress, de la fréquence de
stress et de l’architecture de l’oscillateur en anneau sur les dégradations de la fréquence d’oscilla-
tion de l’oscillateur en anneau. Dans un FPGA, un oscillateur en anneau contient des ressources
logiques et des ressources de routage. La dégradation de la fréquence d’un oscillateur en anneau
dépend donc de la dégradation de ces deux types de ressources. Dans la fin de ce chapitre nous
présenterons une méthode consistant à séparer de la mesure du temps de propagation d’un os-
cillateur en anneau, les temps de propagation générés par les ressources logiques et par les res-
sources de routage. Dans cette continuité nous montrerons comment extraire la dégradation du
temps de propagation dans les ressources logiques et les ressources de routage.

Dans le chapitre 4 nous développerons un modèle semi-empirique des dégradations dans tous
les oscillateurs en anneaux. Pour cela nous modéliserons séparément les dégradations dans les
ressources logiques et les ressources de routage, ce qui nous permettra d’avoir un modèle com-
mun pour toutes les architectures d’oscillateurs en anneaux. Dans un premier temps, nous mo-
déliserons les dégradations dans le cas d’un stress statique pour différentes températures et ten-
sions. Ensuite, nous modéliserons les dégradations pour un stress dynamique en séparant l’effet
du rapport cyclique et de la fréquence du signal de stress. Ainsi, le modèle que nous développe-
rons pourra prévoir les dégradations du temps de propagation d’un signal dans un oscillateur en
anneau en fonction de la tension, la température, le rapport cyclique du signal de stress, la fré-
quence du signal de stress et l’architecture de l’oscillateur en anneau. Afin de montrer l’évolution
des dégradations avec un FPGA utilisant une technologie de transistor planaire, nous compare-
rons nos dégradations avec celles mesurées et modélisées dans un test de vieillissement similaire
sur un FPGA Artix 28 nanomètres HKMG. Finalement, en fixant un seuil de défaillance et en ex-
trapolant nos mesures jusqu’à ce seuil, nous modéliserons la répartition des défaillances afin d’en
extraire le taux de défaillance.
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Chapitre 1

Du transistor au FPGA, de la fiabilité du
transistor à celle du FPGA

1.1 Introduction

Les travaux de cette thèse s’articulent autour de deux thématiques : le FPGA et la fiabilité. Le
composant élémentaire qui est à la base de la conception d’un FPGA est le transistor. Aussi, la fia-
bilité du FPGA sous l’effet du vieillissement dépend de mécanismes de défaillance à l’échelle du
transistor. Ainsi, pour comprendre les travaux de "mesure et prédiction de la fiabilité des FPGAs"
que nous présenterons dans les prochains chapitres, nous allons dans ce chapitre introduire le
transistor (section 1.2) ce qui nous permettra de présenter le fonctionnement d’un FPGA (section
1.4), puis, nous présenterons l’état de l’art des mécanismes de défaillance présent dans le tran-
sistor (section 1.5) afin d’introduire l’état de l’art des études de vieillissement visant à mesurer la
fiabilité des FPGAs (section 1.6).

1.2 Le transistor

Le transistor est le composant actif à la base de tous les circuits numériques intégrés, et donc
du FPGA. Afin de comprendre le fonctionnement d’un FPGA au plus bas niveau, il est nécessaire de
connaître le fonctionnement du transistor. Dans cette section, nous contextualisons l’émergence
du transistor dans l’industrie de l’électronique avant d’expliquer le principe de fonctionnement
du MOSFET. Parce que la taille du transistor ne cesse de diminuer, nous présentons l’évolution
du transistor au fil des années avec les principales avancées technologiques pour introduire le
FinFET. Le FinFET étant le transistor présent dans le FPGA dont nous mesurons la fiabilité, nous
montrons son architecture et ses caractéristiques.

1.2.1 Bilan historique et économique du transistor

Crée en 1947 par un groupe de chercheurs des Laboratoires Bell, le transistor est une des in-
ventions révolutionnaires du XX siècle qui impacte notre quotidien. Le transistor est le composant
élémentaire à la base du Circuit Intégré (CI), du processeur, de la cellule mémoire, etc. L’objectif
principal de l’industrie de la micro-électronique est de réduire la taille du composant afin d’aug-
menter la densité de transistors sur une même surface et ainsi de gagner en performance et en
coûts de développement.

En 1965, Gordon Moore observa deux points essentiels concernant l’évolution de l’intégration
des transistors et de leur coût de fabrication [8]. Premièrement, le coût de revient d’un composant
en fonction de sa densité dans un circuit intégré possède un minimum. Deuxièmement, pour ce
coût minimum le nombre de transistors dans un CI est multipliée par deux chaque année. Ces
observations se basent sur l’analyse du marché du circuit intégré entre 1962 et 1965. La figure 1.1a,
extraite de [8], est le résultat de cette observation et présente le prix par composant en fonction du
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(a) (b)

FIGURE 1.1 – (a) Coût par composant en fonction du nombre de composant par circuit intégré entre 1962
et 1970 [8] (b) Nombre de composants par circuit intégré entre 1959 et 1975 à l’origine de la loi de Moore [9]

nombre de composant dans le circuit intégré. Le prix par composant minimum est obtenu pour
10 composants par circuit en 1962 contre 80 composants par circuit en 1965, soit bien un facteur
23 en trois ans d’intervalle.

En 1975, Gordon Moore montre dans [9] que le nombre de composant par circuit intégré, soit
sa complexité, continue d’augmenter par deux chaque année. La figure 1.1b montre que le nombre
de composants est passé de 1 à 65000 par circuit entre 1959 et 1975 soit un facteur 216 en accord
avec la projection faite en 1965. La taille des circuits ont augmenté d’un facteur de 20 sur cette
même période. Cela montre que le nombre de composant par circuit a augmenté grâce à l’aug-
mentation de la densité des composants, et donc par l’amélioration des outils de lithographie.

En 1995, Gordon Moore montre dans [10] que la nouvelle tendance du nombre de composants
par circuit entre 1975 et 1995 est d’un facteur deux tous les deux ans (tous les ans avant 1975). La
cause de la diminution de la pente de l’intégration est l’augmentation importante du coût des ou-
tils de lithographie en fonction de la diminution de la taille du composant. En 1968 le coût était
de 12000 dollars pour une technologie de 10µm contre 3.5 millions de dollars en 1995 pour une
technologie de 0.4µm. Selon [11], l’industrie du circuit intégré a suivi cette dernière prédiction de
Gordon Moore [10] jusqu’en 2010.

La diversification des systèmes dans une même puce complète la loi de Moore avec une nou-
velle tendance appelée "More-than-Moore" [12]. La figure 1.2 montre que le développement de CI
est porté aujourd’hui par deux axes : "More than Moore" (en bleu) et "More Moore" (en rouge).
L’axe "More than Moore" correspond à la diversification des systèmes dans une même puce et
le "More Moore" correspond à la miniaturisation des composants. L’évolution de la technologie
dans cette dernière décennie, au même titre que l’émergence des objets connectés (Internet of
Things IoT) ou encore de l’Intelligence Artificielle (IA), a poussé l’industrie au développement de
CI comprenant des fonctionnalités numériques et analogiques interfacées dans un même boîtier
(System in Package SiP) ou dans une même puce (System on Chip SoC).

L’industrie du semi-conducteur est en croissance permanente. La figure 1.3a montre que le
semi-conducteur est présent dans différents secteurs d’activités tels que la communication, l’in-
formatique, le transport et d’autres encore [13]. En passant de 300 milliards d’unités à 1100 milliard
d’unités, la production de semi-conducteurs est multipliée par quatre entre 2001 et 2021 [14]. Le
bilan économique du marché mondial du semi-conducteur suit la même tendance, comme en
témoigne la figure 1.3b. Un facteur quatre sépare le bilan de 2001 avec 147 milliards de dollars de
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FIGURE 1.2 – Évolution des circuits intégré en considérant la miniaturisation du composant (more Moore)
et la diversification de système sur dans un même circuit (more than Moore)[12]

2021 avec 543 milliards de dollars. On constate que le marché économique du semi-conducteur
est en majorité contrôlé par l’Asie (Asie/Pacifique+Chine), suivis par les États-Unis et enfin le Ja-
pon et l’Europe. La prévision de l’évolution du marché du semi-conducteur est en croissance pour
les années à venir avec l’intention de produire un transistor sub-nanométrique pour 2034 [14]. La
course à la miniaturisation à un coût considérable pour les fondeurs de semi-conducteur, ce qui
entraîne la diminution du nombre de fondeurs dans le monde. En 2017-2018 on ne comptait que
3 entreprises capables de produire une technologie de 10nm : Intel, TSMC et Samsung.
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FIGURE 1.3 – (a) Répartition des composants issus de l’industrie du semi-conducteur par secteur d’activité
[13] (b) Vente de composants semi-conducteur par année pour différentes région du monde (tracé à partir
des données récupérées dans "World Semiconductor Trade Statistics WSTS "[15])

1.2.2 Principe de fonctionnement du MOSFET

Le MOSFET (Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor) a été un des transistors à
effet de champs les plus présents dans les circuits numériques depuis la création des circuits in-
tégrés en 1980 jusqu’en 2010. À ce jour c’est le FinFET qui est à base des circuits numérique de
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dernière génération. Parce que nous étudierons la fiabilité du FPGA conçut avec du FinFET, qui
est une évolution du MOSFET, nous introduisons dans cette section le fonctionnement du MOS-
FET.

Afin de mieux comprendre les explications qui vont suivre, un schéma en coupe d’un transis-
tor est donné sur la figure 1.4. Le MOSFET (Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor)
est un transistor à effet de champs qui est divisé en 4 parties : La source, la grille, le drain et le
substrat. Un FET classique est fabriqué à partir du silicium qui est un matériau du groupe IV dans
la table périodique, c’est à dire avec quatre électrons sur la bande de valence, et qui possède la ca-
ractéristique électrique de semi-conducteur. Pour contrôler le transistor, des contacts métalliques
sont déposés sur la source, la grille, le drain et le substrat. Une couche d’oxyde de silicium isole
électriquement le substrat du contact métallique de grille.

FIGURE 1.4 – Représentation en coupe d’un transistor NMOS avec le canal en mode déplétion (gauche) et
inversion (droite)

Parce que le silicium a température ambiante à une grande résistivité, des impuretés sont in-
troduites afin d’augmenter la concentration de porteurs libres et ainsi de diminuer la résistivité
électrique. Il existe deux types d’impuretés : l’arsenic et le phosphore du groupe V (dopage de
type-n) et le bore du groupe III (dopage de type-p). Le dopage de type-n est utilisé pour augmen-
ter la densité d’électrons et le dopage de type-p est utilisé pour augmenter la densité de trous. Un
transistor est de type NMOS lorsque la source et le drain ont un dopage de type-n et le substrat un
dopage de type-p. Dans un transistor NMOS la source et le drain sont des zones denses en élec-
trons contrairement au substrat qui est dense en trous. Inversement, dans un transistor PMOS la
source et le drain sont de type-p et le substrat de type-n.

Dans le cas d’un NMOS, une différence de potentielle positive est appliquée entre la grille
et le substrat générant un champ électrique. Le peu d’électrons présents dans le substrat se dé-
placent en sens opposé du champ électrique et s’accumulent au niveau de l’oxyde. De plus, le
champs électrique aplanit les niveaux d’énergie entre la source et le substrat ce qui rend possible
le déplacement d’électrons de la source vers l’oxide de grille. Plus le champ électrique est impor-
tant et plus la densité d’électrons au niveau de l’oxyde devient importante formant ainsi un canal
de conduction de type-n entre la source et le drain qui sont aussi denses en électrons. Dans un
premier temps, lorsque les premiers électrons commencent à s’accumuler on parle de déplétion
puis lorsque la densité d’électrons devient plus importante que celle des trous on parle d’inver-
sion. Dans le cas d’un PMOS il faut une différence de potentielle négative entre la grille et le sub-
strat pour qu’il y ait une accumulation de trous au niveau de l’oxyde, formant ainsi un canal de
conduction de type-p. Une fois le canal de conduction établit dans le MOSFET il suffit d’appliquer
un champ électrique entre la source et le drain pour avoir un transport d’électrons pour le NMOS
et de trous pour le PMOS.
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NMOS

Bloqué VGS ≤ VT IDS = 0

Linéaire VGS > VT,VDS ≤ VGS −VT IDS = β
(
(VGS −VT)VDS − VDS

2

2

)
Saturé VGS > VT,VDS > VGS −VT IDS = β

2 (VGS −VT)2

PMOS

Bloqué VSG ≤ |VT| ISD = 0

Linéaire VSG > |VT| ,VSD ≤ VSG −|VT| ISD = β
(
(VSG −|VT|)VSD − VSD

2

2

)
Saturé VSG > |VT| ,VSD > VSG −|VT| ISD = β

2 (VSG −|VT|)2

TABLE 1.1 – Équations simplifiés du courant de drain dans un transistor NMOS et PMOS pour différents
modes de fonctionnement

En fonction de la tension grille-source (VGS) et de la tension drain-source (VDS), le transistor
fonctionne suivant trois régimes. Nous présentons le fonctionnement d’un NMOS qui est similaire
à celui d’un PMOS avec comme différence le sens de la polarisation des tensions VGS et VDS .

Lorsque VGS est inférieur à la tension de seuil du transistor (VT) le canal commence à se déplé-
ter (voir figure 1.4). Cependant, le canal n’est pas établi et par conséquent aucun courant ne peut
passer de la source au drain. En réalité, même dans ce régime il existe un faible courant non désiré
appelé IOFF. Dans cette condition, la figure 1.5a montre que le transistor est en régime bloqué.

(a) (b)

FIGURE 1.5 – (a) Caractéristique de transfert IDS en fonction de VGS d’un transistor NMOS (b) Caractéris-
tique de sortie IDS en fonction de VDS pour un transistor NMOS avec VGS0 < VT < VGS1 < VGS2 < VGS3 < VGS4

Lorsque VGS est supérieur à VT le canal s’inverse et rend ainsi le transistor passant (voir figure
1.5a). La caractéristique de sortie présente sur la figure 1.5b montre que pour un VGS fixe supérieur
à VT, le régime de fonctionnement du transistor, linéaire ou saturé, dépend alors de la tension
VDS . Lorsque VDS < VGS −VT alors le transistor est en régime linéaire puisque le courant de sortie
évolue linéairement suivant VDS . Ce régime correspond à la zone verte de la figure 1.5b. Lorsque
VDS > VGS −VT, le transistor est en régime saturé puisque la tension VDS n’a presque plus d’effet
sur le courant de sortie qui reste stable. L’intensité de courant de sortie dépend de VGS et évolue
presque quadratiquement. Ce régime correspond à la zone bleu de la figure 1.5a.

Finalement,nous retenons que le transistor fonctionne suivant trois régimes : bloqué, passant
linéaire et passant saturé. Le tableau 1.1 récapitule les conditions pour être dans les différents
modes de fonctionnement et donne le courant de drain associé pour un transistor NMOS et PMOS.
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1.2.3 Évolution du FET

Dans cette section nous présentons l’évolution du FET depuis sa création jusqu’à aujourd’hui
afin de comprendre dans quel contexte le transistor FinFET a été introduit dans les circuits numé-
riques. Les années 1960 sont marquées par l’émergence du MOSFET dans l’industrie. Une revue
depuis la création du MOSFET à son implémentation dans des VLSI (Very-Large-Scale Integra-
tion) est faite dans [16]. De sa création à aujourd’hui le MOSFET n’a cessé d’évoluer afin d’être
plus performant, d’avoir des dimensions plus petites et un coût plus faible. La figure 1.6 révèle
trois périodes qui ont marqué l’évolution du MOSFET et que nous détaillons.

Le dimensionnement proportionnel [1970-2000]

Dans [17] Robert Dennard explique comment diminuer les dimensions du transistor avec un
facteur proportionnel k. La diminution du canal L

k accentue l’effet canal court qui diminue la ten-
sion de seuil du transistor est en conséquence augmente le courant IOFF. Une explication plus
complète de l’effet canal court est donnée dans [18, chap VI]. Afin de limiter l’effet canal court il
est possible de diminuer la largeur du canal qui dépend de la largeur du drain et de la source Xd

k ce
qui implique l’augmentation de la concentration de dopant kNA. Pour avoir un meilleur contrôle
en tension du canal il faut diminuer l’épaisseur de l’oxyde de grille Tox

k ce qui rend le transistor

plus sensible au breakdown. Par conséquent, il est nécessaire de réduire la tension de grille VG
k .

Comme nous venons de voir, la simplicité du dimensionnement des transistors réside dans la re-
lation linéaire entre les différentes grandeurs. Cependant, l’épaisseur d’oxyde de grille est devenu
le paramètre qui mettra fin au dimensionnement avec la méthode Dennard. En effet, à partir du
noeud 90nm l’oxyde de grille a une épaisseur de 1.2nm et les charges peuvent passer au travers
de l’oxyde par effet tunnel augmentant considérablement le courant de fuite. Une description dé-
taillée de l’effet tunnel est donnée dans [18, chap IV.6].

Le dimensionnement par équivalence [2000-2020]

L’application de contraintes mécaniques a permis d’améliorer la mobilité des charges [19].
Pour le PMOS, il s’agit de SiGe qui est déposé dans le drain et la source pour appliquer une contrainte
de compression au niveau du canal afin d’améliorer la mobilité des trous. Pour le NMOS, il s’agit
de SiN qui est déposé dans le drain et la source pour appliquer une contrainte de tension sur le ca-
nal et ainsi améliorer la mobilité des électrons. L’application de contraintes a permis d’améliorer
les performances du transistor, cependant, le courant de fuite au niveau de l’oxyde reste toujours
problématique.

À partir du noeud 45nm [20] l’oxyde de silicium utilisé comme diélectrique de la grille est rem-
placé par un matériau dit high-κ, c’est à dire avec une constante diélectrique élevée. L’utilisation
d’un tel matériau permet d’augmenter l’épaisseur du diélectrique, de diminuer ainsi les courants
de fuites par effet tunnel, tout en préservant un bon contrôle du champ électrique de grille qui
dépend de la capacité de l’oxyde de grille (Cox ∝ ϵk

tox
). La diminution de la taille de la grille a pour

conséquence l’augmentation de la résistance et donc la diminution de performance. C’est pour-
quoi, un métal avec une résistivité plus faible que le polysilicium est utilisé pour la grille. Avec
l’utilisation des contraintes, du high-κ et de la grille en métal, il a été possible d’atteindre le noeud
32nm en maintenant de bonnes performances.

À partir de 22nm [21] le MOSFET planaire est remplacé par le transistor 3D FinFET. Le FinFET
a des qualités de contrôle électrostatique de la grille qui ont permis de diminuer la taille du tran-
sistor tout en préservant des bonnes performances. Une explication plus détaillée du FinFET sera
donnée dans la section 1.2.4.

Vers un dimensionnement sub-nanonmétrique [2020-futur]

Cette période décrite dans [22] permet d’avoir une vision de l’évolution du transistor pour
les années à venir. Deux grands axes orientent cette évolution. Le premier est le développement
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de nouveaux transistors qui sont développés dans la continuité du CMOS, à l’exemple du "Gate
All Around (GAA)" attendu en production pour 2025 [23] et du "Tuneling" FET [24], ou des tech-
nologies qui sont différentes du CMOS classique, "Beyond CMOS" [25], et qui permettront de le
remplacer. Le deuxième axe est l’évolution de l’architecture du circuit. Jusqu’à présent, comme
on peut voir sur la figure 1.11, les transistors dans un circuit sont répartis sur un niveau logique
unique. Il est prévu pour 2031 la production de circuit avec un empilement de niveaux logiques
[23].

FIGURE 1.6 – Évolution de la densité de transistors entre 1997 et 2027 montrant l’évolution technologique
du transistor divisée en trois périodes : dimensionnement proportionnel (points vert), dimensionnement
par équivalence (points jaune) et le dimensionnement sub-nanométrique (rouge). Cette évolution de di-
mensionnement est possible grâce à l’introduction de nouveaux outils de lithographie (zone verte), de
nouveaux matériaux (zone rose), de nouveaux dispositifs et architectures de conception (zone bleu) et à
de nouveaux systèmes (zone orange) [22]

1.2.4 L’architecture FinFET

L’architecture FinFET qui est le transistor utilisé dans les circuits numériques de dernière gé-
nération. Le principe de fonctionnement du FinFET est identique à celui du MOSFET.

La réduction de la largeur du canal d’un MOSFET est limitée principalement par deux pa-
ramètres : le Drain Induced Barrier Lowering (DIBL) et le Subthreshold Slope (SS) [26]. Le DIBL,
exprimé en mV/V, correspond au rapport de la variation de la tension de seuil sur la variation de la
tension du drain. Le SS correspond à la pente du logarithme du courant de drain en fonction de la
tension de la grille lorsque la tension est inférieure à la tension de seuil. Lorsqu’un MOSFET a un
canal court, alors le DIBL ainsi que le SS sont importants ce qui a pour conséquence la diminution
de la tension de seuil et l’augmentation du courant IOFF.

Les FET à double grille (DG), dans lesquels une deuxième grille est ajoutée à l’opposé de la
grille traditionnelle, sont reconnus depuis longtemps pour leur potentiel à mieux contrôler les
effets de canal court (DIBL et SS) [27]. Le FinFET est un transistor, de la famille DG-FET, avec un
canal vertical qui sort du plan, en forme d’ailette (en anglais Fin), contrairement au MOSFET qui a
un canal horizontal (voir figure 1.7a et 1.7b). La densité de courant que peut conduire le transistor
ne dépend plus uniquement de la largeur du canal (W) mais aussi de sa hauteur (H). La grille d’un
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FinFET recouvre le canal qui est posé sur le substrat améliorant ainsi le contrôle électrostatique
du transistor. Comme on peut voir sur la figure 1.8a, le DIBL et le SS d’un FinFET sont inférieurs à
ceux d’un MOSFET [26] et par conséquent la consommation ainsi que la vitesse de commutation
du transistor sont améliorées (voir figure 1.8b) [28].

(a) (b)

FIGURE 1.7 – (a) Schéma d’un MOSFET (b) Schéma d’un FinFET

De plus, le processus de fabrication du FinFET s’inscrit dans la continuité de celui du MOS-
FET, ce qui est un avantage considérable au regard du coût et du temps de développement. Par
exemple, il est possible d’utiliser le même wafer et le même processus de fabrication pour fabri-
quer les tranchées d’isolations dans un MOSFET que pour fabriquer les ailettes du FinFET [26].
Pour avoir un courant de sortie acceptable, il est nécessaire de connecter les FinFETs en réseaux,
c’est pourquoi on parle de courant par unité de surface. La densité d’intégration est délimitée par
l’espacement (le pas) entre deux FinFETs dont la réduction a permis de passer progressivement
du noeud 22nm au noeud 5nm [29, 30].

(a) (b)

FIGURE 1.8 – (a) Comparaison entre le MOSFET et FinFET du DIBL et du SS en fonction de la longueur L
[26] (b) Comparaison des performances entre le MOSFET et le FinFET [28]

1.3 Circuits élémentaires CMOS dans les FPGAs

Jusqu’à présent nous avons introduit le transistor comme un composant isolé. Les circuits
numériques utilisent les architectures Complementary Metal Oxide Semi-conductor (CMOS) asso-
ciant des transistors PMOS et NMOS. Dans un FPGA par exemple, le CMOS est utilisé pour faire
des portes élémentaires telles que l’inverseur ou la porte de transfert. Un circuit numérique pos-
sède parfois de millions de portes élémentaires qui sont connectées entre elles et vers les entrées
et sorties de la puce grâce à une architecture d’interconnexion. Pour cela dans cette section, nous
introduisons le fonctionnement de l’inverseur et de la porte de transfert qui sont fortement pré-
sents dans un FPGA ainsi que l’architecture d’interconnexion.
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1.3.1 L’inverseur

L’inverseur CMOS est un élément de base des circuits numériques [31]. Comme nous pouvons
voir sur la figure 1.9a la grille du NMOS et du PMOS sont connectées ensemble et forment l’entrée
de l’inverseur. Les drains du NMOS et du PMOS sont connectés ensemble et forment la sortie. La
source du PMOS est connectée à la tension d’alimentation Vdd et la source du NMOS est connec-
tée à la masse du circuit.

Lorsque l’entrée de l’inverseur n’a pas changé depuis un certain alors on considère que celui-
ci est en régime statique. Dans ce régime, si VIN = Vdd alors VOUT = 0V et si VIN = 0V alors VOUT =
Vdd .

Lorsque l’entrée de l’inverseur change, alors celui-ci est en régime transitoire le temps que
la sortie se stabilise. La figure 1.9b montre la caractéristique de sortie correspondant au courant
passant dans les transistors en fonction du niveau de la tension de sortie. Si VIN = Vdd alors le
NMOS est passant et le PMOS bloqué. Par conséquent, le courant présent dans le condensateur
en sortie se décharge progressivement par le NMOS jusqu’à ce que VOUT = 0V. Si VIN = 0V alors
le PMOS est passant et le NMOS bloqué. Par conséquent, le courant passant par le PMOS charge
progressivement le condensateur en sortie jusqu’à ce que VOUT = Vdd . Donc, en régime transitoire,
un front montant en entrée génère un front descendant en sortie tandis qu’un front descendant
en entrée génère un front montant en sortie.

(a) (b) (c)

FIGURE 1.9 – (a) Schéma électrique d’un inverseur avec un condensateur en sortie pour modéliser la
connection à l’étage logique suivant (b) Courant passant dans les transistors pendant les transitions (IP

pour le PMOS et IN pour le NMOS) en fonction du niveau de tension en sortie VOUT et avec l’écoulement du
temps représenté par les flèches sur les courbes (c) Temps de propagation d’un inverseur dans le cas d’un
front descendant en sortie (haut) et d’un front montant en sortie (bas)

Le temps de propagation d’un inverseur est une caractéristique importante dans les circuits
numériques. Lorsqu’il y a un changement d’état au niveau de l’entrée, le temps de propagation
est défini comme la différence de temps entre le moment où VOUT = Vdd

2 et VIN = Vdd
2 . Une repré-

sentation de l’évolution de la tension d’entrée et de sortie en fonction du temps est donnée en
figure 1.9c. Alors que la figure 1.9b montre que l’évolution du niveau de VOUT dépend du temps de
charge et de décharge du condensateur, c’est à dire à la capacité aux transistors PMOS et NMOS de
conduire du courant. Il est possible d’exprimer approximativement le temps de propagation par :

τ= CVdd

2ION
(1.1)

où ION est le courant (IN ou IP) passant dans le NMOS ou le PMOS en fonction du niveau lo-
gique transmit. Comme le PMOS conduit le courant par transport de trous et le NMOS par trans-
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port d’électrons et que la mobilité des trous est plus faible que celle des électrons, l’inverseur pos-
sède des temps de charge (τP) et de décharge (τN) différents [32]. Il est possible d’équilibrer les
temps de propagation des deux modes en modifiant la largeur des transistors (W ). Dans les cir-
cuits numériques de dernière génération, les transistors PMOS et NMOS sont équilibrés en terme
de temps de propagation.

1.3.2 La porte de transfert

La porte de transfert (Transmission Gate TG) est un circuit dont la fonction est de transmettre
ou non un signal. Avec un ensemble de portes de transferts il est possible de réaliser des fonctions
essentielles dans les circuits numériques tel que le multiplexeur dans les LUT (Look-Up Table)
des FPGA (voir section 1.4.3). Dans la porte de transfert CMOS, représenté sur la figure 1.10a, un
PMOS et un NMOS sont montés en parallèle, les grilles sont commandées par une tension VC

pour le NMOS et son complémentaire VC pour le PMOS. Avant la porte de transfert, les concep-
teurs utilisaient des passtr ansi stor s. Le passtr ansi stor est constitué uniquement d’un type de
transistor, souvent du NMOS. Cependant, l’utilisation d’un seul type de transistor créé un déséqui-
libre du temps de propagation d’un front montant et descendant et génére des chutes de tension
en sortie ce qui limite la succession d’étage de passtr ansi stor . L’utilisation d’un NMOS et d’un
PMOS dans les TG rend possible l’acheminement d’un niveau logique haut et bas avec des chutes
de tension en sortie bien plus faible que les chutes de tension présentes dans les pass transistors
et donc, des temps de propagation des fronts montants et descendants équilibrés.

Lorsque VC = 0 les transistors NMOS et PMOS sont bloqués. Dans ce cas, le circuit ce com-
porte comme un interrupteur ouvert. Lorsque VC = Vdd les transistors NMOS et PMOS sont pas-
sants, alors un signal peut être transmis. Lorsque les transistors sont passants, deux cas de figure
sont possibles : transmettre un niveau logique haut ou transmettre un niveau logique bas. Deux
schémas de l’évolution du mode de fonctionnement des transistors NMOS et PMOS pour la trans-
mission d’un niveau haut et bas sont donnés en figure 1.10b et 1.10c.

(a) (b) (c)

FIGURE 1.10 – (a) Schéma d’une porte de transfert (b)&(c) Évolution du mode de fonctionnement du NMOS
et du PMOS pour la transmission d’un niveau logique haut & bas

Transmission d’un niveau logique haut
À t0, nous considérons que VIN = Vdd , VC = Vdd et VOUT = 0. Dans ce cas, sur le schéma 1.10a, la
source et le drain sont respectivement a et b pour le PMOS et d et c pour le NMOS. Entre t0 et t1

la tension grille-source des deux transistors est supérieure à leurs tensions de seuil respective, les
deux transistors sont donc passants et conduisent le courant vers le condensateur en mode saturé
car la tension drain-source remplit les conditions énoncées dans le tableau 1.1. Le condensateur
se charge et la tension VOUT augmente jusqu’à atteindre une tension égale à |VTP|. Alors, entre t1 et
t2, le transistor PMOS conduit le courant en mode linéaire car VDSP < VSGP −VTP , les conditions du
NMOS n’ont pas changées. Les deux transistors continuent de conduire le courant, augmentant
ainsi la tension VOUT qui, en conséquence, diminue la tension VGSN jusqu’à ce que VOUT = Vdd −
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VTN . Alors le transistor NMOS se bloque mais le courant continu d’être acheminé par le PMOS
entre t2 et t f i n jusqu’à ce que VOUT = Vdd .

Transmission d’un niveau logique bas
Sur le schéma 1.10a, la source et le drain sont respectivement b et a pour le PMOS et c et d pour
le NMOS. Tout en suivant la même logique de la précédente explication, dans un premier temps
les deux transistors conduisent le courant en mode saturé pour décharger le condensateur, la ten-
sion VOUT diminue alors progressivement. La diminution progressive de VOUT va d’abord rendre
le mode de conduction du NMOS linéaire puis bloquer le PMOS.

Résistance de la porte de transfert
La porte de transfert se comporte comme un montage de deux résistances en parallèle qui varient
suivant le mode de conduction des transistors et suivant le niveau de tension entre le drain et la
source qui varie aussi en fonction du niveau de tension en sortie de la porte. Deux points impor-
tants sont à noter ici. Le premier point c’est que dans les deux modes de transmissions le PMOS et
NMOS contribuent à conduire le courant. Le deuxième point c’est que nous pouvons considérer la
porte de transfert comme un montage RC en série avec comme constante de temps τTG = rTGCout

pour transmettre un signal de l’entrée vers la sortie.

1.3.3 Les interconnexions

Dans les circuits intégrés numériques, les interconnexions connectent les transistors pour
conduire l’alimentation, la masse, les signaux logiques et les impulsions d’horloge. En général on
retrouve trois types d’interconnexion avec des longueurs différentes : local (10nm-100µm), inter-
médiaire (500µm-900µm) et global (1000µm et plus). Les interconnexions locales sont utilisées
pour connecter différents transistors entre eux. Les interconnexions intermédiaires le sont pour
connecter deux blocs logiques. Les interconnexions globales transportent les signaux d’alimen-
tation, de masse et d’horloge vers tout le reste du circuit. Avec l’augmentation de la densité de
transistors, l’interconnexion est organisée par niveau, à l’exemple de la figure 1.11 où l’on dis-
tingue trois niveaux de métal (M1, M2 et M3). La bille de soudure fait le lien entre le circuit et le
monde extérieur (capteurs, alimentation, circuits etc) interagissant avec le circuit. Le niveau de
métal M1 est physiquement en contact avec la logique du circuit (transistors). On compte à ce
jour des circuits intégrés numériques avec jusqu’à 17 niveaux d’interconnexion [33].

FIGURE 1.11 – Vue en coupe d’un circuit avec trois niveaux d’interconnexions.
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Temps de propagation
Les lignes d’interconnexions se comportent approximativement comme un circuit RC série avec
une constante du temps de propagation τ = RC. La résistance d’une ligne d’interconnexion dé-
pend de la résistivité électrique et des dimensions de la ligne. Comme illustré sur la figure 1.12, il
existe trois principaux effets capacitifs d’une ligne d’interconnexion. Afin d’augmenter la densité
de transistors dans les circuits intégrés numériques, la dimension des lignes d’interconnexions
n’ont cessé de diminuer ces dernières années. La réduction de la taille (largeur et épaisseur) d’une
ligne d’interconnexion augmente sa résistance et donc augmente le temps de propagation [34–36].
Pour réduire la résistance d’une ligne, le cuivre (ρ= 1.7×10−8Ω.m) est utilisé à la place de l’alumi-
nium (ρ= 2.7×10−8Ω.m) [34]. Ensuite, l’utilisation de diélectrique dit "low-κ" a permis de réduire
la capacitance de la ligne d’interconnexion [37]. Les matériaux utilisés dans l’interconnexion sont
constamment améliorés pour préserver des performances identiques tout en diminuant la taille
des lignes et en augmentant leurs longueurs proportionnellement à l’augmentation de la taille des
circuits numériques.

FIGURE 1.12 – Représentation des effets capacitifs dans les lignes d’interconnexion

La courbe de la figure 1.13 [34] permet de comprendre l’évolution des performances de l’inter-
connexion au cours des deux dernières décennies. On peut voir l’évolution de la résistance (R), de
la capacitance (C) et de RC par unité de longueur en fonction du noeud technologique. L’unité de
longueur correspond à la distance minimale entre deux lignes pour chaque noeud technologique.
Les paramètres R, C et RC sont calculés à partir des données provenant d’autres articles pour dif-
férents noeuds technologiques. Malgré l’utilisation du cuivre la résistance par unité de longueur
augmente avec la diminution du noeud. L’utilisation de matériaux "low-κ" a accentué la diminu-
tion de la capacitance à partir du noeud 90nm. On peut voir sur la figure 1.13 que la diminution de
la capacitance par unité de longueur a permis de compenser l’augmentation de la résistance par
unité de longueur jusqu’au noeud 32nm. Après le noeud 32nm le temps de propagation RC par
unité de longueur a commencé à augmenter.

FIGURE 1.13 – Évolution de R, C et RC dans les lignes d’interconnexion pour différents noeuds [34]
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1.4 Field-Programmable Gate Array (FPGA)

Le FPGA est le circuit numérique de dernière génération que nous avons utilisé pour dévelop-
per un banc de test visant à vieillir et mesurer ses dégradations pour prédire la fiabilité des circuits
numériques de dernière génération. Pour comprendre les fonctionnalités du banc de test que nous
introduirons dans le chapitre 2, l’analyse des dégradations dans le chapitre 3 et la modélisation
des dégradations dans le chapitre 4, il est essentiel de connaître certains principes de fonction-
nement des FPGA. Ainsi, dans cette partie, après avoir contextualisé l’émergence des FPGA, nous
décrivons le fonctionnement de celui-ci en détaillant l’architecture des différents éléments qui le
constituent. Nous décrivons le FPGA en nous basant sur le FPGA Zynq UltraScale+ 16nm qui est
celui que nous avons utilisé tout au long de cette thèse.

1.4.1 Évolution des Programmable Logic Devices (PLDs)

Dans la section 1.2 nous avons introduit À ce jour il existe un nombre important de circuits
numériques que l’on peut classer en quatre catégories :

— Circuit logique standard : à l’exemple des circuits de la famille 74H, il peut avoir plusieurs
entrées et sorties mais il réalise une même fonction logique (NOT, AND, OR etc) ;

— Circuit à fonctionnement programmable : tel que le µprocesseur ou le µcontrôleur, il exé-
cute des instructions machines ordonnées par un programme informatique ;

— Circuit personnalisé : tel que l’ASIC (Application-Specific Integrated Circuit), il contient un
grand nombre de fonctionnalités complexes et le circuit est conçut pour répondre à un be-
soin spécifique ;

— Circuit à logique programmable : tel que les PLDs, un même circuit peut avoir plusieurs
configurations architecturales possibles pour répondre à un besoin spécifique ;

Parce que nous mesurons la fiabilité des FPGAs, nous allons dans cette partie contextualiser
l’émergence du FPGA en présentant l’évolution des PLDs dont le FPGA est un aboutissement. Pour
présenter l’évolution des PLDs, nous nous sommes appuyé sur la lecture de [38, chapitre 3] et de
[39, chapitre 3]. La figure 1.14 présente une frise chronologique de l’évolution des PLDs. Le Simple
Programmable Logic Devices (SPLD), le Complex Programmable Logic Devices (CPLD) et le FPGA
sont des sous-catégories du PLD.

FIGURE 1.14 – Frise chronologique de l’évolution des Programmable Logic Devices (PLDs)

Développé en 1970, le Programmable Read Only Memory (PROM) est la technologie à l’origine
des circuits logiques programmable. Le PROM est programmable une seule fois et enregistre une
information qui est conservée même lorsque le circuit qui la contient n’est plus alimenté. Il existe
des PROM reconfigurable tel que le Erasable PROM (EPROM) ou le Electrically Erasable PROM
(EEPROM).

En 1975 apparaît le Programmable Logic Array (PLA). La figure 1.15a présente un schéma sim-
plifié d’un PLA configuré avec trois entrées (a, b et c) et trois sorties (w, x et y). Une porte inver-
seur est placée au niveau de la sortie pour générer le signal complémentaire de chaque entrée. En
fonction de la configuration de la matrice AND et OR, les entrées sont acheminées ou non vers
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des portes AND dont les sorties sont acheminées ou non vers des portes OR. Pour être configu-
rable, le PLA utilise des PROM. Sur la figure 1.15a seule la logique combinatoire est représentée,
en rajoutant des bascules au niveau des sorties le PLA peut aussi faire de la logique séquentielle.
Le PLA permet d’implémenter des fonctions complexes, cependant, le signal traverse un nombre
important de connexions configurables ce qui génère un temps de propagation important.

(a) (b)

FIGURE 1.15 – Architecture simplifiée d’un (a) PLA et d’un (b) PAL configuré à trois entrées et sorties [39]

Afin d’améliorer le temps de propagation d’un signal dans un PLA, à la fin des années 70’, le
Programmable Array Logic (PAL) a été conçu. Contrairement au PLA où les matrice AND et OR
sont configurables, dans le PAL, seule la matrice AND est configurable et la matrice OR est pré-
configurée (voir figure 1.15b). Parce que le signal traverse moins de connexions programmables
que dans un PLA le temps de propagation est amélioré. Cependant, le nombre de fonctions géné-
rées par le PAL sont limitées par le nombre de portes OR implémentées.

L’émergence des trois catégories de SPLD (Simple PLD) soulève un dilemme conceptuel inévi-
table : soit le circuit est plus rapide mais consomme plus d’énergie à cause du nombre de portes
logiques (PROM et PAL), soit le circuit est moins rapide mais consomme moins d’énergie (PLA).
C’est dans ce contexte que le CPLD (Complex PLD) est créé dans les années 1980. Le CPLD est
un circuit qui combine des EPROM, qui sont des blocs logiques reconfigurables, avec du CMOS.
Cette combinaison des deux technologies permet de diminuer considérablement la consomma-
tion du circuit. Pour qu’un SPLD soit fonctionnel, il est nécessaire que la matrice d’interconnexion
connecte toutes les entrées et sorties aux blocs logiques. L’innovation dans les CPLD est la concep-
tion d’une matrice d’interconnexion configurable qui complexifie l’architecture du circuit mais
qui permet au circuit de moins consommer d’énergie et d’améliorer le temps de propagation d’un
signal.

Dans les années 80’ il y a eu un écart important entre les SPLD/CPLD qui sont reconfigurable
mais qui assurent des fonctions peu complexes et les ASIC qui implémentent des fonctions com-
plexes mais qui sont non reconfigurables. C’est dans ce contexte que le FPGA est développé. Grâce
à l’utilisation de LUTs (Look-Up Tables), de bascules et de multiplexeurs, par rapport aux SPLD
et CPLD, le FPGA assure des fonctions plus complexes. La miniaturisation des composants de la
création du FPGA jusqu’à aujourd’hui a rendu les FPGAs plus denses. Alors que le premier FPGA
commercialisé par Xilinx (XC2064) en 1985 a 64 blocs logiques [40], en 2020, le FPGA XCZU3EG
que nous utilisons a 141120 blocs logiques [41].
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1.4.2 Structure globale

Après avoir introduit l’évolution des PLDs dont le FPGA est l’aboutissement, dans cette partie
nous présentons l’architecture global d’un FPGA. La figure 1.16a présente un schéma de principe
de l’architecture d’un FPGA. Des blocs d’entrées/sorties IO (rouge) connectent le FPGA vers l’exté-
rieur. Les blocs logiques (Configurable Logic Blocks CLB), en bleu, contiennent la fonctionnalité du
FPGA. Le réseau d’interconnexion distribue les signaux depuis les IO et entre les blocs logiques.
Pour ce faire il est composé de lignes d’interconnexions (courtes ou longues), en noir, qui vont
dans les quatre directions, ainsi que de matrices d’interconnexions (vert) qui sont configurées
pour raccorder une ligne à une autre afin de créer un chemin. Des matrices d’interconnexions
IMUX (orange) servent d’interfaces entre le réseau d’interconnexion et les CLB. Toutes les com-
posantes du FPGA possèdent des mémoires de configuration contrôlées par un flux de données
(bitsream).

(a) (b)

FIGURE 1.16 – (a) Vue d’ensemble d’un FPGA (b) Architecture interne de la moitié d’une sliceL

La CLB est la principale ressource pour la mise en oeuvre d’un circuit combinatoire et séquen-
tiel à usage général. Dans les FPGA Zynq UltraScale+, chaque CLB contient ce qui est appelé une
slice [42]. Il existe deux types de slices : Les sliceM (Mémoire) sont utilisées pour stocker l’infor-
mation et les sliceL (Logique) pour les applications logiques. En plus d’une slice, la CLB contient
une matrice d’interconnexion pour assurer son routage (voir partie 1.4.4). La figure 1.16b présente
une vue d’ensemble de l’architecture interne d’une sliceL d’un FPGA Zynq UltraScale+. Une sliceL
contient huit LookUp Tables (LUTs) à six entrées, seize bascules (Flip-Flops FF), huit multiplexeurs
ainsi qu’un carry logic. Les LUTs sont des générateurs de fonctions logiques combinatoires. La
fonction principale d’une FF est de passer d’une logique combinatoire à une logique séquentielle
en synchronisant l’entrée sur l’horloge du module par exemple. Le rôle des multiplexeurs consiste
à assembler plusieurs sorties de LUT afin de réaliser des fonctions plus complexes qu’une unique
LUT à six entrées. Enfin, le carry logic est fourni pour effectuer des additions et des soustractions
arithmétiques rapides.

L’intérêt du FPGA c’est sa configurabilité et sa polyvalence. La figure 1.17 décrit le processus
de configuration d’un FPGA qui se réalise en plusieurs étapes. Dans l’étape de spécification du
besoin, l’utilisateur définit les fonctionnalités ainsi que les contraintes auxquelles le FPGA doit
répondre. Le langage de description du matériel (Hardware Description Language HDL) est uti-
lisé pour traduire les fonctionnalités et les contraintes précédemment définies en une descrip-
tion comportementale ou structurelle. Le Very High Speed HDL (VHDL) et le Verilog sont les deux
langages HDL les plus couramment utilisés. Un synthétiseur intégré à l’IDE (Vivado chez Xilinx)
transforme la description HDL en un schéma Register Transfer Level (RTL) qui est une méthode de
description des architectures logiques. À ce stade de la conception, il est possible de réaliser des
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FIGURE 1.17 – Processus de configuration d’un FPGA illustré

simulations pour valider le circuit électronique synthétisé. Un algorithme de placement et de rou-
tage transforme le circuit électronique synthétisé en un circuit électronique utilisant les ressources
(logique et routage) du FPGA utilisé. Par un exemple, le circuit électronique de la figure 1.17 est un
oscillateur en anneau avec un multiplexeur et trois inverseurs. L’algorithme de placement et de
routage utilisera les ressources logiques disponibles, soit une LUT configurée en multiplexeur et
trois LUT configurées en inverseur. La connexion entre chaque porte logique sera faite par le ré-
seau d’interconnexion en configurant les matrices d’interconnexions afin de connecter la sortie
de la première LUT vers l’entrée la suivante etc. À ce niveau de la conception, il est possible de
réaliser une simulation de l’architecture en tenant compte des ressources utilisées et notamment
des temps de propagation. Enfin, un dernier algorithme traduit les informations de placement et
de routage en un fichier bitstream. Le bitstream est un fichier binaire dont chaque bit est stocké
dans une cellule mémoire de configuration dans le FPGA.

1.4.3 La LookUp Table (LUT)

La LUT est un circuit électronique configurable qui est largement utilisé dans les CLB d’un
FPGA pour assurer la logique combinatoire. Une LUT à n entrées peut réaliser n’importe laquelle
des 22n

fonctions combinatoires possibles grâce à ses 2n bits de configuration stockant la table
de vérité. La modularité d’une LUT est son plus grand avantage et c’est pourquoi il est tant uti-
lisé dans le FPGA. Dans le banc de test que nous avons développé et qui sera présenté dans le
prochain chapitre, nous utilisons les LUTs pour implémenter des oscillateurs en anneaux afin de
mesurer les dégradations dans un FPGA. Pour que le développement du banc de test soit juste
et afin d’interpréter les dégradations des oscillateurs en anneaux, il est nécessaire de connaître
le fonctionnement et l’architecture d’une LUT. Ainsi, dans cette partie nous présentons dans un
premier temps le fonctionnement général d’une LUT et, dans un deuxième temps, en nous basant
sur différents brevets développés par Xilinx, nous détaillons l’architecture interne d’une LUT dans
un FPGA Zynq UltraScale+ que nous utilisons.

(a) (b)

FIGURE 1.18 – (a) Table de vérité d’une porte AND à deux entrées (b) Architecture d’une LUT à deux entrées
configuré en porte ET
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Fonctionnement général d’une LUT

La table de vérité d’une porte ET est représentée sur la figure 1.18a. La figure 1.18b représente
le schéma d’une LUT2 (LUT à deux entrées) configurée pour assurer la fonction d’une porte ET.
La LUT2 est constituée de multiplexeurs commandés par les entrées A1 et A2. On constate que
l’état de sortie des multiplexeurs dépend des bits de configurations qui correspondent à la sortie
O2 de la table de vérité 1.18a. En effet, considérons que les multiplexeurs transmettent l’entrée 1
(en haut) lorsque le signal de contrôle vaut 0, sinon ils transmettent l’entrée 2 (en bas). Dans ce
cas, la sortie O2 vaut 1 seulement si A1 = 1 et A2 = 1 sinon la sortie O2 vaut 0 ; nous avons bien une
LUT2 qui assure la fonction d’une porte ET.

Description de l’architecture interne d’une LUT dans un FPGA Xilinx

Les FPGAs Zynq UltraScale utilisent des LUT à six entrées (de A1 à A6) et deux sorties indépen-
dantes (O5 et O6). La LUT peut implémenter :

— Une fonction booléenne à six entrées ;

— Deux fonctions booléennes différentes à cinq entrées, à conditions que les deux fonctions
partagent les mêmes entrées ;

— Deux fonctions booléennes différentes à trois et deux entrées indépendantes ;

FIGURE 1.19 – Reconstruction de l’architecture interne d’une LUT basée sur l’interprétation des brevets de
Xilinx [43–45]
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La figure 1.19 représente l’architecture interne d’une LUT. Cette représentation se base sur les
informations données dans le document technique du FPGA Zynq UltraScale+ [42] et de trois bre-
vets de chez Xilinx [43–45].

Le premier brevet [43] présente une architecture de LUT à base de portes de transfert. Les
architectures de LUT qui ont précédé ce brevet utilisaient des pass-transistor n’utilisant que des
NMOS. Bien que le temps de propagation d’un signal dans un pass-transistor soit plus court que
dans une porte de transmission, une chute de tension de l’ordre de la tension de seuil est présente
en sortie. Avec la diminution de la taille des transistors, la tension de fonctionnement a diminué
et, par conséquent la chute de tension en sortie d’un pass-transistor n’est plus devenu négligeable
par rapport à la tension de fonctionnement, surtout pour des montages en cascade comme on
retrouve dans les LUTs.

Le deuxième brevet [45] introduit l’utilisation d’un buffer tristate (voir figure 1.20a) afin d’utili-
ser une LUT en plusieurs LUTs de plus petites tailles. Deux bits, C64 et C65, configurent le circuit et
déterminent l’état de sortie. Comme on peut voir sur la table de vérité 1.20b, la sortie peut prendre
la valeur de l’inverse de l’entrée, ou alors, la sortie prend la valeur de GND ou VDD, dans ce cas la
sortie est déconnectée de l’entrée. Dans la LUT, le buffer tristate est placé entre le cinquième et le
sixième étage (voir figure 1.19). Lorsque la LUT est utilisée pour implémenter une fonction boo-
léenne à six entrées, alors le buffer tristate transmet le signal du cinquième étage vers le sixième.
Lorsque la LUT est utilisée pour implémenter deux fonctions booléennes alors le buffer tristate
déconnecte le cinquième étage du sixième et l’état en sortie du buffer tristate dépend alors de la
fonction implémentée.

(a) (b)

FIGURE 1.20 – (a) Exemple d’une architecture de buffer tristate utilisé pour transformer une LUT en plu-
sieurs LUTs plus petites [45] (b) Table de vérité du buffer tristate

Enfin le troisième brevet [44] propose une architecture interne d’une LUT à six entrées. Dans
cette architecture on constate que les portes de transfert fonctionnent par paire pour assurer la
fonction d’un multiplexeur à deux entrées pilotées par les six signaux d’entrées de la LUT (A1-
A6) et leurs complémentaires. La configuration de la LUT se fait par les 64 bits de configuration
(C0-C63). Des inverseurs sont disposés entre les étages pour amplifier le niveau de tension.

1.4.4 Le routage

Dans un FPGA, la communication entre les CLB se fait à travers des circuits de routage qui ont
un effet important sur les temps de propagation. C’est pourquoi nous allons décrire l’architecture
interne du routage dans un FPGA.

Dans un FPGA, le routage doit répondre aux trois critères suivants : flexibilité du routage vers
les autres blocs pour avoir une bonne modularité, un temps de propagation minimale et un espace
occupé minimal. De par sa complexité, le routage d’un FPGA a suscité de nombreux brevets visant
à en optimiser l’architecture. La figure 1.21 est une représentation légèrement simplifiée d’une
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CLB avec les ressources de routage (en vert) et une slice (en bleu) d’après le brevet [46]. Dans
la slice on retrouve une partie logique contenant l’architecture présentée sur la figure 1.16b, un
multiplexeur d’entrée (IMUX) et de sortie (OMUX) qui interfacent la cellule logique et le réseau
d’interconnexion. En sortie du bloc logique, les signaux sont : soit redirigés dans la même slice,
soit redirigés vers la matrice d’interconnexion de la slice. Sur la figure 1.21 on distingue trois types
de fils de connexions :

— Les chemins courts (N, S, W, E) communiquent les signaux vers les CLB voisines ;

— Les hex-lines (6VN, 6VS, 6HW, 6HE) communiquent les signaux vers les CLB qui sont à une
distance de 3 ou 6 CLB avec la possibilité d’allonger le routage en les connectant à une nou-
velle hex-lines ;

— Les chemins longs (LVN, LVS, LHW, LHE) communiquent les signaux vers les CLB qui sont à
une distance de 12 CLB;

Le routage des CLB est identique dans tout le FPGA, simplifiant l’architecture du FPGA et donc la
gestion de l’implémentation. Sur la figure 1.21, les triangles représentent des points de connexions
programmables entre deux fils (Programmable Interconnection Points PIPs). Les carrés repré-

FIGURE 1.21 – Architecture du routage dans une CLB [46]
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sentent des connections de bus programmable qui sont eux même des matrices de PIPs. Le brevet
[47] propose une architecture de CLB avec un accès direct vers la structure d’interconnexion afin
de supprimer le bloc OMUX. Le brevet[48] propose une architecture d’interconnexion configu-
rable pour fonctionner à faible puissance ou à haute vitesse en fonction de l’application.

La structure de base d’un PIP est la porte de transmission. Il existe trois architectures de PIPs
[49, 50] : le cross-point (figure 1.22a), le break-point (figure 1.22b) et le multiplexer (figure 1.22c.
Le PIP cross-point connecte deux lignes de directions différentes alors que le PIP break-point
connecte deux lignes de même direction. Il existe deux catégories de PIP multiplexer : le décodé
et le non décodé. Le multiplexer décodé utilise 2k cross-point qui sont configurés avec k bits pour
sélectionner le signal d’entrée transmis vers la sortie. L’état de sortie dépendra donc des k bits de
configuration et des entrées. Le multiplexer non décodé utilise un bit de configuration par cross-
point, dans ce cas seulement un bit de configuration sera sélectionné pour transmettre l’entrée
choisit vers la sortie. L’architecture coumpound (figure 1.22d) utilise quatre cross-point et deux
break-point afin de créer un noeud avec quatre files de connections interconnectables dans toutes
les directions. Selon [49] les architectures d’interconnexion des FPGAs les plus récents utilisent le
PIP multiplexer non-décodé.

(a) (b) (c) (d)

FIGURE 1.22 – Architecture d’un PIP (a) cross-point (b) break-point (c) multiplexer (d) coumpound [49, 50]

1.4.5 La famille de FPGA Zynq UltraScale+

Depuis la première commercialisation en 1985 jusqu’à aujourd’hui, il est évident que l’archi-
tecture des FPGAs n’a cessé d’évoluer. Les deux axes d’améliorations des FPGAs suivent la ten-
dance introduite dans la figure 1.2 : l’évolution d’un circuit passe par la miniaturisation des com-
posants (More Moore) et par la diversification des fonctionnalités (More than Moore). Dans cette
partie nous allons introduire ces nouvelles fonctionnalités que l’on retrouve notamment dans le
FPGA Zynq UltraScale+ que nous utilisons.

Récemment encore, il existait deux approches distinctes pour concevoir des systèmes numé-
riques dans l’industrie : une approche séquentielle (software) qui peut être intégrée dans des pro-
cesseurs ou bien des Digital Signal Processors (DSP) et une approche parallèle (hardware) implé-
mentée dans les FPGAs. Les fabricants de circuits intégrés se sont tournés vers le développement
de puces capables de réaliser des tâches séquentielles mais aussi des tâches parallèles. Le FPGAs
est alors devenu un System on Chip (SoC) très puissant d’où son nom FPSoC (Field Programmable
SoC). La combinaison dans une seule puce de processeurs intégrés avec un FPGA a étendu les ap-
plications du FPGA dans tous les domaines. Une revue des améliorations récentes des FPSoC et
des applications industriels est effectuée dans [51].

Le FPGA Zynq UltraScale+ est considéré comme un FPSoC. Un schéma blocs de son archi-
tecture interne est donné sur la figure 1.23 [52]. Le FPGA est divisé en deux parties : la partie
processeur (Processing System PS) et la partie logique programmable (Programmable Logic PL).
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La PL correspond à l’architecture du FPGA décrite dans la section 1.4.2 avec quelques fonction-
nalités supplémentaires telles que des DSP pour exécuter des algorithmes, des blocs RAM pour
stocker de l’information, un system monitoring pour contrôler les paramètres tels que la tension
interne, et des connecteurs I/O à haut débit pour communiquer les données vers l’extérieur. La PS
possède différents éléments tels que quatre APU (Application Processor Unit), deux processeurs
temps réels et bien d’autres encore. Il est possible de communiquer depuis la PL vers la PS et in-
versement en utilisant le protocole AXI (Advanced eXtensible Interface). Xilinx à développé l’IDE
Vitis pour programmer la PS.

FIGURE 1.23 – Diagramme de blocs d’un FPGA Zynq UltraScale+ [52] où les CLB sont comprises dans la
Programmable Logic

1.5 Mécanismes de dégradation et fiabilité des transistors

1.5.1 Introduction

Une définition officielle de la fiabilité est proposée par l’Union Technique de l’Électricité (UTE) :
"La fiabilité est l’aptitude d’un dispositif à accomplir une fonction requise dans des conditions
données pour une période de temps donnée". Dans un FPGA, qui est le dispositif à l’étude, la
cessation d’une fonction requise peut être par exemple une diminution trop importante de la
fréquence de fonctionnement d’un circuit combinatoire. Cette défaillance fonctionnelle au ni-
veau circuit est en réalité causée par des mécanismes de défaillances au niveau du transistor tel
que le BTI (Bias Temperature Instability), le HCI (Hot Carrier Injection) ou le TDDB (Time De-
pendant Dielectric Breakdown). À partir d’un nombre d’observations de défaillance suffisamment
élevé, il est possible de réaliser une analyse statistique des défaillances pour prédire la fiabilité du
FPGA. Cependant, les mécanismes de défaillances comme le BTI ou le HCI ne génèrent pas de
défaillances catalectiques tel que la diminution trop importante et soudaine de la fréquence du
FPGA. En effet, le BTI et le HCI ont pour effet une défaillance paramétrique qui dans ce cas est
la diminution progressive de la fréquence du FPGA. La défaillance paramétrique de la fréquence
FPGA peut être longue (parfois des dizaines d’années) avant de pouvoir observer une défaillance
catalectique. Il est donc capital de connaître la physique de ces mécanismes de dégradation afin
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de développer une modélisation la plus juste.

Dans cette section nous présentons les mécanismes de défaillance présent dans les transistors
sous l’effet du vieillissement. Parce que nous étudions la fiabilité d’un FPGA Zynq UltraScale+ avec
une technologie 16nm FinFET, nous nous penchons sur l’évolution de ces mécanismes dans les
FinFET. Finalement, nous présentons les outils de statistique qui sont nécessaire pour modéliser
la fiabilité d’un circuit numérique.

1.5.2 Bias Temperature Instability (BTI)

Le NBTI est connu pour être un problème de fiabilité depuis les années 1970’ [53]. Avec plus
de 5600 publications sur le sujet entre 2006-2016 [54], le NBTI a suscité un grand intérêt dans
la communauté du semi-conducteur. Le BTI est un mécanisme de défaillance présent lorsque la
grille d’un transistor est soumis à un champ électrique important et pour une température forte.
Le mode de défaillance du BTI est l’augmentation de la tension de seuil du transistor. Dans une
cellule logique, cela a pour conséquence l’augmentation du temps de propagation d’un signal.
Dans le cas du PMOS on parle de NBTI (Negative BTI) et dans le cas du NMOS on parle de PBTI
(Positive BTI). Dans le prochain paragraphe, nous décrivons le NBTI sur le PMOS. Le mécanisme
du PBTI sur le NMOS est par analogie identique.

Principales caractéristiques du NBTI

Une revue complète du NBTI [55] présente les caractéristiques du NBTI acceptées par la com-
munauté, les méthodes de mesures ainsi que les différentes théories des modèles physiques du
NBTI. Nous allons ici regrouper les principales caractéristiques.

Loi de puissance
Le NBTI dépend du temps de vieillissement et suit une loi puissance avec un exposant au temps

de 1/4. La figure 1.24 présente les résultats en échelle log-log obtenus dans [56] où la tension de
seuil est mesurée au niveau du transistor pendant quelques minutes avec différentes méthodes de
mesure et pour des conditions qui stimulent le NBTI (Tstr ess = 125◦C et Vstr ess = −3V ≈ 2Vnom).
On constate que la dérive de la tension de seuil suit une loi puissance avec un exposant de 0.27. Un
exposant au temps proche de 1/4 est aussi observé dans les tests de vieillissement de courtes durée
(<10 heures) [56–58]. Pour des tests de vieillissement de longue durée (>1000 heures), un exposant

FIGURE 1.24 – Évolution de ∆VTH en fonction du temps mesuré avec plusieurs méthodes de mesure et
modélisé par une loi puissance avec un exposant au temps n ≈ 0.25 [56]

26



CHAPITRE 1. DU TRANSISTOR AU FPGA, DE LA FIABILITÉ DU TRANSISTOR À CELLE DU FPGA

de 1/6 a été observé dans [59]. Nous donnerons une explication possible de cette différence de
comportement dans le modèle de Reaction-Diffusion.

Effet de la température et de la tension
L’amplitude du NBTI dépend de la tension de grille appliquée. La figure 1.25a montre l’amplitude
des dégradations en fonction de la tension de stress appliquée sur deux types de transistor : le SiON
(Si-OxyNitride) et le HKMG (High-k Metal Gate). Les points en noir correspondent à la mesure
des dégradations de la tension de seuil. L’effet de la tension de stress est modélisé avec une loi
puissance dont la forme simplifiée est AFV = (Vstr ess −Vop )Γ. Le coefficient Γ est compris entre
4V−1 et 6V−1 suivant la méthode de mesure et le type de transistor considéré. Dans [60] on constate
que le facteur d’accélération en tension peut être modélisé avec une loi exponentielle : AFV =
eγ(Vstr ess−Vop ). Dans la littérature on retrouve deux notations du coefficient du facteur d’accélération
en tension : Γ et γ, nous utiliserons la notation γ.

(a) (b)

FIGURE 1.25 – (a) Amplitude des dégradations en fonction de la tension de stress pour deux technolo-
gies de transistor : le SiON et le HKMG. Chaque couleur correspond à une méthode de mesure. Extraction
du paramètre (Γ) du facteur d’accélération en tension modélisé avec une loi puissance [61] (b) Extraction
de l’énergie d’activation pour modéliser le facteur d’accélération en température avec une loi d’Arrhenius
(Ea ≈ 0.085eV) sur un transistor avec l’oxide de grille nitruré au plasma et pour deux densités de N2 [62]

L’amplitude du NBTI dépend de la température de jonction. La figure 1.25b présente la dé-
gradation de la tension de seuil en fonction de l’inverse du produit de la constante de Boltzmann
(kB) et de la température de stress. Le facteur d’accélération en température est modélisé avec une

loi d’Arrhenius : AFT = e
Ea

kBT . L’énergie d’activation extraite est Ea ≈ 0.085eV. Dans les études que
nous venons de présenter, les mesures de dégradation sont réalisées au niveau du transistor. Dans
cette thèse, nous mesurons les dégradations au niveau du circuit, c’est pourquoi nous utiliserons
un modèle simplifié de l’impact du BTI sur le temps de propagation [2] avec une loi d’Arrhenius
pour l’accélération en température et une loi exponentielle pour l’accélération en tension tel que :

∆τ= AeγVg s e
Ea

kBT t n (1.2)

où A est l’amplitude de la dégradation, γ le coefficient du facteur d’accélération en tension et Ea
l’énergie d’activation du facteur d’accélération en température.

Récupération du BTI
L’amplitude des dégradations dépend du temps lorsque le transistor est stressé et lorsqu’il n’est
pas stressé [63]. La figure 1.26 montre l’évolution de la dégradation de la tension de seuil pour un
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stress statique (Vg =−2.5V) et pour un stress dynamique avec une phase de stress (Vg =−2.5V) et
de non stress (Vg = +1.5V). On constate que la dégradation pour un stress statique est continue.
Pour un stress dynamique, en phase de stress la tension de seuil est dégradée alors qu’en phase
de non stress la tension de seuil retourne vers sa tension de seuil initiale (récupère). Ce phéno-
mène est appelé mécanisme de récupération du BTI. De manière générale pour mesurer le NBTI
le transistor est stressé-mesuré-stressé en boucle. Cependant, lorsque le transistor est mesuré le
phénomène de récupération est actif. C’est pourquoi les méthodes de mesures ont évolué visant
à raccourcir le temps de mesure afin d’étudier séparément les dégradations mais aussi les récupé-
rations liées au NBTI. Une revue des méthodes de tests est donnée dans [64].

FIGURE 1.26 – Mesure de dégradation de la tension de seuil d’un transistor pour un stress statique (carré)
et pour un stress dynamique (losange) mettant en évidence la récupération du BTI [58]

Effet de la fréquence de stress
L’amplitude des dégradations dépend de la fréquence du signal qui stress le transistor. Une étude
réalisé dans [65, chapitre 21.3.3] présente l’effet de la fréquence de stress sur les dégradations dues
au BTI. Dans cette étude les mesure sont réalisées sur des transistors isolés et les résultats sont
présentés sur la figure 1.27. La figure présente la dégradation relative en fonction de la fréquence
de stress. La dégradation relative correspond au rapport des dégradations mesurées lorsque le
transistor subit un stress dynamique sur les dégradations mesurées lorsque le transistor subit un

FIGURE 1.27 – Dégradations finales relatives en fonction de la fréquences de stress [65]
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stress statique. Les points noirs correspondent aux mesures prises à la fin du temps de stress tandis
que les points rouges correspondent aux mesures prises à la fin du temps de récupération. On
constate une dépendance de l’amplitude des dégradations pour une fréquence de stress inférieure
à 100 Hz. Au dessus de 100 Hz, l’amplitude des dégradations est indépendante à la fréquence de
stress et les dégradations sont plus faibles. Dans [65, chapitre 21.3.3] et [66] les mécanismes de
dégradation et de récupération du BTI sont modélisés comme étant un circuit de deux résistances,
Re et Rc , en parallèles et d’un condensateur C en série. Alors les dynamiques de temps sont : τe =
Re C et τc = Rc C. Dans le BTI, τe correspond à la constante de temps de la dégradation et τc à la
constante de temps de la récupération. La probabilité d’occupation d’un piège est indépendante
de la fréquence de stress lorsque fstr ess >> max(1/τe ,1/τc ).

Modèle de Reaction-Diffusion (RD)

Afin de modéliser au plus bas niveau de la physique les dégradations mesurés et présentés
dans la précédente partie, des modèles physiques ont été développé. Ces modèles ont pour but
d’interpréter les observations et de prédire les dégradations à partir des conditions d’utilisation et
la technologie. À ce jour, les deux principaux modèles sont celui de Reaction-Diffusion (RD) [54]
et le defect-centric [67][68]. Afin de comprendre le phénomène physique du NBTI, nous allons
dans cette thèse introduire le modèle RD. Les explications qui vont suivre se basent sur l’étude de
[69–71].

Afin d’améliorer les performances électriques d’un transistor, celui-ci est passivé avec des
atomes d’hydrogène pour compléter les liaisons pendantes de silicium ou encore d’oxygène dans
l’oxyde de grille (voir figure 1.28a). Lorsqu’un champ électrique est présent au niveau de la grille
du PMOS, celui-ci peut provoquer la rupture d’une liaison Si −H au niveau de l’interface du canal
et de l’oxyde de grille (voir figure 1.28b). Cette rupture libère un atome d’hydrogène et génère un
défaut qui est la liaison pendante Si · tel que : Si−H → Si ·+H. L’atome d’hydrogène libéré se diffuse
dans l’oxyde de grille jusqu’à voler un atome d’hydrogène à une liaison O−H ou Si −H (voir figure
1.28b). Ce phénomène provoque la dimérisation de l’hydrogène et génère un deuxième défaut tel
que : Si −O−H+H → Si −O ·+H2. La diffusion de l’hydrogène suit une loi puissance dépendante
au temps, à la température et au champ électrique. Le modèle de RD prédit une indépendance à
la fréquence de stress [72]. Deux interprétations sont possibles avec le modèle RD [73, 74]. Soit le
NBTI est dû à la diffusion d’hydrogène et, dans ce cas :

NIT(t ) =
√

kFN0

2kR
(DHt )1/4 (1.3)

où NIT(t ) est le nombre de pièges d’interface à un instant t , N0 est le nombre initial de liaisons
Si −H non cassées, DH est la constante de diffusion de l’hydrogène, kF est la constante de vitesse
de dissociation et kR est la constante de vitesse de récupération. Soit le NBTI est dû à la diffusion
de dihydrogène, et dans ce cas :

NIT(t ) =
(

kFN0

2kR

)2/3 (
DH2 t

)1/6 (1.4)

Nous avons vu dans la partie 1.5.2 que les mesures de NBTI ont un exposant au temps de 1/4
lorsque le temps de test est court et un exposant de 1/6 lorsque le temps de test est plus long. Ce
qui veut dire que sur du court terme les dégradations sont dues à la diffusion d’hydrogène et sur
du long terme elles sont dues à de la diffusion de dihydrogène.

Lorsque le champ électrique de grille devient suffisamment faible, la mécanique inverse se
produit (voir figure 1.28c). Dans l’oxyde de grille : Si −O ·+H2 → Si −O−H+H et à l’interface entre
l’oxyde de grille et l’interface Si ·+H → Si −H. On appelle ce phénomène : récupération (recovery).
Le modèle de RD ne prend en compte que les défauts d’interface. Un modèle complémentaire,
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Transient Trap Occupancy Model (TTOM) peut être associé pour prendre en compte les pièges
déjà existants dans l’oxyde et dans le substrat. Le TTOM décrit les dégradations du BTI pour un
stress de courte durée ou pour une tension et une température de stress importantes.

(a) (b) (c)

FIGURE 1.28 – Représentation du NBTI dans un MOSFET (a) pas de NBTI (b) dégradation (c) Récupération

Le BTI dans les FinFETs

Alors que le PBTI était négligeable dans les transistors Si ON, il est devenu tout aussi important
que le NBTI dans les transistors HKMG [75, 76]. Mais qu’en est-il du BTI dans les FinFETs ?

Des études de fiabilités réalisées par Intel pour la technologie FinFET 22nm [21, 77] (voir figure
1.29a) ou par TSMC pour la technologie FinFET 16nm [28] montrent que le NBTI est identique sur
les PMOS alors que le PBTI est devenu négligeable par rapport à la génération de NMOS précé-
dente. Dans [78–81], une augmentation du NBTI et une diminution du PBTI sont observées. Le
BTI est un mécanisme de défaillance dépendant de la surface de l’interface entre le substrat et
l’oxyde [81]. Dans un MOSFET, cette surface correspond au produit de la longueur par la largeur
du canal. Dans un FinFET, la hauteur de l’aileron devient un paramètre important, comme on peut
voir sur la figure 1.30.

L’orientation du cristal de l’aileron du coté latéral d’un FinFET joue un rôle important pour
le BTI. Il a été observé qu’une orientation (100) possède moins de NBTI qu’une orientation (110),

(a) (b)

FIGURE 1.29 – (a) Comparaison du NBTI et PBTI dans un FinFET 22nm et un MOSFET 32nm [77] (b) Com-
paraison du NBTI dans un FinFET pour deux orientations (100) et (110) [78]
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FIGURE 1.30 – Schéma d’un FinFET avec une vue tridimensionnelle, une vue en coupe et la représentation
du BTI dans un FinFET [81]

voir figure 1.29b, car le nombre de liaisons pendantes est plus important dans une orientation
(110) que dans une orientation (100) [78, 80]. L’étude présentée dans [78] montre que la largeur
de l’aileron n’a pas d’impact sur le BTI et que le phénomène de récupération est identique entre
une technologie planaire et FinFET. L’étude réalisée dans [81] montre que le modèle RD prédit
une dégradation plus importante dans les FinFETs que dans les MOSFETs. Cependant, au niveau
circuit les simulations se basant sur des modèles de dégradations montrent une dégradation du
temps de propagation plus importante pour les MOSFETs. Toujours en se basant sur des modèles
de dégradation, une simulation au niveau du circuit montre une dégradation similaire entre un
circuit avec une technologie 20nm planaire et un circuit avec une technologie 14nm FinFET [79].
Ce dernier résultat est cohérent avec ce qu’on observe sur la figure 1.29a et dans [28] : par rapport
à une technologie planair, dans le FinFET le NBTI a augmenté et le PBTI a diminué. Donc, dans un
circuit fait de PMOS et de NMOS il est cohérent d’observer des dégradations équivalentes en un
circuit avec une technologie 20nm planaire et un circuit avec une technologie 14nm FinFET.

1.5.3 Le HCI (Hot Carriers Injection)

Le HCI est un mécanisme de défaillance connu depuis les années 1980 et mis en évidence par
la mesure dans [82, 83]. Son mode de défaillance, identique au BTI, consiste en l’augmentation
progressive de la tension de seuil et, par conséquent, l’augmentation du temps de propagation
d’un signal dans une cellule logique. Les conditions favorables pour stimuler le HCI sont une ten-
sion de grille importante et une température de jonction basse. Le HCI est présent seulement dans
les transistors qui sont en régime saturés. Nous verrons par la suite que ces conditions ont évolué
avec la diminution du canal, notamment. La complexité de l’interprétation physique du HCI a
suscité un grand nombre de travaux de modélisation [84]. Dans cette partie, comme pour le BTI,
nous présentons les caractéristiques principales du HCI observés lors de mesure et, nous intro-
duisons le modèle de l’électron chanceux qui est un des modèles physique du HCI. Finalement,
nous étudions l’évolution du HCI dans les FinFETs.

31



CHAPITRE 1. DU TRANSISTOR AU FPGA, DE LA FIABILITÉ DU TRANSISTOR À CELLE DU FPGA

Les caractéristiques principales du HCI

Le HCI est un mécanisme de défaillance dépendant du temps de vieillissement et une bonne
approximation de la modélisation des défaillances se fait avec une loi de puissance. Dans [85, table
1], un résumé de 16 études portant sur la mesure du HCI dans les transistors révèle un exposant
au temps qui est compris entre 0.3 et 0.7.

L’amplitude des dégradation dépend de la tension de grille et de la tension du drain-source. La
figure 1.31a présente les dégradation d’un transistor avec un long canal en fonction de la tension
de grille et pour une tension drain-source de 15V. On constate que l’amplitude des dégradations
est plus importante lorsque VG ≈ VD/2 [82]. La figure 1.31b présente les dégradations d’un tran-
sistor avec un canal court (40nm). Sur le graphique de droite, on constate que l’amplitude des
dégradations de la tension de seuil est plus importante lorsque VG = 2.4V (en rouge) que lorsque
VG = 1V (en noir) en sachant que VD = 2.4V. Donc cette étude [86] montre que pour un transistor
avec un canal court, les dégradations dues au HCI sont plus importantes lorsque VG = VD. La fi-
gure 1.31c présente la dégradation de la tension de seuil mesuré sur plusieurs transistors avec des
stress de température et de la tension du drain qui sont différents et une tension de grille constante
(3V). Pour une même température de 100◦C (points noirs) on constate que l’amplitude des dégra-

(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 1.31 – (a) Dégradation de la tension de seuil∆VTH en fonction de la tension de grille appliquée pour
un transistor à canal long sachant que VDS = 15V [82] (b) Dégradation, dans un transistor à canal court, du
courant de drain (gauche), de la transconductance (milieu) et de la tension de seuil (droite) en fonction du
temps pour deux tension de grilles 1V (noir) et 2.4V (rouge) sachant que VDS = 2.4V [86] (c) Dégradation
de la tension de seuil ∆VTH en fonction du temps pour trois températures 0◦C, 20◦C et 100◦C, pour trois
tension de drain et dans un transistor à canal long [87] (d) Dégradation de la tension de seuil ∆VTH en
fonction du temps pour deux températures 25◦C, 125◦C et dans un transistor à canal court [88]
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dations est plus importante pour une tension de drain de 6V que pour une tension de drain de
5.5V et encore plus que pour une tension de drain de 5V.

L’amplitude des dégradation dépend de la température de jonction du transistor. Pendant
longtemps la communauté scientifique a considéré que le HCI était majoritairement présent à
basse température [87]. Sur la figure 1.31c, on constate que, pour une tension de grille fixe (3V) et
une tension de drain fixe (6V), l’amplitude des dégradations est plus importante à 0◦C qu’à 20◦C et
plus encore à 100◦C. Cependant, des études plus récentes montrent que, dans les transistors à ca-
nal court, le HCI est aussi stimulé par les températures hautes [88, 89]. C’est aussi ce qu’on observe
sur la figure 1.31d où les dégradations sont plus importantes à 125◦C qu’à 25◦C. Une explication
physique de ce changement de comportement du HCI en fonction de la température est donné
dans [89, chapitre II.C]. À haute température, c’est l’exposant au temps qui permet de dissocier les
dégradations dues au BTI et au HCI [90, part II]. Si la dégradation de l’interface par des porteurs
chauds est dominant alors l’exposant au temps observé est entre 0.5 et 1, tandis que, pour du BTI
c’est à dire lorsque le piégeage des porteurs du substrat dans les défauts de l’oxyde est le principal
mécanisme de dégradation l’exposant au temps est entre 0.1 et 0.2 [90, part II].

Finalement, un dernier paramètre qui joue un rôle important dans le HCI réside dans le type
de stress du signal interne : statique (DC) ou dynamique (AC). Pour les transistors à canal long
il a été constaté qu’un stress AC provoque plus de dégradation qu’un stress DC [91], tandis que
l’inverse est observé pour les transistors à canal court [88]. Lorsque le transistor est soumis à un
stress AC, alors la dégradation dépend linéairement du nombre de commutation [92, 93] tel que :

∆A ∝ ( f × t )n (1.5)

où ∆A est la dégradation, f la fréquence de stress et n l’exposant au temps.

Le modèle de l’électron chanceux

En 1985, Hu et al. ont développé le modèle de l’électron chanceux [94] qui est le premier mo-
dèle physique pour le HCI. Lorsque le courant passe dans le canal, certaines charges (électrons
dans le NMOS et trous dans le PMOS) acquièrent une énergie suffisante et sont capables de rompre
une liaison Si −H, générant ainsi un piège de surface. La densité de porteurs chauds est plus im-
portante au niveau du drain [95] car c’est à ce niveau que le champs électrique est plus important
et que la charge a une probabilité plus importante d’acquérir beaucoup d’énergie. Une illustration
du HCI selon le modèle de l’électron chanceux est présente sur la figure 1.32. La densité de piège
d’interface s’exprime :

NIT = C

(
t

Id

W
e

−ϕi
qλEm

)n

(1.6)

où Id
W correspond à la densité de courant dans le canal, ϕi est l’énergie minimum qu’une charge

doit avoir pour créer un piège, λ est le libre parcours moyen d’un porteur "chaud" et l’ensemble
Id
W e

−ϕi
qλEm correspond finalement à la densité de charge qui a une énergie supérieure àϕi . La densité

de piège exprimé dans l’équation (1.6) suit une loi puissance avec un exposant au temps compris
entre 0.5−1.

Le HCI dans les FinFET

Des études montrent dans les transistors avec un canal court l’augmentation de la tempé-
rature augmente les dégradations sous l’effet du HCI [88, 89]. Alors que le FinFET possède des
performances électrostatiques meilleures que les transistors planaires, la géométrie du FinFET
veut qu’il ait une moins bonne conductivité thermique qui provoque de l’auto-échauffement et
donc une augmentation de la température de jonction [85]. La figure 1.33a montre l’évolution de
la résistance thermique en fonction de différentes technologies de transistors. On constate que la
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FIGURE 1.32 – Représentation schématique du HCI. Les porteurs chauds qui entrent en collision avec l’in-
terface diélectrique/Si dans un MOSFET peuvent déposer leur énergie, produisant ainsi des dommages. Ce
dommage est associé à la dissociation des liaisons Si −H. Si une telle liaison est rompue, une liaison pen-
dante subsiste. Cette liaison pendante, électriquement active, peut piéger des électrons/trous et aggraver la
mobilité des porteurs [90][Part.I-Chap.IV]

résistance thermique augmente entre les technologies planaire et FinFET. Cette même résistance
thermique augmente considérablement lorsque plusieurs ailettes (multi-fin) sont assemblées en-
semble.

La figure 1.33b présente les dégradations de la tension de seuil de transistors FinFET en fonc-
tion du nombre d’ailettes qui le constitue. On constate que les dégradations sont plus importantes
lorsque le transistor est constitué de 50 ailettes que lorsqu’il est constitué de 10 ailettes ou plus
encore de 6 ailettes. Ce résultat est cohérent avec la précédente observation de l’augmentation de
la résistance thermique du transistor pour un multi-fin. Puisque l’augmentation de la résistance
thermique provoque l’augmentation de la température de jonction et génére des dégradations
plus importantes dans les transistors à canal court dues au HCI.

(a) (b)

FIGURE 1.33 – (a) Évolution de la résistance thermique en fonction de la technologie de transistor [85] (b)
Dégradation de la tension de seuil VT en fonction du temps pour différents nombres d’ailettes utilisées dans
le transistor [96]

Pour confirmer que la dynamique des dégradations observées sur la figure 1.33b sont bien
dues à l’effet du nombre d’ailettes et donc de l’augmentation de la température, dans [96] les dé-
gradations sont mesurées sur un FinFET avec 6 ailettes et pour plusieurs températures : 25◦C,
55◦C et 85◦C. En comparant la figure 1.33b et [96, figure 3] on constate une dynamique des dégra-
dations presque identique entre les dégradations avec 10 ailettes et 55◦C ainsi qu’entre 50 ailettes
et 85◦C. Donc le nombre d’ailettes dans un FinFET augmente la température interne qui accélère
le vieillissement.

Finalement, sur la figure 1.33b on constate que l’exposant au temps des dégradations dimi-
nue lorsque le nombre d’ailettes augmente (n = 0.28 pour 50 ailettes et n = 0.41 pour 6 ailettes).
Cette figure montre que la dynamique des dégradations est dépendante à la température. D’après
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[96], cela indique qu’une température élevée peut favoriser l’injection de porteurs dans la couche
d’oxyde et les piéger dans les défauts de l’oxyde.

L’amplitude de dégradation dépend de la largeur de l’ailette du FinFET [97, 98]. Comme le
montre la figure 1.34a, plus l’ailette est large et moins nous observons des dégradations. D’après
[97], la cause est l’augmentation du SHE avec la diminution de la largeur de l’ailette, donc une
température plus importante, qui stimule davantage le HCI.

La figure 1.34b montre l’évolution des dégradations dans des FinFET pour plusieurs signaux
de stress statique et dynamiques. On constate alors que l’amplitude des dégradations sont plus
importantes pour un stress statique. On observe aussi que l’amplitude des dégradations décroît
lorsque la fréquence de stress augmente [99].

(a) (b)

FIGURE 1.34 – (a) Dégradation de la tension de seuil VT en fonction de la largeur de l’ailette d’un FinFET
[98] (b) Dégradation de la tension de seuil VT en fonction du temps pour différentes fréquence de stress [99]

1.5.4 Time Dependant Dielectric Breakdown (TDDB)

Dans les transistors, le TDDB est un mécanisme de dégradation redouté puisqu’il peut gé-
nérer une défaillance catalectique. Lorsqu’il y a un champ électrique appliqué sur la grille d’un
transistor, l’oxyde se dégrade avec la création de pièges (voir figure 1.35a). Le TDDB, aussi appelé
claquage d’oxyde, se divise en trois étapes (voir figure 1.35b). La première étape correspond au
temps pour qu’un piège prenne place dans la grille. Dans la seconde étape se produit une accu-
mulation de pièges dans l’oxyde qui provoquant ainsi un léger courant de fuite. Les pièges peuvent
être la conséquence du HCI ou du BTI. La troisième étape commence lorsque la densité de pièges
dans l’oxyde est telle qu’un chemin conducteur se forme. Alors un courant de fuite conséquent
passe dans le chemin conducteur formé de pièges, ce qui va d’abord dégrader le transistor (soft
breakdown), puis le détruire (hard breakdown). Il existe trois modèles qui expliquent la généra-
tion des pièges dans le cadre du TDDB :

— Le modèle anode hole injection (AHI) [100],

— Le modèle thermo-chimique [101],

— Le modèle anode hydrogen release (AHR) [102].

Selon le modèle AHI, le temps du claquage de l’oxyde dépend de 1/E, tel que :

tBD(t ) = τ0e
G

EOX (1.7)
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(a) (b)

FIGURE 1.35 – (a) Schéma de principe du TDDB [103] (b) Les différentes phases de dégradation du TDDB
[104]

où EOX est le champs électrique qui traverse l’oxyde, τ0 et G sont des constantes. Selon le modèle
thermo-chimique le temps du claquage de l’oxyde dépend de E tel que :

tBD(t ) = t0e−γEOX (1.8)

où γ est une constante. L’étude de la fiabilité d’un tel mécanisme se fait par une étude statistique
du nombre de défaillances au cours du temps (voir section 1.5.5). La fonction de répartition des
défaillances peut suivre la loi de Weibull ou encore log-normale.

Des études montrent que le TDDB est aussi présent dans les FinFETs [105–108]. Dans [105] le
modèle suivant est utilisé pour prédire le temps de défaillance (TBD) du au TDDB :

TBD = τ0V−ne
EA
kT e

1
β

ln(−l n(1−F)) (1.9)

où τ0 est une constante, n le facteur d’accélération en tension (VAF), EA l’énergie d’activation et β
le coefficient d’ajustement de la loi de Weibull. Dans [105–107] l’énergie d’activation EA est com-
pris entre 0.6eV et 1.4eV. Dans [105] et [106] le coefficient β de la loi de Weibull est respectivement
égal à 1.6 et 1.5. Dans [106] le VAF est de ≈ 50 et dans [108] il est de ≈ 45. Comme nous l’avons déjà
évoqué pour le HCI, l’auto-échauffement est plus important dans le FinFET et, par conséquent, le
TDDB est aussi plus important [107]. Dans [108] une comparaison entre un FinFET 14nm et 10nm
montre que le TDDB a plus d’impact sur la technologie 10nm, par ailleurs, le coefficient β reste
identique ce qui garantit que le mécanisme de défaillance observé est le même.

1.5.5 La fiabilité dans l’industrie

Avant de présenter une utilisation de la fiabilité dans l’industrie, nous complétons la défini-
tion de la fiabilité "la fiabilité est l’aptitude d’un dispositif à accomplir une fonction requise dans
des conditions données pour une période de temps donnée" par celle du mot défaillance : "Une
défaillance est la cessation de l’aptitude à assurer une fonction requise". Parce que les systèmes
sont de plus en plus complexes et qu’ils sont composés de plusieurs couches de sous-systèmes
qui sont elles mêmes composées de plusieurs circuits numériques, la fiabilité n’est pas étudiée au
niveau du composant (transistor) mais au niveau système. On distingue alors plusieurs modes de
défaillance génériques :

— Plus de fonction : La fonction cesse de se réaliser ;

— Pas de fonction : La fonction ne se réalise pas lorsqu’elle est sollicitée ;

— Fonction dégradée : La fonction ne se réalise pas dans un état optimal ;

— Fonction intempestive : La fonction se réalise lorsqu’elle n’est pas sollicitée ;
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Pour le mode de défaillance "fonction dégradée" il est possible de fixer un seuil paramétrique,
souvent lié à la performance du système pour accomplir la fonction, à partir duquel on considère
le mode de défaillance comme "plus de fonction".

Dans la définition de la fiabilité, les "conditions données" correspondent à l’environnement
physique dans lequel le dispositif évolue. Par exemple, pour qualifier les systèmes d’un satellite, il
est primordial de réaliser des études de fiabilité dans un environnement de radiations fortes. "Une
période de temps donnée", peut s’exprimer en :

— Calendaire : Nombre d’années depuis la mise en service d’un dispositif (en générale de 30
ans pour un avion) ;

— Heure de fonctionnement : Nombre d’heures comptabilisées seulement lorsque le dispositif
est activé (environ 20000 heures pour une ampoule à LED);

— Cycle : Nombre de fois que le dispositif réalise un cycle complet (nombre de décollages/at-
terrissages d’un avion) ;

Mais alors à quoi sert l’étude de la fiabilité ? Dans les secteurs sensibles tels que la défense,
l’aéronautique ou encore le spatial, la fiabilité est une donnée d’entrée pour l’analyse de sûreté de
fonctionnement ou de gestion de la qualité. Dans les années 1950 la méthode d’Analyse des Modes
de Défaillance, de leurs Effets et de leur Criticité (AMDEC), en anglais Failure Modes, Effects and
Criticality Analysis (FMEAC), est développée. L’objectif de cette méthode est d’identifier la criti-
cité (matériel et humain) qu’une défaillance peut avoir. La criticité est calculée par le produit de
trois indices que sont l’indice de fréquence, l’indice de gravité et l’indice de détection. L’indice de
fréquence est défini à partir de la fiabilité, l’indice de gravité à partir des dommages provoqués et
l’indice de détection à partir de l’usage. La figure 1.36 est un exemple de tableau avec les critères
correspondant à un niveau de l’indice. Si la criticité dépasse un certain seuil fixé par un organisme
(l’autorité, l’entreprise ou le client), l’entreprise prend des mesures pour réduire la criticité en ins-
taurant par exemple de la maintenance qui diminuera l’indice de détection ou en améliorant la
fiabilité du composant ce qui diminuera l’indice de fréquence.

FIGURE 1.36 – Exemple d’une grille de notation qui peut être utilisé dans l’AMDEC pour calculer la criticité

À l’image de l’AMDEC, on constate que la fiabilité est une donnée d’entrée importante dans
l’industrie. Parce que les études de fiabilités sont coûteuses en temps et en ressources financières,
il existe des référentiels de fiabilité accessibles par les entreprises pour prédire la fiabilité d’un sys-
tème. Ces référentiels sont alimentés par le retour d’expérience et par des études de vieillissements
accélérés (ce que nous faisons dans cette thèse). Deux référentiels américains sont utilisés pour la
prédiction de la fiabilité de composants électronique : MIL-HDBK-217F et UTE C 80-810. En 2004
la Direction Générale de l’Armement (DGA) a encouragé un consortium d’entreprises françaises à
développer un référentiel de fiabilité plus précis : FIDES. Ce référentiel est mis à jour régulièrement
afin de couvrir les améliorations technologiques. Une définition précise et complète du profil de
vie, comme les conditions d’exploitation et les contraintes environnementales des systèmes, l’a
rendu unique.
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1.5.6 De la mesure à la fiabilité

Les circuits numériques sont des systèmes non réparables et on distingue deux types de dé-
faillance : la défaillance catalectique et la défaillance paramétrique. Pour faire une étude de fia-
bilité à partir des mesures de défaillances catalectiques, en principe, il suffit de compter en fonc-
tion du temps le nombre de circuits numériques défaillants observés. Cependant, l’observation de
défaillance catalectique dans un circuit numérique est souvent longue, parfois des années. Pour
ne pas faire un test de vieillissement de plusieurs années sans avoir la certitude d’observer une
défaillance catalectique, une solution est de mesurer les défaillances paramétriques dans un cir-
cuit numérique, ce que nous faisons sur des FPGAs. Le BTI et le HCI sont des mécanismes de dé-
faillance qui génèrent des défaillances paramétriques au niveau du transistor qui se manifestent
dans un circuit numérique par la diminution de la fréquence de fonctionnement par exemple.
Nous avons montré que le BTI et le HCI génèrent des dégradations continues qui peuvent être
modélisé par une loi de puissance rendant l’extrapolation des dégradations à des temps de fonc-
tionnement plus importants. Ainsi, à partir de la mesure de dégradation et en fixant un seuil de
fonctionnement minimal, il est possible de noter le temps ou la dégradation dépasse le seuil et
devient une défaillance. Si toutefois dans le temps de test la mesure de dégradation ne dépasse
pas le seuil, alors il est possible d’extrapoler cette dégradation.

Nous noterons l’instant où une défaillance est observée le TTF (Time To Fail). En vieillissant
et en mesurant les défaillances d’un grand nombre de dispositifs, il est alors possible d’utiliser les
outils de la statistique descriptive pour prédire la fiabilité du dispositif en question. Pour présenter
ces outils, nous considérons un échantillon de 5000 dispositifs dont nous simulons la distribution
des TTF suivant une loi normale de moyenne 5000 heures et d’écart type 500 heures. La figure 1.37
présente quelques graphiques de statistique (bleu) tracés à partir des résultats de simulation et les
courbes de probabilités (orange) tracés pour une distribution normale.

La figure 1.37a représente la fréquence cumulée et indique à chaque instant la probabilité
qu’un dispositif soit en panne. Ce graphique correspond à la fonction de répartition (Cumulative
Distribution Function CDF) des défaillances qu’on note aussi F(t ) (F pour failure). La durée de vie
d’un dispositif peut être représentée par une variable aléatoire T, dont la fonction de défaillance
est définie par :

F(t ) = P[T ≤ t ] (1.10)

où P[T ≤ t ] est la probabilité qu’un dispositif soit en panne à une date T antérieur à t . Un dia-
gramme complémentaire peut être facilement obtenu à partir de celui de la figure 1.37a, en éva-
luant à partir de F(t ) la fonction R(t ) = 1−F(t ). La fonction R(t ) est appelée fonction de survie ou
fonction de fiabilité et permet d’évaluer quel est, à un instant t , la probabilité qu’un dispositif soit
encore fonctionnel.

L’histogramme de la figure 1.37b représente le quotient du nombre de dispositifs en pannes
par le produit du nombre total de dispositifs et d’un intervalle de temps (largeur d’un bâton).
Cet histogramme représente la densité de probabilité (Probability Density Function PDF) de dé-
faillance qui s’exprime en continu :

f (t ) = dF(t )

dt
(1.11)

La densité de défaillance représente la probabilité qu’un dispositif tombe en panne dans l’inter-
valle de temps ]t , t +dt ] divisée par la durée de l’intervalle.

Finalement, le taux de défaillance (voir figure 1.37c) est la proportion de systèmes en panne à
un instant [t +dt ] sachant qu’ils étaient encore fonctionnels à l’instant t , divisé par d t . En continu
le taux de défaillance s’écrit :

λ(t ) = f (t )

R(t )
(1.12)

38



CHAPITRE 1. DU TRANSISTOR AU FPGA, DE LA FIABILITÉ DU TRANSISTOR À CELLE DU FPGA

3000 4000 5000 6000 7000
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1
Simulation

Théorie

(a)

(b)

3000 4000 5000 6000 7000
0

0.002

0.004

0.006

0.008

0.01
Simulation

Théorie

(c)

FIGURE 1.37 – (a) Fonction de défaillance F(t) pour un échantillon de 5000 de dispositifs (b) Densité de
probabilité f (t ) de la fonction de défaillance F(t ) (c) Taux de défaillance λ(t )

où λ(t ) est une probabilité de panne par heure. Sur la figure 1.37c on constate un effet de bord
pour les derniers instants de mesure. En effet, le taux de défaillance est le quotient de f (t ) par R(t )
qui tendent vers 0 lorsque le temps augmente ce qui va directement impacter le calcul du taux de
défaillance dans les derniers instants de mesure.

En électronique, parce que le taux de défaillance des transistors est relativement faible pour
une durées de fonctionnement raisonnable (inférieur à 30 ans), il est possible d’exprimer son taux
de défaillance en FIT (Failure In Time) avec 1FIT = 10−9h−1.

Le moment d’ordre 1 d’une loi de défaillance aussi utilisé pour caractériser la fiabilité d’un
système est le MTTF (Mean Time To Fail). Ce paramètre correspond au temps moyen pour qu’un
dispositif soit défaillant, c’est-à-dire son espérance de vie telle que :

MTTF = E[t ] =
∫ +∞

0
t · f (t ) ·dt (1.13)

1.5.7 Lois de vieillissement

La courbe en baignoire

La figure 1.38 représente la fonction du taux de défaillance λ(t ) qui décrit le vieillissement de
la plupart des composants en électronique. Cette courbe est aussi appelée courbe en baignoire
pour la forme de la fonction.

Cette courbe se décompose en trois régions :

— Jeunesse : Dans cette région, les défauts apparaissent en début de vie du composant et sont
le plus souvent liés à un défaut de fabrication. Il est possible d’éliminer les défauts de jeu-
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nesse en ajoutant une étape post-fabrication de déverminage. Les défauts de jeunesse ré-
vèle un manque de qualité dans le processus de fabrication. L’étape de déverminage est un
pansement, cependant, il serait plus approprié d’améliorer le processus de fabrication pour
réduire les défauts de jeunesse.

— Maturité : Contrairement au taux de défaillance décroissant de la région de jeunesse, la ré-
gion suivante se caractérise par un taux de défaillance à peu près constant. Les défaillances
qui se produisent au début de cette région (partie gauche de la courbe) sont souvent liés à
des phénomènes extérieurs tels que les décharges électrostatiques (ESD).

— Vieillesse : Dans cette dernière région le taux de défaillance croissant est dû à une accumu-
lation de mécanismes de défaillance paramétriques pendant la vie utile. Par exemple, le BTI
ou le HCI dégradent progressivement le fonctionnement d’un transistor. Lorsque le temps
de fonctionnement d’un circuit numérique augmente, la probabilité pour que la dégrada-
tion d’un transistor dépasse le seuil de défaillance augmente, ce qui explique que le taux de
défaillance est croissant.

FIGURE 1.38 – Évolution du taux de défaillance pendant la durée de vie d’un dispositif représenté par la
fameuse courbe en baignoire

La figure 1.38 montre que le taux de défaillance global correspond à la somme des trois taux
de défaillance associés à la région de jeunesse, de maturité et de vieillesse. Par exemple, le taux
de défaillance de la vieillesse (jaune) est croissant comme celui présenté sur la figure 1.37c. Cela
montre que les défaillances présentés sur la figure 1.37c sont des défauts de vieillesse. Il existe plu-
sieurs lois statistiques qui décrivent la distribution des défaillances dans le temps d’un composant
électronique. Nous allons décrire les principales distributions qui sont : exponentielle, Weibull et
log-normale.

Distribution exponentielle

Parce que son taux de défaillance est constant, la distribution exponentielle est la plus utilisée
pour décrire la période de maturité d’un dispositif. On constate sur la courbe en baignoire 1.38
que pendant la maturité du dispositif (en vert) le taux de défaillance est constant. De plus, la loi
de distribution exponentielle est la plus simple d’un point de vue mathématique. La fonction de
densité ( f (t )), la fonction de répartition (F(t )) et le taux de défaillance (λ(t )) prennent la forme de :

f (t ) = λ0e−λ0t F(t ) = 1−e−λ0t λ(t ) = f (t )

1−F(t )
= λ0 (1.14)

Quand le taux de défaillance est constant, alors le MTTF correspond simplement à son inverse tel
que MTTF = 1

λ0
.
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Distribution log-normale

Lorsque le logarithme d’une variable aléatoire est distribué selon une loi normale, alors, on
parle de distribution log-normale. La fonction de densité, la fonction de répartition et la fonction
du taux de défaillance s’écrivent :

f (t ) = 1

tσ
p

2π
e

−(ln(t )−ln(µ))2

2σ2 F(t ) = 1

2
+ 1

2
er f

[
ln(t )−µ
σ
p

2

]
λ(t ) =

1
tσ

p
2π

e
−(l n(t )−ln(µ))2

2σ2

1
2 + 1

2 er f
[

ln(t )−µ
σ
p

2

] (1.15)

Parce que c’est le logarithme du temps qui est distribué selon une loi normale, les coefficients µ
et σ2 ne correspondent pas exactement à la moyenne et à la variance comme dans une loi nor-
male. En effet, la moyenne qu’on notera µ′ pour la différencier est µ′ = eµ+σ

2/2 et la variance
σ′2 = (eσ

2−1)e2µ+σ2
. Dans une loi log-normale, le paramètre µmodélise l’amplitude du logarithme

de la variable aléatoire et le coefficient σ2 est la variance du logarithme de la variable aléatoire.
Dans l’équation (1.15), la fonction er f est la fonction d’erreur :

er f (x) = 2p
π

∫ x

0
e−t 2

d t (1.16)

Distribution de Weibull

Comme la distribution log-normale, la loi de Weibull est une distribution à deux paramètres.
Le premier paramètres α ajuste l’échelle du temps et le deuxième paramètre β la forme de la
courbe. En modifiant les paramètres α et β il est possible de représenter les trois régions de la
courbe en baignoire. La densité de probabilité, la fonction de répartition et la fonction du taux de
défaillance s’écrivent :

f (t ) = βtβ−1e−(t/α)β

αβ
F(t ) = 1−e−(t/α)β λ(t ) = βtβ−1

αβ
(1.17)

Lorsque β = 1 alors on est dans le cas particulier où la distribution de Weibull correspond à une
distribution exponentielle avec un taux de défaillance constant (λ0 = 1

α ). Bien que les distribu-
tions log-normale et de Weibull semblent à premier abord répondre au même besoin, celles-ci
sont complémentaires.

Les distributions log-normale tendent à s’appliquer lorsqu’une dégradation est graduelle et se
produit au fil du temps en raison d’effets de diffusion (par exemple le BTI présenté dans la sec-
tion 1.5.2), de corrosion ou de réaction chimique. D’autre part, la distribution de Weibull semble
être applicable dans le cas où le premier des nombreux défauts se propage jusqu’à la rupture. Les
ruptures diélectriques (par exemple le TDDB présenté dans la section 1.5.4), les défaillances de
condensateurs et les fractures de céramiques sont généralement décrites par des distributions de
Weibull.

1.5.8 Facteurs d’accélérations (AF)

Les composants électroniques de dernière génération sont devenus très fiables. Pour faire
une étude de fiabilité dans les conditions opérationnelles d’utilisation, il faudrait faire des tests
de vieillissement, parfois pendant des dizaines d’années. Le test de vieillissement accéléré est
un moyen de mesurer la fiabilité d’un composant pour un temps de test bien plus court. Les
moyens d’accélérer le vieillissement dépendent des mécanismes de défaillance et sont souvent
des contraintes d’environnements : température fixe ou cyclique, une sur-tension, un environne-
ment très humide et bien d’autres. Le facteur d’accélération est un moyen d’obtenir la fiabilité
d’un composant dans les conditions d’utilisations opérationnelles à partir des mesures de fiabilité
obtenues en réalisant un test de vieillissement accéléré. Le facteur d’accélération peut s’exprimer
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comme étant le rapport du MTTF dans les conditions opérationnelles d’utilisation et du MTTF
issu du test de vieillissement accéléré, tel que :

AF = MTTFoper ati onel

MTTFstr ess
(1.18)

L’étude présenté dans [109] introduit un logiciel pour calculer la durée de vie d’un dispositif dans
les conditions d’utilisation opérationnelle en extrayant les facteurs d’accélérations de multiples
stress à partir des données de mesure d’un test de vieillissement accéléré. Ainsi, plusieurs modèles
de facteurs d’accélérations pour différents stress sont proposés dans [109]. Dans cette partie, nous
présentons uniquement les facteurs d’accélération en température et en tension qui seront utili-
sés par la suite.

Le facteur d’accélération en température reprend la loi d’Arrhenius initialement inventée pour
décrire la vitesse d’une réaction chimique en fonction de la température. Cette loi s’exprime par :

AFT = e
− Ea

kB
( 1

Toper ati onel
− 1

Tstr ess
)

(1.19)

où Ea l’énergie d’activation, kB la constante de Boltzmann, Toper ati onel la température d’utilisa-
tion opérationnelle et Tstr ess la température de contrainte.

Le facteur d’accélération en tension suit une loi exponentielle :

AFV = eγ(Vstr ess−Voper ati onel ) (1.20)

où γ est le paramètre d’accélération électrique en V−1, Vstr ess et Voper ati onel sont respectivement
la tension de contrainte et la tension d’utilisation opérationnelle (0.85V).

Lorsque le composant est soumis à plusieurs contrainte en parallèle, comme détaillé dans
FIDES [110], le facteur d’accélération prend la forme de :

AF = e
(∑S

i=1αi ·(g (X0i )−g (Xi ))
)
= AFV ×AFT × ... (1.21)

où S est le nombre de contraintes appliquées, α est un vecteur de paramètres qui dépend de la
loi de défaillance, g correspond au modèle de facteur d’accélération considéré et X correspond
à un changement de variable. Donc le facteur d’accélération global correspond au produit des
différents facteurs d’accélération.

1.6 Méthodes et mesures de dégradation des FPGAs

1.6.1 Introduction

Les FPGAs sont des circuits numériques dont l’architecture interne est configurable. Il est
constitué de cellules logiques tel que la Look-Up Table (LUT) ou le multiplexeur qui peuvent im-
plémenter des circuits logiques combinatoires. Un FPGA contient aussi des bascules qui synchro-
nisent les signaux internes à une horloge globale afin d’implémenter de la logique séquentielle. En
décrivant l’architecture interne d’une LUT dans la figure 1.19, nous avons montré que le compo-
sant élémentaire dans un FPGA est le transistor. Les mécanismes de défaillance tel que le BTI (Bias
Temperature Instability) ou le HCI (Hot Carrier Injection) ont pour conséquence la dégradation de
la tension de seuil du transistor ce qui à pour effet, au niveau du circuit, d’augmenter le temps de
propagation d’un signal dans un circuit numérique tel que le FPGA.

Des méthodes ont été développées visant à mesurer les dégradations dans un FPGA pour en
prédire sa fiabilité sous l’effet du vieillissement. Ces méthodes s’appuient sur la mesure du temps
de propagation d’un signal dans un circuit combinatoire. Puisque le temps de propagation dans
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un circuit combinatoire ne dépend que du temps de propagation dans les ressources du circuit,
la mesure du temps de propagation permet d’observer l’effet de l’augmentation de la tension de
seuil dû au BTI et au HCI. Bien que les mesures soient réalisées au niveau du FPGA, elles per-
mettent d’observer l’effet des mécanismes de défaillance des transistors de dernière génération,
tel que le 16nm FinFET dans notre cas, sur le fonctionnement du FPGA.

Parce que nous étudions les dégradations dans un FPGA sous l’effet du vieillissement seule-
ment, dans cette section, nous présentons les deux principales méthodes développées pour me-
surer l’évolution du temps de propagation dans un FPGA sous l’effet du vieillissement. Puis nous
confrontons les résultats obtenus dans différents test de vieillissement de FPGA afin d’en ressortir
les éléments importants qui nous ont guidés dans le développement de notre banc de test pré-
senté dans le chapitre 2.

1.6.2 Méthode Transition Probability (TP)

Cette méthode, développée dans [111], consiste à mesurer la probabilité de transition d’un si-
gnal en sortie du Circuit Under Test (CUT). La figure 1.39 introduit l’architecture pour la mesure
du temps de propagation d’un signal dans la CUT avec la méthode TP. La probabilité de transi-
tion d’un signal est définie ici comme la probabilité pour que la sortie de le CUT change d’état
lorsque le stimuli d’entrée est appliqué au circuit. Les signaux d’entrées de la CUT proviennent
du Test Vector Generator (TVG) et sont synchronisés avec l’horloge du Test Clock Generator (TCG).
Le signal en sortie de la CUT est échantillonné par la même horloge que le stimuli d’entrée. Si le
temps de propagation du signal dans la CUT est inférieur à la période d’horloge de la TCG, alors
l’état du signal échantillonné par le Sample Register (SR) correspondra à l’état présent du stimuli
d’entrée. Si le temps de propagation du signal dans la CUT est supérieur à la période d’horloge
de la TCG, alors l’état du signal échantillonné par le SR correspondra à l’état précédent du stimuli
d’entrée. Le TCG est un ensemble de Phase-Locked Loop (PLL) qui génère une horloge avec un
balayage des fréquences, en commençant par les basses fréquences et en les augmentant peu à
peu. La résolution de la mesure du temps de propagation (∆t ) dépend du pas de la fréquence de
balayage (∆ f ) :

∆t ≈ ∆ f

f 2 (1.22)

Avec∆ f = 0.25MHz et f = 500MHz la résolution de la mesure est de∆t = 1ps [111]. Le Transistion
Activity Counter (TAC) compte le nombre de transitions du signal et définit ainsi la probabilité de
transition qui correspond à :

D(y) = Ntr ans

K
(1.23)

où Ntr ans est le nombre de transitions du signal et K est le nombre de périodes d’horloge de la TCG.

FIGURE 1.39 – Architecture générale pour la mesure du temps de propagation d’un chemin combinatoire
avec la méthode TP [111]
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FIGURE 1.40 – Chronogramme des signaux internes de l’architecture TP présenté sur la figure 1.39 en consi-
dérant que le TVG génére un signal sur 1 bit dont la fréquence est deux fois plus faible que fTCG et on consi-
dère que le CUT est une chaîne de buffers. Le signal V’ correspond au signal de TVG en sortie du "launch
register"

Afin de mieux comprendre le fonctionnement de la méthode TP, nous introduisons un exemple
basique en étudiant le chronogramme présent sur la figure 1.40. Dans cet exemple la CUT est
constituée d’une chaîne de buffers. Considérons que le TCG fournit un signal d’horloge qui aug-
mente de 20MHz chaque deux périodes d’horloge. Le TVG génére un signal de stress d’un bit qui

alterne entre un niveau logique haut puis bas et dont la fréquence correspond à fTCG

2 . Sur le chro-
nogramme nous notons V′ le signal généré par TVG et synchronisé avec l’horloge de TCG. Le signal
Z en sortie de la CUT correspond au signal V′ avec un retard τ provenant du temps de propaga-
tion du signal V′ dans la CUT. Finalement Q correspond au signal Z mais synchronisé sur le signal
d’horloge TCG. Lorsque fTCG = 100MHz ou fTCG = 120MHz on constate que le retard τ est in-
férieur à une période d’horloge TCG, par conséquence Ntr ans = K. Lorsque fTCG > 120MHz on
constate que le retard est supérieur à la période d’horloge TCG, par conséquence on constate que
Ntr ans < K. Plus la fréquence d’horloge augmente et plus Ntr ans diminue. Dans cet exemple on en
déduit que τ≈ 1

140 = 7ns.

Un résultat caractéristique de la probabilité de transition D(y) en fonction de la fréquence
d’horloge est présenté sur la figure 1.41. Lorsque la fréquence d’horloge est basse Ntr ans = K soit
D(y) = 1 puisque le temps de propagation du signal dans la CUT est inférieur à la période d’hor-
loge. Puis, à partir d’une certaine fréquence fmax , D(y) décroît ce qui veut dire que le temps de
propagation du signal dans la CUT devient supérieur à la période d’horloge. C’est à partir de fmax

que le temps de propagation du signal dans la CUT est défini.

FIGURE 1.41 – Probabilité de transition D(y) en fonction de la fréquence d’horloge TCG [111]

Un des avantages de la méthode TP est sa capacité à mesurer le temps de propagation de tous
les chemins combinatoires implémentés dans un FPGA sans contrainte d’architecture de la CUT.
De plus, grâce au TVG, il est possible de mesurer le temps de propagation de la CUT pour diffé-
rentes entrées ce qui permet de connaître l’entrée pour laquelle le temps de propagation dans la
CUT est le plus critique. Pour les inconvénients, on relève la complexité de la méthode qui néces-
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site un circuit pour générer une horloge à balayage de fréquences. Le temps de propagation est
mesuré grâce à une horloge possédant une certaine gigue. L’étude [111] montre l’effet de la gigue
d’horloge sur les résultats de la mesure du temps de propagation et l’importance d’implémenter
un circuit de traitement des mesures (TPA) qui complexifie, là encore, l’architecture de la méthode
TP.

1.6.3 Mesure par Ring Oscillator (RO)

L’oscillateur en anneau (RO) est un circuit composé de n portes logiques où le signal de sortie
est rebouclée sur l’étage d’entrée et dont le signal doit être inversé à chaque passage dans le circuit
générant ainsi un signal dont la période :

TRO = 2×
n∑

i=1
τi (1.24)

où τi correspond au temps de propagation dans la porte logique i .

Dans un circuit, un RO peut être utilisé pour :

— Caractériser les performances d’un circuit : En implémentant des RO dans un FPGA, l’auteur
[112] mesure les variations stochastiques et systématiques ;

— Fabriquer des Physical unclonable function (PUF) pour garantir la sécurité d’un système :
Dans [113] Douadi et al. mesurent l’effet de la température sur le fonctionnement d’un RO-
PUF, implémenté dans un FPGA, révélant sa vulnérabilité lors d’une Power-Off Attack (POA) ;

— Mesurer le vieillissement d’un FPGA...

L’utilisation des ROs pour mesurer le vieillissement d’un FPGA a été découvert et présenté dans
différents travaux [114–117]. Cette méthode consiste à mesurer la fréquence d’oscillation du signal
de sortie d’un oscillateur en anneau (RO) afin de calculer le temps de propagation d’un signal qui
le traverse. Dans un FPGA les portes logiques sont généralement implémentées par des LUTs.

Pour mesurer la fréquence du RO plusieurs méthodes ont été développées : compteur (CPT)
[117], électromagnétique (EM) [115] et le UnderSampling (US) [118].

Mesure avec un compteur

Pour la méthode compteur [117], le circuit de mesure, présenté sur la figure 1.42, est implé-
menté en utilisant les ressources internes du FPGA. Le circuit mesure non seulement la fréquence
d’oscillation du RO mais aussi son rapport cyclique. Le measured signal correspond au signal de
sortie du RO. Un compteur utilise le signal de sortie du RO pour compter le nombre de périodes du
RO lorsque le signal enable est actif. En connaissant le temps actif du signal enable (tenabl e ) nous
pouvons calculer la fréquence d’oscillation du RO :

fRO = numberc ycle

tenabl e
(1.25)

avec numberc ycle la donnée en sortie du compteur de fréquence.
Les deux compteurs du bas sont utilisés pour mesurer le rapport cyclique du signal en sortie

du RO. Une horloge de référence avec une fréquence supérieur à la fréquence d’oscillation du RO
est utilisée pour générer un signal carry avec le premier compteur. Le deuxième compteur compte
le nombre de périodes d’horloge lorsque le niveau logique du signal en sortie du RO est à ’1’ et jus-
qu’à ce que le signal carry généré par le précédent compteur soit à ’1’. Ainsi, en connaissant la taille
du compteur générant le signal carry (k) nous pouvons calculer le rapport cyclique d’oscillation
du RO :

αRO = valuedut y c ycl e

2k −1
(1.26)

avec valuedut y c ycl e la donnée en sortie du compteur du rapport cyclique.
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L’avantage d’utiliser cette méthode de mesure réside dans l’utilisation uniquement de res-
sources disponibles dans un FPGA ce qui réduit la complexité et le coût du banc de test. Cepen-
dant, le circuit de mesure consomme des ressources du FPGA et réduit le nombre de ressources
disponibles pour implémenter d’autres fonctionnalités ou plus de RO par exemple.

FIGURE 1.42 – Schéma du circuit de mesure de la fréquence et du rapport cyclique de l’oscillation du signal
de sortie d’un RO avec la méthode du compteur [117]

Mesure électromagnétique

La méthode électromagnétique [115] se base sur le principe que le flux magnétique généré par
un circuit intégré dépend de sa consommation instantanée de courant. La figure 1.43 présente le
banc de test utilisant la méthode électromagnétique. Les oscillateurs en anneaux sont implémen-
tés sur toute la surface du FPGA. Une sonde qui mesure le rayonnement électromagnétique balaye
les zones du FPGA où les ROs sont implémentés. Les mesures de la sonde sont d’abord transmises
à un oscilloscope qui amplifie, traite et échantillonne le signal avant d’envoyer les données vers
un ordinateur pour une nouvelle phase de traitement qui aboutit au résultat de la fréquence des
RO. Sur la figure 1.43 on constate que le résultat en sortie de ce banc de test est une cartographie
de la fréquence des ROs mesurés dans les différentes zones du FPGA.

Contrairement à la méthode du compteur, la méthode de mesure électromagnétique est un
circuit de mesure externe au FPGA ce qui libère des ressources dans le FPGA. Cependant, cette mé-
thode requiert un équipement coûteux et la fréquence du RO est obtenue après plusieurs phases
de traitement. Aussi, cette méthode ne permet pas de mesurer le rapport cyclique du signal d’os-
cillation d’un RO.

FIGURE 1.43 – Banc de test pour la mesure de fréquence de l’oscillation du signal de sortie d’un RO avec la
méthode électromagnétique [115]
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Mesure undersampling

La méthode de undersampling se base sur le principe d’échantillonage d’un signal qui est fon-
dée sur le théorème de Nyquist-Shannon [118]. La figure 1.44 présente le principe de fonctionne-
ment de la mesure de fréquence et de rapport cyclique du signal en sortie d’un RO. Le signal en
sortie d’un RO est échantillonné par la méthode de undersampling qui consiste à échantillonner
un signal avec une fréquence inférieur à la fréquence de Nyquist [118]. Le signal du RO échan-
tillonné est stocké dans des mémoire Block RAM (Random Access Memory) qui est une ressource
dans le FPGA. Puis à partir des données d’échantillonage du signal du RO le rapport cyclique peut
facilement être calculé :

αRO =
∑n

j=1 x j

n
(1.27)

avec n le nombre d’échantillons stockés dans la BRAM et x j est le j eme échantillon du signal du
RO dont la valeur est soit ′1′ ou ′0′. La fréquence du signal en sortie du RO est obtenue à partir
du produit de la fréquence d’échantillonage et du rapport du nombre de transitions du signal sur
le nombre d’échantillons. Plus de détails concernant cette méthode sont donnés dans [116, 119].
Comme pour la méthode du compteur, l’avantage de l’undersampling réside dans l’implémenta-
tion du circuit numérique dans le FPGA. De plus, le traitement de l’échantillonnage est fait dans
un processeur et peut être réalisé ultérieurement puisque les échantillons sont stockées dans des
BRAM. En revanche, l’utilisation des BRAM pour stocker l’échantillonnage du signal du RO occupe
un nombre important de ressources dans le FPGA.

FIGURE 1.44 – Principe du circuit de mesure de la fréquence d’oscillation d’un RO avec la méthode Under-
sampling [118]

Face aux trois méthodes que nous venons de présenter (compteur, électromagnétique et un-
dersampling) pour mesurer la fréquence et le rapport cyclique d’oscillation d’un RO, nous avons
fais le choix de la méthode du compteur. En effet, il semble que cette méthode est la plus simple à
mettre en place et qu’elle ne requiert pas d’instrumentation ou de connaissance supplémentaire.
Nous présenterons notre architecture dans le chapitre 2.

1.6.4 Mesures de vieillissement des FPGAs

Mesurer le temps de propagation d’un signal dans un FPGA est un bon indicateur quant à
l’état de vieillissement de celui-ci. Nous venons de présenter plusieurs méthodes visant à mesurer
le temps de propagation d’un signal dans un circuit combinatoire du FPGA. Dans cette partie nous
présentons des résultats de tests de vieillissement sur FPGA.
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Mesure avec la méthode TP

Dans [114] l’auteur mesure la dégradation du temps de propagation en utilisant la méthode de
Transition Probability (TP) et la méthode du compteur pour mesurer la fréquence d’un RO afin de
comparer les résultats des deux méthodes. Pour la méthode TP, le circuit sous test est le même que
le RO excepté que la sortie n’est pas rebouclée sur l’entrée. Ainsi la figure 1.45 montre la mesure de
dégradation de la fréquence d’oscillation d’un RO mesuré avec la méthode TP et avec la méthode
du compteur. On constate que les deux méthodes donnent des résultats équivalents, montrant
que les deux méthodes ont une qualité de mesure équivalente. De plus, cela confirme la capacité
des deux méthodes à mesurer avec justesse la fréquence d’un RO. Les données qui sont tracées
sur la figure 1.45 sont en réalité des moyennes de plusieurs mesures. Une moyenne est appliquée
sur les mesures pour atténuer l’instabilité de la fréquence d’oscillation d’un RO. Finalement, on
constate que l’amplitude des dégradations maximum sont de 13% en 1500 heures de vieillisse-
ment ce qui, nous verrons, est important comparé aux résultats d’autres tests de vieillissement.

FIGURE 1.45 – Mesure de dégradation de la fréquence relative d’oscillation d’un RO mesuré avec la méthode
de Transition Probability (gauche) et la méthode du compteur (droite). Tstr ess = 75◦C et Vstr ess = 1.8Vnom

[114]

Mesure avec la méthode d’undersampling

Dans [119] l’auteur présente la capacité de la méthode d’undersampling à mesurer les dégra-
dations de fréquence de RO dans un FPGA. Sur la figure 1.46 nous avons rapporté un des résultats
obtenus. La figure 1.46 montre que la fréquence du RO subissant un stress statique de niveau ’0’
(rouge) se dégrade plus vite que celle du RO qui est toujours en auto-oscillation (vert). L’amplitude
des dégradations dans le cas du RO avec un stress statique sont de 0.2% en seulement 7 jours (168
heures) de mesures et pour des conditions de stress qui ne sont pas précisées. Par ailleurs, nous
relevons sur la figure 1.46 l’effet important du bruit des mesures qui empêche l’auteur de réaliser
une modélisation plus précise.

Mesure avec la méthode électromagnétique

Dans [120] l’auteur présente les dégradations de la fréquence relative de RO en utilisant la mé-
thode électromagnétique dont on reporte un des résultats sur la figure 1.47. Parce que les mesures
avec cette méthode ne sont pas automatisées, les mesures sont réalisées à quatre instants pendant
15 jours de vieillissement. Il n’est donc pas possible d’observer en détail l’évolution des dégrada-
tions et donc encore moins de modéliser la dégradation de la fréquence des ROs. Cependant, la
figure montre que lorsque les ROs sont stressés (du jour 0 au jour 7) alors la fréquence d’oscilla-
tion des ROs diminue, cependant, lorsque les ROs ne sont plus stressés (du jour 7 au jour 14) la
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FIGURE 1.46 – Mesure de dégradation de la fréquence relative de ROs implémenté dans un FPGA Virtex
28nm, mesuré avec la méthode undersampling et dans des conditions de température et de tension non
connues [119]. La courbe verte représente les dégradations pour un RO dont le seul stress est sa propre
fréquence d’oscillation. La courbe rouge représente les dégradations d’un RO avec un stress statique de
niveau ’0’

FIGURE 1.47 – Dégradation de la fréquence d’oscillation de plusieurs ROs (différentes couleurs). Les me-
sures sont réalisées au jour 0, jour 7, jour 8 et jour 14. Du jour 0 au jour 7 : 80◦C et 1.5Vnom . Du jour 7 au jour
14 : 25◦C et Vnom . [120]

fréquence des ROs revient vers leurs fréquences initiales. Ceci montre un effet possible du mé-
canisme de récupération du BTI au niveau du transistor qui se manifeste au niveau du circuit en
l’augmentation de la fréquence du RO.

Mesure avec la méthode du compteur

L’étude réalisée dans [121] montre les dégradations de fréquence d’oscillation de RO pour, à
priori, le plus long test de vieillissement (12000 heures). De plus, le banc de test inclut 45 FPGAs
qui sont stressé dans différentes conditions de températures (de −30◦C à 115◦C), de tensions (de
Vnom à 1.5Vnom) et pour des fréquences et rapports cycliques de stress différents. La figure 1.48
rapporte les dégradations de fréquence relative pour différentes conditions de stress. On constate
clairement l’augmentation de l’amplitude des dégradation lorsque la tension de stress augmente.
Pour une tension de stress élevée il est possible de distinguer l’effet du rapport cyclique de stress
sur les dégradations, cependant, lorsque la tension de stress diminue il est plus difficile de dis-
socier les dégradations en fonction des conditions de stress. Sur cette figure nous voyons claire-
ment l’importance de la précision des mesures pour observer des dégradations de la fréquence du
RO pour différentes configurations lorsque la tension et la température de stress tendent vers les
conditions d’utilisation opérationnelle.

Une modélisation du facteur d’accélération en tension est obtenue avec une loi puissance et
une loi exponentielle, montrant ainsi la justesse et la cohérence des deux modèles. En utilisant
une loi d’Arrhenius pour le facteur d’accélération en température, l’effet du BTI sur la dégradation
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FIGURE 1.48 – Mesure de dégradation de la fréquence relative de RO pour une tension de stress de
1.1Vnom, 1.3Vnom et 1.5Vnom, une température à 90◦C et pour différents rapport cyclique [121]

de la fréquence d’oscillation du RO (ν f ) est modélisé avec une loi puissance :

ν f = Aexp

(
γ

V

Vnom

)
exp

(−Ea

kBT

)
.t n (1.28)

Nous utiliserons ce même modèle pour modéliser les dégradations que nous observerons. Pour
modéliser l’effet du HCI sur les dégradations de la fréquence du RO, l’auteur propose de sous-
traire aux dégradations avec un stress de haute fréquence les dégradations avec un stress de basse
fréquence afin d’éliminer les dégradations dues au BTI à basse température :

ν fHCI(αstr ess , fstr ess) = ν f (αstr ess , fstr ess)−ν f (αstr ess ,25Hz) (1.29)

L’auteur considère que l’amplitude des dégradations dues au HCI dépend du nombre de com-
mutations du transistor et par conséquence de la fréquence de stress. Ainsi les dégradations sont
tracées en fonction du temps × fstr ess et montrent un bon alignement pour une fréquence de
stress entre 50MHz et 800MHz.

1.6.5 Modélisation de la fiabilité

L’étude réalisée dans [122] présente la dégradation de la fréquence d’oscillation d’un RO en
fonction de la racine carré du temps. Cette représentation, peu commune, est ensuite utilisée pour
modéliser la dérive de la fréquence du RO (αsl ope ) :

αsl ope =
∆ f

f0 ×
p

t
(1.30)

À partir de l’extraction du modèle de dérive, l’auteur extrapole les mesures jusqu’à obtenir une
dégradation de la fréquence relative de 10% en notant le temps de défaillance TTF (Time To Fail)

pour chacun des ROs : TTF =
(

10%
αsl ope

)2
. Ensuite, il semble que l’auteur a identifié le taux de dé-

faillance sans avoir modélisé la répartition des TTF en exprimant le taux de défaillance en FIT
(Failure In Time) comme étant FIT = 109

TTF . Le BTI et le HCI sont modélisés séparément, cependant,
l’identification des deux mécanismes est simplement faite à partir des conditions de stress (tem-
pérature et tension) et sans analyse du comportement des dégradations qui permet de vérifier
avec plus de certitude le mécanisme de dégradation observé. Finalement, l’auteur extrait les fac-
teurs d’accélération en température et en tension avec respectivement une loi d’Arrhenius et une
loi exponentielle (voir la table 1.2). La même équipe de recherche a réalisé une étude assez proche
sur la modélisation de la fiabilité d’un FPGA Zynq UltraScale+ [123]. Cette fois-ci la modélisation
de la répartition des défaillances est faite avec une loi de Weibull. Les facteurs d’accélérations sont
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TABLE 1.2 – Coefficients des facteurs d’accélérations en tension (loi exponentielle) et en température (loi
d’Arrhenius) obtenus pour la modélisation de la fiabilité des FPGAs dans les conditions de stress stimulant
le BTI (hautes températures et hautes tensions)

Ea(eV) γ(V−1)

[122] 0.52 17.2

[123] 0.49 11.7

[121] 0.81 11.9

modélisés avec les mêmes modèles que la précédente étude et sont notés dans le table 1.2.

Dans [121] l’auteur modélise aussi la fiabilité du FPGA à partir de mesure de dégradation de
la fréquence d’oscillation des ROs. En fixant un seuil de défaillance à 10% l’auteur modélise la
répartition des temps de défaillances (TTF) avec une loi log-normale en identifiant les facteurs
d’accélération dont les coefficients sont reportés dans la table 1.2. On constate que les coefficients
des facteurs d’accélération de température et de tension extraits dans les trois études 1.2 sont du
même ordre de grandeur ce qui nous conforte quant à la justesse de la modélisation de la fiabilité
du FPGA à partir des mesures de dégradation de la fréquence de RO.

1.6.6 Des techniques complémentaires pour les bancs de test

Utilisation d’un multiplexeur en entrée du RO

Dans [117] l’auteur introduit l’utilisation d’un multiplexeur à l’entrée de l’oscillateur en an-
neau comme nous voyons sur la figure 1.49. Ainsi, l’utilisateur peut choisir le mode de fonction-
nement du circuit : stress ou mesure. En mode mesure, le signal en sortie du circuit est rebouclé
à l’entrée ainsi le circuit est un RO et sa fréquence peut être mesurée. En mode stress, le signal
d’entrée est connecté à un signal de stress dont l’utilisateur peut choisir les caractéristiques du
signal (statique, dynamique, fréquence et rapport cyclique). Cela permet d’étudier l’effet du type
de stress sur la dégradation du RO.

FIGURE 1.49 – Schéma d’un RO avec un multiplexeur en entrée pour choisir le mode de fonctionnement
du circuit : stress ou mesure [117]

À partir de la mesure de fréquence ( fCUT) et du rapport cyclique (α) d’oscillation du RO, l’au-
teur [117] montre comment calculer le temps de propagation moyen d’un front montant et des-
cendant dans une LUT du RO constitué de N LUTs :

t f al l =
1−α

fCUT ×N
(1.31)

tr i se = α

fCUT ×N
(1.32)
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Ainsi, l’auteur [117] montre que le temps de propagation d’un front descendant est plus dégradé
lorsque le RO subit un stress statique de niveau ’0’ que lorsque le RO subit un stress statique de ni-
veau ’1’. L’effet inverse est observé pour le temps de propagation d’un front montant. Finalement,
à partir des mesures, le même auteur [117] étudie et modélise le mécanisme de dégradation BTI
[124] et HCI [125].

Un oscillateur en anneau pour mesurer la dégradation des ressources de routage

Dans [114, 126] l’auteur présente une nouvelle architecture de RO consistant à mesurer les dé-
gradations dans les ressources de routage du FPGA. La figure 1.50 montre que cette nouvelle archi-
tecture de RO est constituée de LUTs disposées à l’opposées dans le FPGA et qui par conséquence
requiert un grand nombre de ressources de routage. Le RO peut s’étendre verticalement (connec-
tion entre une LUT violette et rouge) ou horizontalement (connection entre une LUT jaune et
verte). Ainsi il est possible de mesurer les dégradations des ressources de routage permettant d’as-
surer des connexions verticales ou horizontales dans le FPGA. Cette architecture est aussi appelée
Long Path (LP) à cause de la longueur du chemin qui sépare deux LUTs dans un même RO. Les
résultats montrent que les RO LP (dégradation maximum ≈ 10%) se dégradent moins que les ROs
classiques (dégradation maximum ≈ 15%) constitués principalement de LUTs. En revanche les RO
LP utilisant des ressources de routage permettant d’assurer des connexions verticales ou horizon-
tales dans le FPGA se dégradent de la même façon.

FIGURE 1.50 – Plan en étage du FPGA configuré pour mesurer les dégradations des ressources de routage
[114]

Des courts circuits pour augmenter la température interne du FPGA

Dans [127] l’auteur montre une technique pour augmenter la température interne en implé-
mentant plus de 20000 courts-circuits dans le FPGA. Dans un FPGA, un court-circuit correspond à
la connection de la sortie d’une cellule logique avec un niveau logique ’1’ vers la sortie d’une autre
cellule logique avec un niveau logique ’0’. Par exemple la figure 1.51 présente le schéma d’un court
circuit fait à partir d’une LUT et d’une bascule. Pour implémenter un tel circuit dans le FPGA, l’au-
teur utilise RapidWright [1] un logiciel de conception avec une description structurelle bas niveau
donnant plus de souplesse que Vivado. Avec cette technique, l’auteur montre que la température
interne du FPGA peut atteindre 177◦C sans utiliser de moyens matériel supplémentaires. Avec
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une telle température, une dégradation de plus de 5% est mesurée pour moins de 1000 heures de
vieillissement.

FIGURE 1.51 – Schéma d’un court circuit dans un FPGA en connectant la sortie d’une LUT avec un niveau
logique ’0’ et la sortie d’une bascule avec un niveau logique ’1’ [127]

Dans notre banc de test nous utilisons seulement les deux premières techniques (multiplexeur
et RO avec chemin long). En revanche, la troisième technique n’est pas utilisée puisqu’elle est
incompatible avec notre système de régulation en température.

1.6.7 Bilan des mesures de dégradation sur FPGA

Dans la table 1.3, nous avons fait un récapitulatif de la plupart des tests de vieillissement de
FPGA publiés et utilisant les méthodes présentées précédemment. Nous avons montré dans les
mesures de dégradations (figures 1.45, 1.46, 1.47, 1.48) que la précision de mesure est un para-
mètre important du banc de test afin de dissocier l’effet des conditions de stress lorsque la tempé-

TABLE 1.3 – Présentation des conditions et des résultats des test de vieillissement de FPGA

Ref. Méthode FPGA T (h) Volt. Vtest
Vnom

Temp. Max dérive (%) Précision (%)

[117, 124, 125] CPT Cyclone III
1300 1 25◦C 2.4

0.5
360 1.5 25◦C 5.5

[119] US
Virtex7 144 n.c n.c 1.5

0.35
Kintex7 168 n.c n.c 0.2

[114, 126] TP & CPT Cyclone III 1800
1.8 75◦C 15

n.c
1 25◦C 0.6

[120] EM Spartan6 168 1.5 80◦C 5.17 n.c

[122] CPT
Spartan6

200 2
150◦C 2.89

n.c
Zynq7000 -35◦C 1

[127] CPT Artix7 864 1 177.5◦C 5.13 0.016 (Moyenne*)

[123] CPT ZynqUS+ 100 1.3 107◦C 0.33 n.c

[128] CPT Artix7 332 1
35◦C 0.3

Moyenne*
125◦C 1.8

[2, 121] CPT Artix7 12000
1.3

-30◦C 0.6

0.072115◦C 3.4

1.5 115◦C 10

[129] CPT ZynqUS+ 1000 1.25 100◦C 0.5 0.009

*Moyenne : Le résultat est une moyenne de plusieurs mesures
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rature et la tension sont proches des conditions opérationnelles. C’est pour cela que dans la table
1.3 en plus de rapporter les dégradations maximales nous notons la précision de mesure du banc
de test.

Des dérives de 1% à 15% sont obtenus avec des conditions de stress en tension de 1.8 à 2 fois
la tension nominale [114, 120, 122] ou encore avec un stress en température de 177◦C [127]. Il
est certain qu’avec des stress en tension et en température élevés, loin des conditions opération-
nelles d’utilisations, il est possible d’observer des dégradations pour un temps de test relativement
cours. Cependant, ce sur-stress peut avoir comme conséquence l’apparition de mécanismes de
défaillance qui ne sont pas représentatif de ceux présents dans les conditions d’utilisation opéra-
tionnelles. Afin d’observer des dérives de temps de propagation avec un stress proche des condi-
tion nominales et dans un temps de test nominal, il est nécessaire que le banc de test soit dans
un environnement stable pour réaliser des mesures précises. En effet, le temps de propagation
dépend fortement de la température et de la tension. Dans la plupart des tests, la température et
la tension sont fixées mais non régulées, sauf dans [120, 123] où le FPGA est placé dans un four
contrôlé en température. Néanmoins, le contrôle de la température est fait à un niveau global et
ne régule pas les variations locales dans le FPGA. Afin d’alléger le bruit, le résultat correspond à
une moyenne de plusieurs mesures [114, 120, 127, 128], cependant, une telle manipulation pro-
duit une perte d’information. Sans avoir fait de moyenne, une précision de mesure de 0.35% est
obtenue dans [119] et une précision de 0.5% est obtenue dans [117]. Une telle précision peut être
insuffisante pour observer des dérives dans un temps de test court et pour des conditions de stress
proches des conditions nominales.

Le banc de test que nous avons développé et qui sera présenté dans le chapitre 2 possède une
précision de mesure de 0.009% et, à priori dans l’état de l’art, se classe comme étant le banc de
test le plus précis.

1.6.8 Conclusion

Parce que le BTI et le HCI ont pour effet d’augmenter la tension de seuil du transistor ce qui
à pour conséquence d’augmenter le temps de propagation d’un signal dans un FPGA, dans cette
section nous avons introduit les deux principales méthodes utilisées pour mesurer le temps de
propagation d’un signal dans un circuit combinatoire dans un FPGA : la Transition Probability
(TP) et le Ring Oscillator (RO). Nous avons introduit trois circuits de mesure différents pour la mé-
thode du RO : undersampling, électromagnétique et le compteur.

Dans un deuxième temps, nous avons présenté des résultats de test de vieillissement sur FPGA
utilisant les différentes méthodes. En introduisant une étude mesurant les dégradations avec la
méthode TP et du RO avec des compteurs, on constate que ces deux méthodes donnent des ré-
sultats équivalent. Nous avons vu que les résultats obtenus avec la méthode de l’undersampling
et électromagnétique sont trop bruités ou manquent de données compliquant ainsi une étude
et une modélisation approfondie des dégradations. Bien souvent, les tests de vieillissement uti-
lisent des stress de température et de tension largement supérieurs aux conditions opération-
nelles (Tstr ess = 177◦C ou Vstr ess = 2Vnom) afin d’observer des dégradations de l’ordre de quelques
pourcent pour un temps de test relativement court (< 1000 heur es). Le risque d’appliquer un tel
stress est d’observer des mécanismes de défaillance qui ne sont pas représentatif de ceux présent
dans les conditions d’utilisation opérationnelles.

Les différentes études, que nous avons présenté, visant à mesurer la dégradation des FPGA
mettent en évidence l’importance de développer un banc de test capable de mesurer les dégrada-
tions avec précision afin d’observer des dégradations dans des conditions de stress proches des
conditions opérationnelles et pour un temps de test acceptable. Dans le banc de test que nous
avons développé, nous utiliserons la méthode du RO avec des compteurs puisque que c’est la mé-
thode la plus simple à implémenter et qui offre la meilleur précision de mesure. Finalement, nous
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avons montré que notre banc de test, par rapport à l’état de l’art, se classe comme étant le banc de
test le plus précis. Nous détaillerons le banc de test que nous avons développé dans le chapitre 2.

1.7 Synthèse

Dans ce chapitre nous avons balayé les notions nécessaire pour comprendre les travaux de
mesure et de prévision de la fiabilité des FPGAs que nous présenterons dans les prochains cha-
pitres.

Le transistor est un composant à la base de la conception de tous les circuits numériques. Afin
d’améliorer la performance des circuits numériques, la taille du transistor n’a cessé de diminuer
en repoussant les limites technologiques avec l’introduction de nouveaux matériaux et l’émer-
gence du FinFET. Dans les circuits numériques, les transistors sont assemblés par paire, de NMOS
et PMOS, formant un ensemble complémentaire CMOS. C’est à partir du CMOS que les portes
logiques, telles que l’inverseur ou la porte de transferts, sont conçues.

Le FPGA est un circuit numérique qui est l’aboutissement de l’évolution des Programmable
Logic Devices (PLDs). La particularité du FPGA, par rapport à d’autres circuits numériques, c’est
sa reconfigurabilité. Le FPGA est une imbrication de cellules logiques interconnectées entre elles
et avec les entrées et sorties du FPGA. Les cellules logiques ainsi que la matrice d’interconnexion
sont configurables (et reconfigurables) par l’utilisateur en utilisant un langage de description ma-
tériel tel que le VHDL ou le verilog. Les cellules logiques sont constituées de Look-Up Table (LUT).
La LUT est un circuit combinatoire configurable pouvant implémenter différentes fonctions lo-
giques. Par exemple, pour mesurer le vieillissement du FPGA nous implémenterons des oscilla-
teurs en anneaux où chaque étage correspondra à une LUT configurée en buffer, inverseur etc.
Des brevets de chez Xilinx décrivent l’architecture interne d’une LUT qui est constituée princi-
palement de portes de transfert et d’inverseurs. L’architecture d’une LUT ressemble à celle d’un
multiplexeur où les entrées de la LUT correspondent à l’entrée de commande du multiplexeur et
les bits de configuration de la LUT correspondent aux entrées du multiplexeur. Des brevets de chez
Xilinx présentent l’architecture de la matrice d’interconnexion qui joue un rôle essentiel pour la
performance d’un FPGA. En effet, la matrice d’interconnexion (routage) doit pouvoir connecter
toutes les cellules logiques entres elles sans générer une augmentation trop importante du temps
de propagation d’un signal. Parce qu’un FPGA contient des dizaines de milliers de cellules lo-
giques, l’architecture du routage au niveau du transistor est bien plus complexe que l’architecture
d’une LUT. Il est important de retenir que l’architecture interne d’une LUT se base sur des brevets
de chez Xilinx qui sont anciens (2004-2008) et ne sont pas forcément identiques à l’architecture
interne de la LUT qui se trouve dans le FPGA que nous utiliserons.

L’état de l’art de la fiabilité micro-électronique révèle trois principaux mécanismes de dé-
faillance affectant le transistor sous l’effet du vieillissement : le Bias Temperature Instability (BTI),
le Hot Carrier Injection (HCI) et le Time Dependant Dielectric Breakdown (TDDB). Les trois mé-
canismes de défaillance ont un mode de défaillance commun qui est la dégradation progressive
de la tension de seuil du transistor, ils génèrent une défaillance paramétrique. Le TDDB peut aussi
générer une défaillance catalectique lorsqu’une accumulation de piège dans l’oxide devient trop
importante est créée un chemin conducteur : c’est le claquage d’oxide.

Le BTI est décrit par le modèle de reaction-diffusion comme étant de la diffusion d’hydrogène
générant des pièges d’interfaces qui captent les charges dans le canal. Selon le modèle reaction-
diffusion la diffusion de l’hydrogène suit une loi de puissance avec un exposant au temps de 0.25.
Les tests de vieillissement publiés montrent par la mesure que la dégradation de la tension de
seuil suit une loi de puissance avec un exposant 0.25. Pour que le transistor soit stressé il faut
qu’un champ électrique soit appliqué sur la grille. Lorsque le transistor n’est pas stressé, la tension
de seuil revient vers sa tension de départ, c’est ce qu’on appelle le mécanisme de récupération.
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Les conditions favorables pour stimuler le BTI sont les températures hautes, les tensions hautes
et un stress statique pour ne pas avoir de mécanisme de récupération. Le mécanisme du BTI est
différent suivant la nature du transistor, ainsi, le BTI est divisé en deux sous-mécanismes le NBTI
dans le PMOS et le PBTI dans le NMOS. En comparaison avec la technologie planaire, dans le
FinFET l’effet du NBTI a légèrement augmenté alors que le PBTI a considérable diminué. Ainsi
l’effet du BTI est moins important dans un CMOS FinFET qu’un CMOS planair.

Le HCI est décrit par le modèle de l’électron chanceux comme étant la cause d’électrons qui
acquièrent une certaine énergie les rendant suffisamment puissant pour rompre une liaison de
silicium et d’hydrogène est générant ainsi un piège de surface. Selon le modèle de l’électron chan-
ceux la densité de piège générée suit une loi de puissance avec un exposant au temps entre 0.5−1.
Les mesures montrent aussi que la dégradation de la tension de seuil suit une loi de puissance le
même exposant. Le transistor subit des dégradations dues au HCI lorsqu’un courant le traverse.
Les conditions favorables pour stimuler le HCI sont les températures basses, les tensions hautes et
un stress dynamique de haute fréquence. Concernant les transistors avec un canal court et donc
aussi le FinFET, le HCI semble (selon notre interprétation de l’état de l’art) devenir plus important
pour des températures hautes.

Le BTI, le HCI et le TDDB ont pour mode de défaillance la dégradation progressive de la tension
de seuil d’un transistor, ce qui a pour effet d’augmenter le temps de propagation d’un signal dans
un circuit numérique. Grâce à sa reconfigurabilité et sa modularité, le FPGA est un candidat idéal
pour mesurer les dégradations du temps de propagation d’un signal. Deux principales méthodes
sont développées pour mesurer le temps de propagation d’un signal dans un chemin combina-
toire du FPGA : Transition Probability (TP) et l’oscillateur en anneau (RO). Plusieurs moyens de
mesures sont utilisés pour la technique du RO : undersampling, électromagnétique et le compteur.
Les test de vieillissement visant à mesurer les dégradations dans des FPGAs révèlent l’importance
de la précision de mesure pour observer des dégradations dans des conditions de stress proches
des conditions opérationnelles. Ces test de vieillissement montre que la méthode de mesure du
RO avec des compteurs est la plus précise. De plus, cette méthode est la plus simple d’un point de
vu matériel et conception. Ainsi, dans notre banc de test nous implémenterons des oscillateurs en
anneaux (ROs) dans le FPGA et nous implémenterons des compteurs pour mesurer la fréquence.

Dans le prochain chapitre nous présentons le banc de test que nous avons développé pour
mesurer la dégradation de la fréquence d’oscillateur en anneau. Lors du développement du banc
de test, nous avons mis un point d’honneur sur la précision de mesure afin d’observer des dégra-
dations pour des conditions de stress proches des conditions opérationnelles.
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Chapitre 2

Développement et caractérisation du
banc de test

2.1 Introduction

À ce jour, on compte trois principaux mécanismes qui dégradent les transistors sous l’effet
du vieillissement : le BTI, le HCI et le TDDB. Ces mécanismes ont un mode de dégradation com-
mun qui réside dans l’augmentation de la tension de seuil du transistor ayant pour conséquence
l’augmentation du temps de propagation d’un signal dans les circuits intégrés numériques. À par-
tir d’un certain seuil de dégradation de la tension de seuil, le transistor cesse de fonctionner, une
panne catalectique est alors observée. Cependant, l’observation de panne catalectique au niveau
du transistor est presque impossible pour un temps de test et des conditions de stress raison-
nables. D’ailleurs, dans les tests de vieillissement allant jusqu’à 12000 heures (voir table 1.3), au-
cune panne catalectique n’est observée. C’est pourquoi, la prédiction de la fiabilité doit être basée
sur la mesure de la dérive paramétrique telle que la tension de seuil du transistor.

Dans la plupart des études de fiabilité des transistors, la dégradation de la tension de seuil est
mesurée directement aux bornes du transistor [56, 58, 61, 62, 82, 87, 88]. Cependant, un tel accès
nécessite :

— Le développement d’une carte de test dédiée à la mesure de dégradations des transistors ;

— Des pointes parfois nanométriques en fonction des dimensions du transistor mesuré ;

— Une instrumentation spécifique pour placer les pointes et mesurer la tension de seuil ;

Monopoliser un tel banc de test avec l’accès au transistor est coûteux, c’est pourquoi, le choix
de réduire la durée du test de vieillissement devient nécessaire. Afin d’observer des dégradations
pour un court temps de test (quelques dizaines d’heures), les conditions de vieillissement appli-
quées sont très éloignées des conditions opérationnelles (parfois deux fois la tension nominale).
Le risque d’appliquer de telles conditions d’accélérations du vieillissement est d’observer des mé-
canismes de défaillances qui ne sont pas représentatifs des mécanismes de dégradations dans les
conditions opérationnelles.

Un objectif de cette thèse est de développer un banc de test capable de vieillir et mesurer
les dégradations, pendant plus de 10000 heures, de circuits numériques avec des transistors 16nm
FinFET, dans des conditions de température et de tension proches des conditions opérationnelles.
Parce que les dégradations dans des conditions de température et de tension proches des condi-
tions opérationnelles sont faibles, nous souhaitons développer un banc de test avec une grande
précision de mesure. Afin de réaliser une analyse de la fiabilité complète, le banc de test doit vieillir
les circuits numériques sous différentes conditions de température et de tension mais aussi pour
différents signaux de stress statique et dynamique.
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Dans la section 1.6 nous avons introduit les méthodes pour mesurer la dégradation de nou-
velles technologies de transistors en utilisant des FPGAs. À partir des mesures de dégradation faites
au niveau circuit, c’est à dire au niveau du FPGA, des modèles de HCI [125] et de BTI [124] peuvent
être développés. Les FPGAs sont des produits disponibles sur le marché public pour quelques cen-
taines d’euros et utilisent les technologies de transistors les plus récentes. Nous avons fais le choix
du FPGA Zynq UltraScale+ (ZU3EG) de chez Xilinx car il est fabriqué à partir de FinFET 16nm. De
plus, le FPGA Zynq UltraScale+ contient un système de mesure de la température et de la tension
interne du FPGA qui nous sera utile pour réguler la température et la tension aux conditions de
vieillissement souhaitées. Pour mesurer la dégradation dans un FPGA, nous implémenterons des
Ring Oscillators (ROs) car c’est un circuit dont la fréquence d’oscillation du signal de sortie est
sensible au vieillissement. En effet, le vieillissement a pour effet d’augmenter la tension de seuil
du transistor dont la conséquence est l’augmentation du temps de propagation du signal dans
les étages du RO soit la diminution de la fréquence d’oscillation du signal en sortie du RO. Parmi
les différentes méthodes de mesures présentées dans la section 1.6, nous avons fait le choix du
compteur qui mesure la fréquence du RO car elle ne requiert aucune instrumentation de mesure
externe, ce qui simplifie le banc de test. Finalement, nous utilisons l’Avnet96-V2 comme carte
de développement qui contient le FPGA Zynq UltraScale+ ainsi, nous n’avons pas à fabriquer de
notre propre carte de développement. La conception du banc de test s’inscrit dans la continuité
des thèses de Mohammad Naouss [130] et de Julien Coutet [2] qui ont tout deux conçus un banc
de test pour mesurer la fiabilité de FPGA. La thèse de M. Naouss présente une preuve de concept
de l’utilisation du FPGA pour mesurer des dégradations tandis que J. Coutet réalise déjà des test
sur plusieurs milliers d’heures et dans différentes conditions de vieillissement. Au regard des deux
précédentes thèses, l’avancée technique dans la conception du banc de test doit être l’améliora-
tion de la précision de mesure des dégradations qui se manifeste par une meilleur métrologie pour
garantir un environnement (température, tension, référence de temps) stable.

Dans ce chapitre nous présenterons le fonctionnement général du banc de test que nous avons
développé dans la section 2.2. Dans la section 2.3 nous introduirons le fonctionnement général
d’un RO et nous détaillerons les architectures implémentées. Nous présenterons le circuit de me-
sure dans la section 2.4 et nous justifierons l’utilisation du GPS comme référence de temps dans
le circuit de mesure dans la section 2.5. Dans la section 2.6 nous présenterons les systèmes de ré-
gulation de température et de tension développés et nous montreront leurs efficacité. Enfin, dans
la section 2.7 nous analyserons la qualité du banc de test à mesurer les dégradations à partir d’un
test de vieillissement de 1000 heures.

2.2 Description générale du banc de test

Avant de détailler les différentes parties du banc de test, nous allons dans cette section pré-
senter une description générale du banc de test pour mesurer les dégradations d’un FPGA. Le
schéma du banc de test est présenté sur la figure 2.1. Sur cette figure, la partie grise représente
la carte de développement Ultra96-V2 de chez Avnet [131]. Sur cette carte de développement, il y
a un FPGA Zynq UltraScale+ [132] de chez Xilinx (bleu) conçut avec une technologie 16nm Fin-
FET de chez TSMC. Le FPGA Zynq UltraScale+, comme expliqué dans la section 1.4.5, est divisé
en deux parties : la Programmable Logic (PL) et le Processor System (PS). Parce que l’architecture
de la PL correspond à celle d’un FPGA classique présenté sur la figure 1.16, nous l’avons utilisé
pour implémenter les RO ainsi que l’architecture de mesure. Nous avons utilisé la PS pour héber-
ger les régulateurs de température et de tension car le processeur est plus adapté pour les tâches
de calcul. Aussi le FPGA Zynq UltraScale+ contient un SYSMON (SYStem MONitoring) qui mesure
la tension et la température interne du FPGA et qui sera utilisé comme donnée d’entrée dans les
régulateurs de tension et de température.

La carte de développement Ultra96-V2 contient un Power Management Integrated Circuit (PMIC)
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qui gère l’alimentation de tous les composants présent sur la carte et donc aussi du FPGA. Nous
utiliserons le PMIC comme actionneur pour réguler la tension du FPGA. Concernant la régulation
en température, nous utilisons le module Peltier (vert), en contact direct avec le FPGA, comme
actionneur. Afin de changer la polarité du Peltier, c’est à dire pour contrôler si le Peltier réchauffe
ou refroidit le FPGA, ses deux bornes d’alimentation sont connectées à deux ponts en H (motor
driver) différents alimentés par un générateur 7V fixe et contrôlés par deux signaux PWM. Un filtre
RLC est utilisé pour lisser les signaux en sortie du pont en H. Afin de protéger le FPGA, qui fonc-
tionne avec des tensions d’alimentation de 3.3V et 0.85V, du circuit d’alimentation du Peltier, nous
avons utilisé des optocoupleurs entre le signal PWM en sortie du FPGA et le motor driver. L’op-
tocoupleur à la capacité de transmettre un signal sans qu’il n’y ait aucune connection électrique.
D’un côté, un signal commande une LED et de l’autre côté un photo-transistor est commandé par
la lumière de la LED. Ainsi nous avons la certitude que l’alimentation du Peltier ne pourra pas en-
dommager le FPGA. Pour que la connection entre les différents composants externes à la carte de
développement (en vert) soit fiable, nous avons conçut un PCB sur lequel nous avons soudé ces
composants.

Un récepteur GPS est utilisé pour fournir la référence de temps au circuit de mesure. Finale-
ment, les données qui sont mesurées dans le FPGA sont envoyées en série vers un ordinateur qui
enregistre les données sur son disque local et les envoie vers un serveur pour protéger les données
d’une panne de l’ordinateur.

FIGURE 2.1 – Vue d’ensemble de l’architecture du banc de test pour mesurer le vieillissement d’un FPGA
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2.3 Banc d’oscillateur en anneau

2.3.1 L’oscillateur en anneau

Afin de mesurer le vieillissement des FPGA, nous implémentons des oscillateurs en anneaux
(Ring Oscillators ROs) dans le FPGA dont nous mesurerons la dégradations de la fréquence d’os-
cillation du signal de sortie. L’oscillateur en anneau est un circuit composé de portes logiques
montées en série où le signal de sortie est rebouclé vers l’entrée du circuit. Tous types de portes
logiques peuvent être utilisés, la seule contrainte pour que le signal en sortie oscille est la présence
d’un nombre impair de portes logiques qui inversent le signal. Sur la figure 2.2a un RO composé de
trois inverseurs est représenté. La période du signal de sortie du RO dépend du temps de propaga-
tion du signal dans les trois inverseurs (τ1, τ2 et τ3) selon la relation de l’équation (1.24). Dans sa
thèse, Mohammad Naouss [130] propose des architectures de ROs constituées de portes logiques
différentes, par exemple deux buffers et un inverseur. L’avantage de changer les portes logiques
dans un RO est d’étudier la fiabilité de plusieurs blocs fonctionnels à partir d’une même métho-
dologie de mesure.

(a) (b)

FIGURE 2.2 – Schéma logique d’un oscillateur en anneau (a) avec trois inverseurs (b) avec un multiplexeur
pour contrôler le signal d’entrée du RO

Afin de contrôler le signal d’entrée de l’oscillateur en anneau, nous avons ajouté un multi-
plexeur à l’entrée de celui-ci (voir figure 2.2b). De cette façon, notre CUT possède trois modes de
fonctionnement :

— Mode RO : Puisque la sortie est rebouclée sur l’entrée, le CUT est un RO. C’est dans ce mode
que nous mesurons la période d’oscillation du RO.

— Mode stress : L’entrée du CUT est un signal de stress avec une fréquence et un rapport cy-
clique (DUty CYcle DUCY) prédéfini. Avec différents signaux de stress nous pouvons étudier
l’impact de la fréquence et du rapport cyclique sur le vieillissement. Dans la suite du do-
cument nous appellerons ce stress le stress interne pour bien le dissocier du stress externe
(température et tension) commun à tous les ROs d’une même puce. Nous avons 21 signaux
de stress internes qui sont détaillés dans le tableau 2.1.

— Mode reset : L’entrée du CUT est un signal statique. Sans le mode reset, la transition entre
le mode stress et le mode RO est d’une période période d’horloge soit de 10ns. Si la période
d’oscillation du RO est supérieur à la période de transition alors le signal de stress peut rester
piégé dans le circuit pendant le mode RO pour la mesure. Dans ce cas, nous ne mesurons
plus la fréquence du signal du RO mais un signal dont la fréquence est un multiple impair
du RO. Afin de remédier à ce phénomène, nous utilisons le signal reset, qui est un signal
statique, afin d’évacuer le signal de stress avant de passer au mode RO.

Pour limiter l’influence du mode RO et du mode reset sur le vieillissement du RO, il est important
de réduire au maximum le temps de mesure et du reset. C’est pourquoi, le CUT est en mode RO
pour être mesuré 0.3% du temps, en mode stress 99.6% du temps et en mode reset 0.1% du temps.
Pour chaque stress interne nous avons implémenté 27 ROs de différentes architectures. Voici une
liste des 21 stress internes appliqués dans notre banc de test :
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n◦ Stress 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21

fréquence DC0 DC1 100Hz 50Hz 11Hz 1MHz 500KHz 111KHz 100MHz 600MHz 1500MHz

rapport
0 1 0.1 0.25 0.5 0.33 0.1 0.1 0.25 0.5 0.33 0.1 0.1 0.25 0.5 0.75 0.9 0.5 0.5 0.75 0.5

cyclique

TABLE 2.1 – Conditions de stress interne

2.3.2 Implémentation des ROs dans le FPGA

Dans un FPGA, quelque soit la fonction des portes logiques, celles-ci sont implémentées par
une LUT configurée pour répondre à la fonction requise. De plus, ces LUTs sont reliées à travers
des matrices d’interconnexions. La figure 2.3 correspond à l’implémentation dans un FPGA du
même RO que de la figure 2.2b, c’est à dire avec un multiplexeur et trois inverseurs. Le signal
entre chaque étage du RO passe par une matrice d’interconnexion constituée de Programmable
Interconnection Point (PIP). Au travers de cet exemple on constate que, dans un FPGA, le temps
de propagation du RO dépend des LUTs mais aussi du circuit d’interconnexion. Afin d’étudier le
vieillissement des différentes ressources dans un FPGA, LUT et routage, nous avons conçu deux
catégories de RO : les Short Path (SP) et les Long Path (LP). Les SP sont des ROs avec 13 étages
de LUTs, multiplexeur inclu, et dont le placement et le routage dans le FPGA sont contraints pour
que le RO soit implémenté dans une ou deux slices afin de limiter les ressources de routage. Les LP
sont des RO avec deux étages de LUT, multiplexeur inclus, qui sont implémentés dans le FPGA, à
l’opposé l’une de l’autre, afin d’avoir un maximum de ressources de routage. Donc, les RO SP sont
utilisés pour mesurer le vieillissement des LUT et les RO LP le vieillissement du routage.

FIGURE 2.3 – Exemple d’implémentation d’un oscillateur en anneau dans un FPGA, avec une LUT configu-
rée en multiplexeur et trois LUT configurées en inverseurs et avec le circuit d’interconnexion entre chaque
étage du RO.

Afin d’observer l’impact de la configuration d’une LUT sur le vieillissement, nous avons conçut
huit types d’architectures de RO SP. Dans les huit architectures, le multiplexeur en entrée inverse
le signal lorsqu’il est en mode RO. Voici une liste descriptive des types d’architectures des SP :

— L1 I : Les LUTs sont configurées en inverseur et une seule entrée de la LUT est utilisée.

— L1 B : Les LUTs sont configurées en buffer et une seule entrée de la LUT est utilisée.

— L2 XI : Les LUTs sont configurées en xor2 et deux entrées de la LUT sont utilisées. La deuxième
entrée est imposée à un niveau haut pour que la porte xor se comporte comme un inverseur.

— L2 XB : Les LUTs sont configurées en xor2 et deux entrées de la LUT sont utilisées. La deuxième
entrée est imposée à un niveau bas pour que la porte xor se comporte comme un buffer.

— L3 XB : Les LUTs sont configurées en xor3 et trois entrées de la LUT sont utilisées, avec deux
niveaux d’entrées imposées pour que la porte se comporte comme un buffer.

— L3 XB I1 : Même architecture que le L3 XB mais on impose que le signal du RO entre par
l’input A1 de la LUT.

61



CHAPITRE 2. DÉVELOPPEMENT ET CARACTÉRISATION DU BANC DE TEST

— L3 XB I5 : Même architecture que le L3 XB mais on impose que le signal du RO entre par
l’input A5 de la LUT.

— L5 XB : Les LUTs sont configurées en xor et cinq entrées de la LUT sont utilisées, dont quatre
entrées imposées pour que la porte se comporte comme un buffer.

Ces différentes architectures nous permettront d’étudier l’impact sur le vieillissement de la confi-
guration de la LUT (fonction), du nombre d’entrée de LUT utilisées et de l’entrée de LUT utilisée.
Aussi, nous pouvons distinguer le RO par son mode de fonctionnement :

— RO de type buffer : Chaque étage (sauf le multiplexeur) se comporte comme un buffer (L1 B,
L2 XB, L3 XB, L3 XB I1, L3 XB I5, L5 XB et LP) ;

— RO de type inverseur : Chaque étage se comporte comme un inverseur (L1 I et L2 XI) ;

Dans chaque FPGA, nous avons implémenté 567 ROs qui correspondent à : 21 signaux de stress
internes × 9 architectures × 3 ROs pour chaque architecture. La figure 2.4 présente le plan en étage
du FPGA après implémentation des ROs ou chaque point violet est un RO. On constate que les ROs
sont rangés en ligne par stress interne et en colonne par architecture. Les ROs ont été répartis sur
toute la surface du FPGA afin de limiter une surchauffe locale non contrôlée. Lors du placement
et du routage des ROs dans le FPGA, nous avons contraint le logiciel de conception à implémenter
chaque RO dans une localisation bien précise en utilisant la contrainte LOC. Cependant, nous
avons laissé le logiciel définir les ressources de routages et les entrées de LUT utilisées pour chaque
RO, sauf pour l’architecture L3 XB I1 et L3 XB I5 que l’on contraint à utiliser les entrées de LUT A1
et A5 respectivement. Par conséquent, il est important de noter que l’architecture physique après
placement et routage entre deux ROs de mêmes architectures logiques (RO I, RO B, etc) peut être
différente.

FIGURE 2.4 – Plan d’étage (floorplan) du FPGA après implémentation des 567 ROs

2.4 Circuit de mesure

Dans le FPGA, les circuits mesurés sont les oscillateurs en anneaux et nous allons dans cette
section détailler l’architecture du circuit de mesure développé. Le circuit doit mesurer l’évolution
du temps de propagation d’un signal dans le RO, ce qui, nous permettra de connaître son état de
dégradation.
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2.4.1 Mesure de fréquence et du rapport cyclique

Afin de simplifier le banc de test, le circuit de mesure est développé en interne dans le FPGA
et il mesure la fréquence du signal de sortie du RO ainsi que son rapport cyclique. Avec la mesure
de fréquence nous pouvons facilement connaître la période du RO, et, avec la mesure du rapport
cyclique, nous verrons dans la sous-section suivante que nous pourrons extraire le temps de pro-
pagation d’un front descendant et d’un front montant dans le RO.

L’architecture du circuit qui mesure la fréquence et le rapport cyclique des ROs se base sur
les travaux de Mohammad Naouss [117]. La figure 2.5 présente l’architecture du circuit que nous
avons développé dans cette thèse. La figure 2.6 présente le fonctionnement du circuit de mesure
avec un chronogramme de ses signaux d’entrée et de sortie. Pour mesurer la fréquence du RO
nous utilisons un compteur avec comme signal d’horloge, le signal du RO. Ce compteur compte
le nombre de périodes de RO pendant un temps prédéfini. Ce "temps prédéfini" est contrôlé par
un signal de référence de temps qui, autorise à compter le nombre de période de RO lorsqu’il est
actif, sinon, le compteur est remis à zéro. Le signal de référence de temps est actif pendant une
seconde, ce qui veut dire que la dernière valeur comptée correspond au nombre de périodes du
RO pendant une seconde, c’est à dire à la fréquence du RO en hertz.

FIGURE 2.5 – Schéma du circuit pour la mesure de fréquence, du rapport cyclique et son complémentaire
des ROs

Pour le rapport cyclique, nous utilisons le même type de compteur avec des signaux d’entrées
différents. L’horloge du compteur vient d’une PLL (Phase-Locked Loop) qui génère une fréquence
de 600MHz à partir d’un signal externe issu d’un oscillateur à quartz. L’autorisation de compter
est contrôlée par le signal du RO après synchronisation avec l’horloge de la PLL. Finalement, la
retenue d’un compteur 26 bits est utilisée pour la remise à zéro. Le compteur du rapport cyclique
compte le nombre de périodes de la PLL lorsque le signal du RO est actif et ce pendant 226 périodes
de la PLL. Le rapport cyclique (α) correspond à :

α= Count Duc y

226 (2.1)

Sur le chronogramme, le rapport cyclique est de α = 33555934
226 = 50.002%. Afin de confirmer l’ar-

chitecture de mesure du rapport cyclique nous mesurons aussi le complémentaire du rapport cy-
clique. Pour mesurer le complémentaire du rapport cyclique nous avons implémenté un deuxième
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compteur identique dont l’entrée Enable est le signal du RO complémenté. Aussi bien pour la me-
sure de fréquence que du rapport cyclique, un registre récupère la dernière valeur compté par le
compteur lorsque le signal de remise à zéro (RAZ) est à ’0’ sinon, l’état du registre ne change pas si
le signal RAZ est à ’1’.

FIGURE 2.6 – Chronogramme des signaux d’entrées et de sorties du circuit de mesure RO avec une fré-
quence de 254675013Hz et un rapport cyclique de 50.002%.

Un circuit de mesure ne peut mesurer qu’un RO à la fois. En implémentant autant de circuit de
mesure que de ROs, soit 567 circuits de mesure, nous pouvons mesurer tous les ROs en parallèle.
Cependant, implémenter une telle quantité de circuit de mesure occupe une grande quantité de
ressources dans le FPGA et, là aussi, peut générer des surchauffes locales non contrôlées. C’est la
raison pour laquelle, comme la figure 2.1 le montre, nous avons implémenté des multiplexeurs
entre le banc de ROs et le circuit de mesure. Ainsi, chaque circuit peut mesurer plusieurs ROs en
séries. Nous avons implémenté 21 multiplexeurs pour 21 circuits qui mesurent 27 ROs en série.

2.4.2 Temps de propagation d’un front montant et d’un front descendant

Comme nous l’avons vu dans la section 1.5.2, le Bias Temperature Instability est un mécanisme
de défaillance qui agit différemment suivant que le transistor est un PMOS (NBTI) ou un NMOS
(PBTI). Dans les portes logiques tels l’inverseur ou la porte de transfert, les PMOS et NMOS sont
complémentaires. Par exemple, dans un inverseur ou une porte de transfert, un front descendant
en sortie est conduit par le NMOS tandis qu’un front montant est conduit par le PMOS. Afin de
dissocier l’effet du BTI sur le temps de propagation d’un front descendant et d’un front montant,
nous allons, à partir des mesures de fréquence et de rapport cyclique des ROs, extraire le temps de
propagation d’un front montant et d’un front descendant dans une LUT. Le temps de propagation
d’un front montant et d’un front descendant dans une LUT correspond au temps de changement
de l’état de sortie de la LUT lorsqu’un changement est appliqué à l’entrée de la LUT.

Les différentes architectures de RO que nous avons implémenté dans le FPGA sont composées
de LUT qui se comportent comme un buffer ou comme un inverseur pendant le mode RO (voir
la liste 2.3.2). Donc, pendant la mesure il existe deux catégories de RO : le RO buffer composé de
douze buffers et un inverseur, le RO inverseur composé de treize inverseurs. Nous avons repré-
senté ces deux catégories de RO (avec moins d’étages) ainsi que le chronogramme détaillé sur la
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figure 2.7. Dans un premier temps, nous considérons le temps de propagation d’un front montant
et descendant en sortie d’une LUT configurée en inverseur et configurée en buffer.

RO inverseur

Parce qu’un RO inverseur est constitué seulement de LUTs configurées en inverseur, il y a deux
types de fronts différents qui se propagent : front montant et front descendant en sortie d’une
LUT inverseur. La figure 2.7 montre que le temps de niveau bas du signal du RO correspond à la
somme des temps de propagation de deux fronts montant et d’un front descendant en sortie de
la LUT inverseur. Inversement, le temps de niveau haut du signal du RO correspond à la somme
des temps de propagation de deux fronts descendant et d’un front montant en sortie de la LUT
inverseur. Plus généralement, nous pouvons établir la relation suivante :

TH = αTRO =
(

nI +1

2

)
τ fI +

(
nI −1

2

)
τrI (2.2)

TL = (1−α)TRO =
(

nI −1

2

)
τ fI +

(
nI +1

2

)
τrI (2.3)

où nI est le nombre de LUT inverseur dans le RO, α est le rapport cyclique du RO, TL et TH sont les
temps de niveau bas et haut du signal du RO, τ fI et τrI sont les temps de propagation d’un front
descendant et d’un front montant en sortie d’une LUT inverseur. En résolvant le système linéaire
définit par les équations (2.3) et (2.2) on obtient pour l’inverseur :

τ fI =
(

1

2nI
+ 1

2
−α

)
TRO (2.4)

τrI =
(

1

2nI
+α− 1

2

)
TRO (2.5)

FIGURE 2.7 – Décomposition de la période d’un RO en la somme de temps de propagation de fronts des-
cendants et fronts montants dans les étages

RO buffer

Parce que le RO buffer est composé d’un inverseur et de trois buffer, il y a quatre types de
front différents qui se propagent : front montant et descendant en sortie d’une LUT buffer, front
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montant et descendant en sortie d’une LUT inverseur. La figure 2.7 montre que le temps de niveau
haut du signal RO correspond à la somme du temps de propagation d’un front descendant en
sortie de la LUT inverseur et des trois LUT buffers. Inversement, le temps de niveau bas de la
période du RO correspond à la somme du temps de propagation d’un front montant en sortie
de la LUT inverseur et des trois LUT buffers. Plus généralement, nous pouvons établir la relation
suivante :

TH = αTRO = nB ×τ fB +nI ×τ fI (2.6)

TL = (1−α)TRO = nB ×τrB +nI ×τrI (2.7)

où nB est le nombre de LUT buffer dans le RO, τ fB et τrB sont les temps de propagation d’un
front descendant et d’un front montant en sortie d’une LUT buffer. Les autres paramètres sont
les mêmes que ceux définis dans les équations (2.2) et (2.3).

Concernant l’extraction du temps de propagation d’un front descendant et montant dans un
buffer, nous constatons qu’il y a quatre inconnus (τ fB , τrB , τ fI et τrI ) pour deux équations. Pour ne
pas mélanger les mesures d’un RO buffer avec les mesures d’un RO inverseur, nous n’utiliserons
pas le résultat obtenu dans les équations (2.4) et (2.5). Nous allons donc étudier comment réduire
le nombre d’inconnues afin d’extraire les temps de propagation d’un front descendant et montant
dans un buffer.

Sur la figure 2.8 nous avons représenté la propagation d’un signal à l’intérieur d’une LUT
d’après l’architecture présentée sur la figure 1.19. La figure 2.8 présente quatre cas de configu-
rations : niveau bas en sortie dans une LUT buffer (figure 2.8a), niveau haut en sortie dans une
LUT buffer (figure 2.8b), niveau bas en sortie dans une LUT inverseur (figure 2.8c) et niveau haut
en sortie dans une LUT inverseur (figure 2.8d). Les LUT sont des LUT6 avec une seule entrée uti-
lisée (A1), identique dans les quatre cas de configurations. Les lignes où se trouve un niveau bas
sont représentées en bleu, celle où se trouve un niveau haut sont représentées en rouge. Le che-
min de conduction du bit de configuration à la sortie de la LUT est représenté par une ligne en
gras. Finalement, en passant de la figure 2.8a à la figure 2.8b on observe l’effet de la propagation
d’un front montant en sortie de la LUT, et en passant de la figure 2.8b à la figure 2.8a on observe
l’effet d’un front descendant.

(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 2.8 – Schéma simplifié de l’architecture supposée d’une LUT6 (voir figure 1.19) avec comme seule
entrée utilisée l’entrée A1. Identification du chemin de conduction en gras et représentation d’un niveau
bas en bleu et d’un niveau haut en rouge dans le cas (a) d’un niveau bas en sortie d’une LUT buffer (b) d’un
niveau haut en sortie d’une LUT buffer (c) d’un niveau bas en sortie d’une LUT inverseur (d) d’un niveau
haut en sortie d’une LUT inverseur.

On constate que le temps de propagation d’un signal dans une LUT dépend principalement
du chemin entre le bit de configuration et la sortie. Pour la transmission d’un front descendant
en sortie, on constate que les types de transistors (NMOS et PMOS) transmettant le signal dans
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une LUT buffer (figure 2.8a) ou une LUT inverseur (figure 2.8c) sont presque identiques. La seule
différence se trouve au niveau de l’inverseur d’entrée qui contrôle les portes de transferts du pre-
mier étage. On peut faire le même constat pour un front montant entre une LUT buffer et une LUT
inverseur. En négligeant l’inverseur à l’entrée de la LUT, on peut considérer que la configuration
de la LUT pour la transmission d’un front descendant en sortie ou d’un front montant en sortie est
identique dans le cas d’une LUT buffer ou inverseur. C’est à dire que τ fB = τ fI = τ f et τrB = τrI = τr ,
donc :

TH = αTRO = (nI +nB)τ f = nτ f (2.8)

TL = (1−α)TRO = (nI +nB)τr = nτrτrI (2.9)

À présent il est possible de résoudre le système d’équations 2.8 et 2.9 et d’exprimer le temps de
propagation d’un front descendant et montant tel que :

τ fB =
αTRO

n
(2.10)

τrB =
(1−α)TRO

n
(2.11)

Comparaison calcul de τ f al l et τr i se pour un RO inverseurs et un RO buffers

Nous venons de constater que suivant la composition d’un RO, l’extraction du temps de pro-
pagation d’un front montant et descendant en sortie d’une LUT n’a pas la même expression et
dépend la mesure du rapport cyclique d’un RO qui peut être bruitée. Afin d’observer des dégrada-
tions dans des conditions de stress proches des conditions opérationnelles, nous devons avoir la
meilleure précision de mesure possible. Ainsi, nous allons montrer l’effet du bruit de mesure du
rapport cyclique du RO sur le calcul du temps de propagation d’un front descendant obtenu pour
un RO de type buffer et de type inverseur. Le cas que nous étudions s’étend évidemment au calcul
du temps de propagation d’un front montant.

Considérons que la mesure du rapport cyclique de l’oscillateur en anneau possède une erreur
ϵα qui génère une erreur ϵτ fB

et ϵτ fB
pour le calcul du temps de propagation d’un front descen-

dant fait respectivement avec un RO buffers et un RO inverseurs. En introduisant ces erreurs dans
l’équation (2.10) pour un RO buffers :

τ fB +ϵτ fB
= (α+ϵα)TRO

n
(2.12)

par identification :

ϵτ fB
= ϵαTRO

n
(2.13)

À présent, en introduisant ces erreurs dans l’équation (2.4) pour un RO inverseurs :

τ fI +ϵτ fI
=

(
1

2nI
+ 1

2
− (α+ϵα)

)
TRO (2.14)

soit :

ϵτ fI
= ϵαTRO (2.15)

En comparant les équations (2.13) et (2.15) on constate qu’une erreur ϵα sur la mesure du rapport
cyclique du RO génère une erreur n fois plus importante sur le calcul de τ fI pour un RO inverseurs
comparé au calcul de τ fB pour un RO buffers. C’est pourquoi, dans la suite de la thèse, les temps
de propagation d’un front montant et descendant en sortie d’une LUT ne seront étudié que pour
les RO de type buffer. D’ailleurs, c’est pour cela que nous avons implémenté plus d’architecture de
RO de type buffer (sept architectures) que de type inverseur (deux architectures).
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2.5 Utilisation du GPS comme référence de temps

La section 2.4.1 montre que la fréquence d’oscillation du RO est mesurée en comptant son
nombre de périodes pendant une seconde fournie par une référence de temps. Pour avoir une
bonne précision de mesure, il est nécessaire que la référence de temps utilisée par le circuit de
mesure soit stable. Dans les différentes études de fiabilité utilisant la méthode du RO avec un
compteur pour mesurer la fréquence [2, 114, 117, 123], la référence de temps provient d’un os-
cillateur à quartz souvent déjà présent sur la carte de développement. Cependant, l’oscillateur à
quartz est sensible : à court terme à la température et à long terme au vieillissement. L’effet de la
température sur l’oscillateur à quartz à pour conséquence de bruiter la mesure de la fréquence du
RO et l’effet du vieillissement de l’oscillateur à quartz à pour conséquence de dévier la mesure de
la fréquence du RO. Lors de la mesure de vieillissement du RO, en utilisant l’oscillateur à quartz,
le résultat obtenu peut être égal à la somme du vieillissement des deux technologies (oscillateur
à quartz et oscillateur en anneau). Comme notre étude ne porte que sur le FPGA, il est important
d’isoler le vieillissement de celui-ci. Finalement, la stabilité à court terme de l’oscillateur à quartz
peut être caractérisé par la gigue cycle-cycle qui correspond à la différence de la période entre
deux cycles d’horloge. Le fabricant de l’horloge intégrée sur notre carte de développement a me-
suré une gigue cycle-cycle de 5ps pour une fréquence de 25MHz soit une stabilité relative de 10−7

[133, table 16]. Une référence de temps avec une gigue cycle-cycle plus faible permettra d’atténuer
le bruit de mesure de la fréquence d’oscillation du RO.

L’horloge atomique est un système qui fournit une référence de temps qui se base sur la fré-
quence du rayonnement électromagnétique émis par un électron lors du passage d’un niveau
d’énergie à un autre et dont la stabilité relative est de 10−16. Intégrer une horloge atomique dans
notre circuit de mesure est trop coûteux et complexe, cependant, on retrouve sur le marché des
récepteurs GPS à bas coût qui fournissent une référence de temps provenant du système GPS qui
utilise des horloges atomiques. Le récepteur GPS que nous utilisons [134] fournit un signal 1PPS
(Pulse Per Second), c’est à dire avec un période de 1 seconde, et dont le rapport cyclique est de
10%. La fabricant du récepteur GPS garantit une référence de temps du signal 1PPS avec une er-
reur maximale de 10−8 seconde. En plus d’avoir une meilleur stabilité que le quartz, l’utilisation
d’un tel signal comme référence de temps est une solution pour s’affranchir de l’impact des varia-
tions environnementales et du vieillissement. Dans cette partie, nous présenterons la comparai-
son des résultats de mesure de stabilité de la référence de temps fournie par le récepteur GPS et
celle fournie par l’oscillateur à quartz.

Architecture du test et mesures

Afin de mesurer la stabilité du récepteur GPS et de l’oscillateur à quartz nous avons développé
dans un FPGA un banc de test que nous présentons sur la figure 2.9. Nous utilisons deux récep-
teurs GPS qui génèrent chacun un signal (GPS1 et GPS2) avec une fréquence de 1Hz. Nous utili-
sons le signal de deux oscillateurs à quartz dont la fréquence est de 100MHz. Le signal Q1 provient
de l’oscillateur à quartz présent sur la même carte de développement que le FPGA dans lequel
l’architecture de test (figure 2.9) est implantée, tandis que le signal Q2 provient d’un oscillateur à
quartz provenant d’une deuxième carte de développement.

Dans le FPGA, après avoir synchronisé tous les signaux d’entrée sur l’horloge locale (Q1), nous
utilisons des compteurs pour générer quatre références de temps de 30 secondes issues des quatre
signaux (G1, G2, Q1 et Q2). Finalement, six compteurs, avec une remise à zéro contrôlée sont uti-
lisés pour mesurer le nombre de périodes d’horloge issues d’un oscillateur à quartz comptés pen-
dant les 30 secondes données par les trois autres de référence de temps. La notation de la donnée
de sortie Mi j correspond au nombre de période de l’horloge i comptées pendant les 30 secondes
fournies par la référence de temps j .
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FIGURE 2.9 – Banc de test pour la mesure de stabilité de l’oscillateur à quartz et du récepteur GPS
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FIGURE 2.10 – Mesures∆Mi j avec deux oscillateurs à quartz et deux récepteurs GPS différents. Nous avons
calculé la différence relative moyenne pour ∆MQ1G2 et ∆MQ2Q1.

La figure 2.10 représente la différence entre la mesure et la valeur du nombre de périodes théo-
rique :

∆Mi j = Mi j − TRAZ

TCLK
(2.16)

où TRAZ est la période théorique du signal de référence de temps utilisé pour la remise à zéro
(TRAZ = 30s), TCLK est la période théorique de l’horloge de fréquence 100MHz (TCLK = 10−8s).
On constate sur la figure 2.10 une différence négative pour les mesures dont la référence de temps
est générée à partir du récepteur GPS (MQ1G1, MQ1G2, MQ2G1 et MQ2G2), ce qui veut dire que la
référence de temps fournie par les oscillateurs à quartz est plus grande que celle générée par le
récepteur GPS. De la même manière, les mesures de MQ1Q2 et MQ2Q1 montrent que la référence de
temps généré par l’oscillateur à quartz Q2 est plus grande que celle de l’oscillateur à quartz Q1. On
remarque également des variations sur la mesure qui sont probablement causées par des pertur-
bations de température. On observe une ressemblance plus importante entre les mesures effec-
tuées avec un même oscillateur à quartz et deux récepteurs GPS comparé aux mesures effectuées
avec deux oscillateurs à quartz et un même GPS. De plus, le bruit est de même amplitude pour les
mesures de MQG que pour les mesures de MQQ. Ces deux dernières remarques nous donnent une
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première idée quant au fait que le signal du GPS soit plus stable que celui de l’oscillateur à quartz.
Nous allons confirmer cette observation avec une analyse statistique des mesures.

Étude statistique

Dans cette partie, nous allons utiliser les données de MQ1G1, MQ1G2, MQ2G1, et MQ2G2 pour
comparer la stabilité du récepteur GPS à celle de l’oscillateur à quartz. Les deux graphiques de
gauche sur la figure 2.11 montre les histogrammes de l’écart des mesures faites avec un même os-
cillateur à quartz et deux récepteur GPS différents (MQ1G1−MQ1G2 et MQ2G1−MQ2G2). Les deux gra-
phiques de droite sur la figure 2.11 montrent les histogrammes de l’écart des mesures faites avec
un même récepteur GPS et deux oscillateurs à quartz différents (MQ1G1−MQ2G1 et MQ1G2−MQ2G2).
On constate que la variance des différences avec un même oscillateur à quartz et deux récepteur
GPS différents est plus de 1000 fois plus faible que la variance des différences avec un même récep-
teur GPS et deux oscillateurs à quartz différents. Ce résultat est un deuxième indicateur confirmant
la meilleure stabilité du signal fournit par le récepteur GPS.

FIGURE 2.11 – Histogramme de la différence entre les mesures faites avec un deux récepteurs GPS différents
et un même quartz (gauche) et les mesures faites avec deux oscillateurs à quartz différents et un même
récepteur GPS (droite)

Pour que la suite soit plus lisible, nous remplacerons l’indice i par Qp et l’indice j par Gn . Nous
considérons que les périodes du GPS et de l’oscillateur à quartz à un instant donné correspondent
à la somme d’une période moyenne et d’une erreur :

TQn (t ) = TQn

(
1+ϵQn (t )

)
(2.17)

on peut alors écrire :

MQp Gn (t ) = TGn

(
1+ϵGn (t )

)
TQp

(
1+ϵQp (t )

) (2.18)

où TQp est la périodes moyennes de l’oscillateur à quartz p et TGn est la période de mesure obtenue
avec le GPS (30s), ϵQp (t ) et ϵGn (t ) sont deux variables aléatoires d’espérances nulles représentant
l’erreur relative de l’oscillateur à quartz p et du GPS n. En faisant un développement limité du
premier ordre de l’équation 2.18 et en négligeant les termes du second ordre, on peut écrire :

MQp Gn (t ) = MQp Gn

(
1−ϵQp (t )+ϵGn (t )

)
(2.19)

où MQp Gn = TGn

TQp
et correspond à la moyenne des mesures.
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En considérant indépendantes les sources d’erreurs aléatoires de deux oscillateurs à quartz,
de deux récepteurs GPS et d’un oscillateur à quartz avec un récepteur GPS :

σ2 [
MQ1G1 −MQ2G1

]=σ2
[

MQ1G1

(
1−ϵQ1 +ϵG1

)−MQ2G1

(
1−ϵQ2 +ϵG1

)]
(2.20)

σ2 [
MQ1G1 −MQ2G1

]=σ2
[

MQ1G1 −MQ2G1 −MQ1G1ϵQ1 +MQ2G1ϵQ2 +
(
MQ1G1 −MQ2G1

)
ϵG1

]
(2.21)

σ2 [
MQ1G1 −MQ2G1

]= MQ1G1

2
ϵ2

Q1
+MQ2G1

2
ϵ2

Q1
+

(
MQ1G1 −MQ2G1

)2
ϵ2

G1
(2.22)

où ϵ2
Qp

et ϵ2
Gn

sont les variances de l’erreur des quartz et des récepteurs et représentent leurs sta-

bilités respectives. L’équation (2.22) correspond à la variance de la différence entre deux mesures
faites avec deux quartz différents (Q1 et Q2) et un même récepteur GPS (G1). Nous pouvons faire le
même développement pour la variance de la différence entre deux mesures faites avec un quartz
(Q1) et deux récepteurs GPS différents (G1 et G2), ainsi nous obtenons le système suivant : σ2

[
MQ1G1 −MQ2G1

]= MQ1G1

2
ϵ2

Q1
+MQ2G1

2
ϵ2

Q2
+

(
MQ1G1 −MQ2G1

)2
ϵ2

G1

σ2
[
MQ1G1 −MQ1G2

]= MQ1G1

2
ϵ2

G1
+MQ1G2

2
ϵ2

G2
+

(
MQ1G2 −MQ1G1

)2
ϵ2

Q1

(2.23)

On suppose l’erreur des deux récepteurs GPS identique ainsi que l’erreur des deux oscillateurs

à quartz identique. On peut donc écrire que : ϵ2
G1

= ϵ2
G2

= ϵ2
G et ϵ2

Q1
= ϵ2

Q2
= ϵ2

Q. Ainsi nous pouvons
simplifier le système (2.23) et l’écrire sous forme matricielle en exprimant la variance des erreurs
en fonction des variances des différences de mesures simultanées :ϵ2

Q

ϵ2
G

=


(
MQ1G1

2 +MQ2G1

2
) (

MQ1G1 −MQ2G1

)2(
MQ1G2 −MQ1G1

)2 (
MQ1G1

2 +MQ1G2

2
)

−1 σ2

[
MQ1G1 −MQ2G1

]
σ2

[
MQ1G1 −MQ1G2

]
 (2.24)

À partir des données présentées sur la figure 2.10 et sur la figure 2.11, nous calculons la va-
riance de l’erreur de l’oscillateur à quartz et du récepteur GPS.ϵ2

Q

ϵ2
G

=

 3.1×107 1.3×4

3.5×10−7 3.0×107


−1 39.816

0.014

=

 1.3×10−6

4.7×10−10

 (2.25)

on obtient alors : σ(ϵQ)

σ(ϵG)

=

1.1×10−3

2.2×10−5

 (2.26)

Le résultat obtenu montre que l’écart type de l’erreur relative du récepteur GPS est inférieure
à celle de l’oscillateur à quartz, prouvant ainsi que la stabilité du récepteur GPS est meilleure.
Cependant, nous obtenons un résultat supérieur à celui attendu et annoncé au début de cette
même section (ϵQ ≈ 10−7 et ϵG ≈ 10−8). Cette différence est liée à l’approximation du développe-
ment limité du premier ordre (équation (2.19)) et à l’utilisation de la moyenne et de la variance
des mesures rajoutant encore de l’incertitude. En renouvelant la même opération sur le système,
mais avec MQ1G2 −MQ2G2 et MQ2G1 −MQ2G2 , on retrouve des résultats significativement identiques
σ(ϵQ) = 1.1×10−3 et σ(ϵG) = 9.7×10−5.

En conclusion de cette partie, nous venons de mettre en évidence que le récepteur GPS pos-
sède une meilleure stabilité que l’oscillateur à quartz. Cette meilleure stabilité contribuera à l’amé-
lioration de la précision de mesure de fréquence des RO. En plus d’avoir une meilleure stabilité à
court terme, le récepteur GPS offre une stabilité sur du long terme. En effet, la référence de temps
générée par le système GPS est maintenue par des experts tandis que l’oscillateur à quartz est un
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composant sensible, non seulement à la température, mais aussi au vieillissement. L’utilisation
du récepteur GPS nous permettra d’obtenir des mesures de fréquence de RO non biaisées par le
vieillissement de la référence de temps.

2.6 Régulation de la température et tension interne du FPGA

L’oscillateur en anneau est le circuit que nous utilisons pour mesurer les dégradations dans
un FPGA, le vieillissement ayant pour effet de diminuer la fréquence d’oscillation du RO. Cepen-
dant, le RO est bien plus sensible à la température et à la tension d’alimentation. Le principal
influenceur de la température et de la tension interne du FPGA est la variation de la consomma-
tion électrique dans le FPGA qui provoque des variations de la température de l’ordre de quelques
degrés ainsi que des variations de la tension interne du FPGA de quelques millivolts.

FIGURE 2.12 – Évolution de la température, de la tension et de la consommation interne d’un FPGA Artix
(Vnom = 1V) et impact sur la fréquence d’oscillation d’un RO [2, fig.90].

Afin d’illustrer et de quantifier l’effet de la température et de la tension sur la fréquence d’os-
cillation d’un RO, la figure 2.12 présente l’évolution pendant 5000 heures de la température, de la
tension et de la consommation interne du FPGA ainsi que la dérive de la fréquence d’oscillation
d’un RO. On constate à 1000 heures une diminution soudaine de la consommation du FPGA de
l’ordre de 25mW ce qui à pour effet de diminuer la température de 6◦C et d’augmenter la tension
de 16mV (soit 1.6% de Vnom). Cette variation de température et de tension a pour effet d’aug-
menter soudainement la fréquence relative du RO de 1.3% alors que la dérive de fréquence rela-
tive causée par 4000 heures de vieillissement (entre 1000 heures et 5000 heures) est seulement de
1.8%. De plus, entre 1000 heures et 5000 heures de vieillissement, on observe que la température
et la tension interne ne sont pas stables mais dérivent dans le temps. Par conséquence, la dérive
de la fréquence d’oscillation du RO observée entre 1000 heures et 5000 heures est le résultat de la
somme de l’effet du vieillissement avec l’effet de la dérive de température et de tension.
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La figure 2.12 confirme l’intérêt de réguler la température et la tension interne du FPGA afin
que la dérive de fréquence du RO que nous mesurons soit seulement due au vieillissement. Dans
cette section nous présentons les systèmes de régulation mis en place pour contrôler la tempé-
rature et la tension interne du FPGA. Dans les systèmes de régulation nous utilisons les mesures
de température et de tension interne du FPGA faites par le SYSMON. Finalement, pour mettre en
évidence les bonnes performances de nos systèmes de régulation, nous présentons les résultats
d’une expérience dans laquelle nous faisons varier la température et la tension interne du FPGA.

2.6.1 SYStem MONitoring (SYSMON)

Comme le montre la figure 2.1, le SYSMON est un système intégré dans le FPGA. Le SYSMON
est composé d’un convertisseur analogique-numérique (ADC) que l’on retrouve sur le diagramme
de fonctionnement général de la figure 2.13. Un multiplexeur en amont de l’ADC sélectionne le si-
gnal analogique à convertir qui peut être soit un signal externe au FPGA soit un signal interne pro-
venant des capteurs de température et tension intégrés dans le FPGA. Lorsque le signal analogique
est converti, la donnée numérique est stockée dans un registre. Le Dynamic Reconfiguration Port
(DRP) est un module qui fait tampon entre les registres du SYSMON et l’utilisateur. Des protocoles
de communications sont utilisés pour recevoir ou envoyer les données depuis la Programmable
Logic (PL) vers le SYSMON.

FIGURE 2.13 – Diagramme du fonctionnement global du SYSMON [135]

Dans notre banc de test, nous avons utilisé le SYSMON pour connaître la température et la
tension interne du FPGA afin de les réguler avec précision. Pour implémenter le SYSMON dans
notre architecture FPGA du banc de test, nous avons utilisé l’Intellectual Property (IP) System Ma-
nagement Wizard [136]. En sortie de l’IP System Management Wizard nous récupérons la mesure
de température et de tension sous forme de vecteur de 16 bits. Aussi, nous configurons l’IP pour
que l’ADC du SYSMON convertisse et stocke dans ses registres les mesures de température et de
tension en boucle.

La fonction de transfert pour obtenir la température en degrés Celsius à partir de la donnée
binaire de 16 bits stockée dans le registre du SYSMON est :

T(◦C) = do_out ×507.59

216 −279.42 (2.27)

et la fonction de transfert pour obtenir la tension en Volt :

V(V) = do_out

216 ×3 (2.28)
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Le quantum, c’est à dire le pas de conversion, pour la température est de 507.59
216 = 7.7×10−3 ◦C et

pour la tension de 3
216 = 4.6×10−5 V. La fréquence d’échantillonage de l’ADC est de 100MHz, nous

obtenons un grand nombre de mesures de température et de tension par seconde. Afin d’éliminer
du bruit de la mesure de température et de la tension, nous faisons calculer par la PL une moyenne
glissée sur 213 mesures. Les données en sorties des modules de moyennes glissées sont envoyées
vers les systèmes de régulation et vers l’ordinateur pour connaître la température et la tension
interne du FPGA simultanément à la mesure de fréquence des RO.

2.6.2 Régulation en température

Le principe général de la régulation en température est présenté sur la figure 2.1. La mesure de
température obtenue par le SYSMON est moyennée et envoyée dans un régulateur hébergé dans
la PS et qui commande, par le biais d’un générateur PWM implémenté en VHDL dans la PL, l’ali-
mentation d’un module Peltier. Dans cette partie, nous allons détailler les étapes de conception
du régulateur en température.

Le module Peltier

La figure 2.14a décrit le fonctionnement d’un module Peltier. Un module Peltier est consti-
tué de semi-conducteurs, dopés n et p, reliés par une partie métallique, généralement du cuivre.
Les jonctions sont protégées par une couche de céramique qui est un isolant électrique mais un
conducteur thermique. Les jonctions sont assemblées électriquement en série et thermiquement

(a)

(b)

FIGURE 2.14 – (a) Schéma d’un module Peltier (à droite) et zoom sur une paire de semi-conducteur (à
gauche) [137] (b) Explication du flux de chaleur dans le Peltier avec l’approche de la théorie des bandes
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en parallèle. Le module Peltier possède deux modes de fonctionnement : machine thermique et
générateur électrique. Dans le mode machine thermique, un courant injecté dans le module Pel-
tier produit un flux de chaleur entre les deux faces. En mode générateur électrique, une différence
de température appliquée sur les deux faces du module génère une tension électrique. Nous utili-
serons le module Peltier en mode machine thermique pour contrôler la température du FPGA.

En mode machine thermique, la conduction électrique se fait dans trois matériaux différents :
Cuivre, semi-conducteur dopé n (SN) et semi-conducteur dopé p (SP). Lorsque des matériaux pré-
sentant des structures de bandes différentes sont assemblés entre eux, l’équilibre énergétique de
la structure est assuré par l’égalisation des différents niveaux de Fermi. La figure 2.14b présente
le trajet suivi par un électron dans le Peltier à partir de la théorie des bandes. L’électron perd de
l’énergie électrique quand il passe de SN vers le cuivre. De la même manière, lorsque l’électron
se recombine avec un trou dans la bande de valence du SP, celui-ci perd de l’énergie électrique.
L’énergie électrique perdue par l’électron est transformée en énergie thermique. En continuant le
voyage de l’électron, on constate qu’il gagne de l’énergie électrique entre SP-Cuivre et Cuivre-SN.
Cette énergie électrique que l’électron gagne provient de l’énergie thermique absorbée dans son
environnement. C’est ainsi que le flux thermique est généré dans le Peltier.

Identification du modèle

Avant de développer un circuit de régulation, il faut connaître le modèle du système asservi.
Pour cela nous avons développé deux modèles : un modèle de connaissance à partir des équations
thermoélectriques et, un modèle comportemental identifié à partir de mesures réalisées sur le
système.

Modèle de connaissance
La figure 2.15 montre un schéma de principe de notre système thermique. Le FPGA est en contact
avec le module Peltier qui est lui-même en contact avec un radiateur thermique, le tout étant ven-
tilé. Sur la figure 2.15, nous présentons un Peltier qui refroidit le FPGA. Cependant, en changeant
la polarité d’alimentation du Peltier, il est aussi possible de réchauffer le FPGA.

FIGURE 2.15 – Montage du module Peltier sur le FPGA et principe de fonctionnement du système ther-
mique

Le développement du modèle de connaissance est construit à partir des travaux réalisés dans
[138]. On retrouve quatre principaux phénomènes thermiques dans un module Peltier :

— Effet Peltier ;
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— Conduction thermique ;

— Effet Joule ;

— Effet Thomson;

L’effet Peltier produit un flux de chaleur lors de la circulation d’un courant entre deux matériaux
conducteurs différents. Les trois autres effets sont non désirés mais induits par la nature du mo-
dule. Par conduction thermique, un flux de chaleur du chaud vers le froid est présent. Le courant
circulant dans le module provoque par effet Joule une source de chaleur interne. L’effet Thomson
est mis en évidence lorsqu’il y a présence d’un gradient de température et un courant électrique,
par conséquent il se produit une génération ou une absorption de chaleur. L’effet Thomson est
un phénomène qui est négligeable par rapport aux autres phénomènes présents dans un module
Peltier.

À partir de la figure 2.15, nous écrivons l’équilibre thermique en trois points du module Peltier :
côté froid, côté chaud, intérieur module. En considérant la distribution de température comme
homogène et le flux de chaleur Qa provenant du FPGA comme étant uniforme, l’équilibre ther-
mique côté froid s’exprime :

(MLCL +MCCC)
dTC

d t
= Qa −Qk − IαTC (2.29)

où :

— La conduction thermique du côté froid selon la loi de Fourrier :

Qk =−kS
∂T (x, t )

∂x

∣∣∣∣
x=0

(2.30)

— T(x, t ) : La distribution de température dans le module Peltier ;

— k : Conductivité thermique du Peltier ;

— S : Surface transversale ;

— L’effet Peltier : IαTC

— I : Le courant circulant dans le Peltier ;

— α : Coefficient Peltier ;

— TC : La température côté froid du Peltier ; Notons que TC = T(0, t ).

De la même manière, nous écrivons l’équilibre thermique côté chaud :

(MFCF +MHCH)
dTH

d t
= Q0 −hSF (TH −TC)− IαTH (2.31)

où :

— La conduction thermique du côté chaud :

Q0 =−kS
∂T (x, t )

∂x

∣∣∣∣
x=L

(2.32)

— Convection forcée du ventilateur : hSF (TH −TC)

— h : Coefficient de convection;

— SF : Surface du radiateur thermique ;

— TH : La température côté chaud du Peltier ; Notons que TH = T(L, t ).

Finalement, nous écrivons l’équilibre thermique dans le module thermoélectrique :

Cγ
∂T (x, t )

∂t
= k

∂2T (x, t )

∂x2 − τ

S
I
∂T (x, t )

∂x
+ ρ

S2 I2 (2.33)

où :
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— La conduction thermique dans le Peltier : k ∂2T(x,t )
∂x2 ;

— L’effet Thomson : τS I∂T(x,t )
∂x , avec τ le coefficient de Thomson;

— L’effet Joule : ρ

S2 I2, avec ρ la résistivité électrique du module ;

Dans [138], l’auteur développe un modèle théorique qui exprime la fonction de transfert de la
température côté froid du Peltier (TC) en fonction du courant (I). Pour aboutir au modèle théo-
rique l’auteur réalise plusieurs étapes de simplifications. La première étape consiste à linéariser
les équations 2.29, 2.31 et 2.33, autour d’un point d’équilibre. Ensuite, les équations sont expri-
mées après un développement du coefficient de Peltier en série de Taylor et en éliminant les ordres
supérieurs et les termes d’équilibres. En appliquant la transformée de Laplace et en considérant
le flux de chaleur Qa ainsi que la température ambiante Ta constante une première fonction de
transfert est obtenue. Cette fonction de transfert et ensuite simplifiée en négligeant l’effet Thom-
son dans le module Peltier ainsi, la fonction de transfert s’exprime :

GI (s) = T̃c (s)

Ĩ (s)
=−K

s
z +1[

s
p1

+1
][

s
p2

+1
] (2.34)

avec,

z =
Skα

(
TC −TH

)
+αT̃CLhSF + 2ρI

S L2hSF −2ρIkL[1
2 SαL2Cγ+Lα (MFCF +MHCH)

]
TC + ρL2

S (MFCF +MCCC) I
(2.35)

K =
Skα

(
TC −TH

)
+αTCLhSF + 2ρI

S −2ρIkL

ap1p2
(2.36)

a = S (MLCL +MCCC)
CγL2

2
+ (MLCL +MCCC) (MFCF +MHCH)L+S (MFCF +MHCH)

CγL2

2
(2.37)

b = Ak (MLCL +MCCC)+(MLCL +MCCC)hSFL+Sk

(
hSF

CγL2

2k
+ (MFCF +MHCH)

)
+S2kCγL (2.38)

c = SkhSF (2.39)

∆D(s) = b2 −4ac p1 = −b+p∆D(s)

2a p2 = −b−p∆D(s)

2a
(2.40)
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FIGURE 2.16 – (a) Comparaison des modèles de connaissance et de comportement avec les mesures pour
des échelons du rapport cyclique : ±0.1, ±0.2, ±0.4 (b) Évolution de la température interne du FPGA (en
bas) pour l’application d’une Séquence Binaire Pseudo Aléatoire (en haut)

Pour l’application numérique, les paramètres du module Peltier sont extraits à partir des courbes
de sa datasheet [139] et en utilisant la méthode par les moyennes [140]. Les résultats de cette ex-
traction sont : α = 0.02848 V.K−1, ρ = 0,00058 Ω.m2 et k = 1,91 W.m−1.K−1. Les résultats extraits
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sont proches de ceux utilisés dans [138]. Les autres paramètres 1 sont mesurés ou extraits depuis
leurs datasheets respectifs. La figure 2.16a compare le modèle de connaissance avec les mesures.
Nous voyons que l’amplitude du modèle de connaissance tend vers la valeur mesurée, cependant,
la dynamique du modèle de connaissance est plus lente que la mesure. Pour améliorer ce mo-
dèle comportemental il serait intéressant de modéliser la distribution de la température dans le
radiateur thermique plutôt que de considérer la température homogène.

Modèle comportemental
Afin d’avoir un modèle plus cohérent avec le comportement de notre système thermique, nous
avons réalisé une identification du modèle par le comportement expérimental. La Séquence Bi-
naire Pseudo Aléatoire (SBPA ou PRBS en anglais) est un signal d’excitation reconnu pour exciter
un système dans tous les spectres de fréquences susceptibles de contenir des constantes de temps.
À partir des mesures obtenues lors d’une SBPA, il est possible de procéder à une identification de
la fonction de transfert. La figure 2.16b présente la séquence de l’entrée stimulant le module Pel-
tier ainsi que l’évolution de la température au même instant. À partir des mesures avec la SBPA,
nous extrayons un modèle du premier ordre :

G(z−1) = −0.0012z−1

1−0.9829z−1 (2.41)

Le signal étant échantillonné, le modèle identifié s’écrit en temps discret avec l’utilisation de la
transformée en Z. La période d’échantillonnage est de 0.1s. Nous voyons, sur la figure 2.16a, une
meilleure cohérence entre les mesures et le modèle comportemental, ce qui justifie l’utilisation du
modèle comportemental pour la suite. Dans la suite de cette section, nous verrons que le modèle
comportemental (2.41) qui est du premier ordre permet d’avoir des performances de régulation
largement suffisante, donc, l’utilisation d’une fonction de transfert avec un ordre supérieur n’est
pas nécessaire.

Loi de commande
À partir du modèle comportemental, une loi de commande RST est mise en place. Un régulateur
RST est un organe de contrôle à trois degrés de liberté. Ce type de régulateur est couramment
utilisé pour des systèmes à temps discret [141]. Nous avons utilisé le logiciel MIRCOD [142] pour
calculer les paramètres du régulateur. Sur la figure 2.1, le régulateur RST est hébergé dans la PS. La
sortie du régulateur RST est une valeur de rapport cyclique envoyée vers un module PWM (Pulse
Width Modulation) et qui génère un signal PWM. Le signal PWM contrôle l’alimentation du mo-
dule Peltier par le biais d’un pont en H et d’un filtre RLC.

Filtre RLC
L’étude réalisée dans [143] montre que l’utilisation du PWM génére des cycles thermiques qui fa-
tiguent les jonctions de soudure, ce qui entraîne une augmentation de la résistance électrique
du module et donc une dégradation des performances du Peltier prématurée. Comme nous de-
vons réaliser des mesures sur du long terme, il est important que notre banc de test soit lui-même
fiable. C’est pourquoi nous rajoutons un filtre RLC qui lisse la tension d’alimentation du Peltier.
Afin de contrôler la polarité du Peltier, réchauffer ou refroidir, les deux bornes du module Peltier
sont commandées par chacun un signal PWM. Deux filtres RLC sont nécessaire pour lisser respec-
tivement les deux signaux PWM. Le schéma électrique équivalent est représenté sur la figure 2.17.
La fonction de transfert de ce filtre du deuxième ordre prend la forme de :

H
(

jω
)= Us

Ue
= K(

j ω
ωc

)2 +2m j ω
ωc

+1
(2.42)

1. S = 0,0003 m2,SF = 0,00459 m2,γ = 200 kg .m−3,L = 0,003 m,MC = MH = 0,014 kg ,ML = 0,05 kg ,MF =
0,4 kg ,CC = CH = 500 J.kg−1.K−1,CL = 250 J.kg−1.K−1,CF = 850 J.kg−1.K−1,α= 0,02848 V.K−1,ρ= 0,00058 Ω.m2,k =
1,91 W.m−1.K−1
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avec :

ωc =
√

R+RL

RLC
m = (RRLC+L)ωc

2(R+RL)
K = R

R+RL
(2.43)

FIGURE 2.17 – Schéma électrique du filtre RLC avec la résistance R qui représente le module Peltier

L’objectif est de dimensionner le condensateur et la bobine pour que le filtre RLC réponde
à nos critères. Le RLC que nous concevons doit atténuer l’amplitude du signal PWM de 40dB,
il doit avoir une bonne stabilité ainsi qu’un temps de réponse inférieur à 0.01s. Ces différentes
contraintes se traduisent pour l’atténuation :

HdB( jωPWM) = 20log 10

∣∣H( jωPWM)
∣∣=

20log 10 (K) −20log 10

(√
ωPWM

4

ωc
4 +4m2

(
ωPWM

2

ωc
2

)
+1

)
≥ 40dB (2.44)

pour la stabilité :

m=RRLC+L

2(R+RL)
ωc≈

p
L

2R
p

C
≤ 0.7 (2.45)

et pour le temps de réponse :

t95%≈ 3

mωc
≈ 6RLC

(RRLC+L)
≤ 0.01 (2.46)

Sur la figure 2.18 nous avons tracé la capacité du condensateur en fonction de l’inductance
de la bobine en fixant le critère d’atténuation (−20dB à −60dB), le critère de stabilité (0.3 à 0.9)
et le critère de rapidité (0.1 ms à 1 ms). Ce graphique représente un abaque qui aide à choisir
les valeurs du condensateur et de la bobine en fonction des trois critères précédemment définis.
Nous avons choisi une inductance de L = 4.6µH et une conductance de C = 351 µF ce qui donne
HdB( jωPWM) =−40dB, m = 0.7 et t95% = 0.17ms.

FIGURE 2.18 – Abaque pour dimensionner une capacité et une inductance dans un filtre RLC du second
ordre en fonction des critères d’atténuation (HdB( jωPWM)), de stabilité (m) et du temps de réponse (t95%)
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Avec ce système de régulation, nous contrôlons la température interne du FPGA de 15◦C à
115◦C avec une précision de 0.05◦C.

2.6.3 Régulation en tension

La carte de développement Ultra96, sur laquelle le FPGA est implémenté, contient deux Power
Management Integrated Circuit (PMIC) [144]. Les PMIC contrôlent l’alimentation des composants
présents sur la carte et, notamment l’alimentation du FPGA. Les PMIC possèdent un circuit de
régulation Proportionnelle Intégrale (PI) afin d’avoir une alimentation stable en sortie du PMIC.
Cependant, lorsque la consommation du FPGA augmente, on observe sur la figure 2.12 une chute
de la tension interne du FPGA pour une même tension externe. La stabilité des ROs dépend de
la tension interne, il est donc nécessaire de réguler la tension interne du FPGA pour que celle-ci
reste stable. Une brève description du système de régulation de la tension est donnée sur la figure
2.1 : la mesure de la tension interne du FPGA est envoyée vers un régulateur PI, hébergé dans la
PS, dont, la sortie est une consigne de tension envoyée en I2C pour modifier le registre du PMIC
qui commande la tension interne du FPGA.

Sur la carte Ultra96, un multiplexeur interface la PS et les deux PMIC [145]. Pour établir une
ligne de communication entre la PS et les PMIC, il faut d’abord configurer le registre du multi-
plexeur. Lorsqu’un chemin de communication est établit entre la PS et le PMIC, les paramètres
de configuration de celui-ci sont stockés dans des registres qui sont accessibles en lecture/écri-
ture avec le protocole I2C. Les adresses des registres d’un PMIC sont divisées en 24 pages de 256
adresses, soit 6144 adresses de registres possibles. Une liste des registres avec la description de
leurs fonctionnalité est disponible dans [146]. Par exemple, pour modifier la tension du FPGA il
faut écrire la nouvelle valeur de tension dans le registres 21h.

7 7.2 7.4 7.6 7.8 8

Temps (s)

0.85

0.9

0.95

1

T
e
n
s
io

n
 i
n
te

rn
e
 d

u
 F

P
G

A
 (

V
)

Mesure

Modèle

FIGURE 2.19 – Comparaison entre le modèle et la mesure pour une réponse indicielle de 0.15V

La figure 2.19 présente l’évolution de la tension interne du FPGA lorsqu’un échelon de 150mV
est commandé par le PMIC. L’échantillonnage de la mesure de la tension interne est de 0.1s. On
constate que la dynamique de notre système est largement plus rapide (< 0.1s) que l’échantillon-
nage du circuit de régulation. En conséquence nous n’aurons pas besoin d’apporter de l’avance
de phase ce qui nous oriente vers le choix d’un régulateur PI. Le modèle identifié avec un premier
ordre est :

GV = 1
1

40 s +1
(2.47)

Pour définir les paramètres du régulateur PI, nous utilisons la méthode de placement aux fré-
quences et nous obtenons :

Cpi (s) = C0 ×
1+ s

ωi

s
ωi

(2.48)
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où C0 = 0.4032 et ωi = 283r ad .s−1.

Avec ce système de régulation, nous contrôlons la tension interne du FPGA de Vnom = 850mV
à 1.3Vnom . Au dessus de 1.3Vnom , des alarmes de sécurité bloquent la carte. En effet, le fabricant
du FPGA préconise une tension d’utilisation comprise entre 825mV et 875mV. La précision de la
régulation est limitée par le pas de commande du PMIC qui est de 3.9mV.

2.6.4 Validation du système de régulation

À présent, nous testerons les bonnes performances de la régulation en température et en ten-
sion. Pour ce faire, nous avons implémenté dans un FPGA un banc de 1000 oscillateurs en an-
neaux (RO). Ce banc de ROs est cycliquement actif puis inactif avec une période de 10 minutes.
Cette configuration du FPGA est représentative des conditions de test de fiabilité. En plus du banc
de ROs, 6 ROs sont toujours actifs pour mesurer les variations de fréquence tout au long de l’ex-
périence. Ces 6 ROs sont divisés en deux groupes qui correspondent à l’implémentation géogra-
phique dans le FPGA (voir figure 2.20) :

— FAR : Loin du banc des 1000 ROs,

— NEAR : Proche du banc des 1000 ROs.

Sur la figure 2.21, nous avons tracé la température et la tension interne du FPGA ainsi que la varia-
tion relative de la fréquence des ROs FAR et NEAR tel que :

∆ fR(t ) = f (t )− fVnom ,30◦C

fVnom ,30◦C
(2.49)

FIGURE 2.20 – Plan d’étage du FPGA avec l’implémentation d’un banc de 1000 ROs, des 3 ROs NEAR et, des
3 ROs FAR

L’expérience est divisée en trois phases de chacune 30 minutes :

— Phase 1 : Régulations inactives en température et en tension,

— Phase 2 : Régulation active en température et inactive en tension,

— Phase 3 : Régulations actives en température et en tension.

Phase 1 : Lorsque le banc est actif sans régulation, on constate une augmentation de tempé-
rature de 6◦C et une baisse de la tension interne du FPGA de 10mV. La conséquence directe de la
variation de la température et de la tension est une diminution de la fréquence d’oscillation des
ROs de 1.7%. Par ailleurs, le temps de stabilisation de la fréquence, environ 2 minutes, n’est pas
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négligeable et suit la même dynamique que le temps de stabilisation de la température.

Phase 2 : La température est régulée à 30◦C. Cette température est inférieure aux températures
précédentes, entraînant une augmentation globale de la fréquence des RO. Avec la régulation en
température, l’amplitude de la variation en fréquence est diminuée de −0.4% quand le banc passe
de l’état actif à inactif. Cette variation, assez faible, manifeste que la température n’est pas le pa-
ramètre le plus influant sur la fréquence des ROs. Enfin, on constate que la fréquence se stabilise
presque instantanément : inférieure à 2 secondes avec régulation contre 2 minutes sans régula-
tion.

Phase 3 : La tension est régulée à 850mV. La régulation en tension nous apporte une stabilité
nette sur la fréquence des ROs. Lors de la régulation en tension, on observe des sauts de tension de
l’ordre de 4mV. Ils sont la conséquence du pas de commande du PMIC. On constate que, même
après régulation, les ROs FAR sont plus stables que les ROs NEAR. Cette information confirme
l’importance d’avoir une bonne répartition des ROs dans le FPGA. C’est bien ce que nous avons et
que la figure 2.4 montre.

FIGURE 2.21 – Évolution de la température et tension interne du FPGA ainsi que de la fréquence des ROs
lors de l’activation et désactivation du banc des 1000 ROs

2.6.5 Conditions de température et de tension possibles

Dans le banc de test que nous développons, les régulations de température et de tension ser-
viront aussi à fixer la condition de stress de température et de tension du FPGA. Dans cette partie,
nous présentons une caractérisation des systèmes de régulation afin de connaître les conditions
de stress de température et de tension asservissable.

Nous avons implémenter les systèmes de régulation de température et de tension dans un
FPGA. L’alimentation du FPGA est régulée pour des tensions fixes (V = Vnom , V = 1.1Vnom , V =
1.2Vnom et V = 1.3Vnom). Pour chaque seuil de tension, le banc de test balaye avec un pas de 5%
tous les rapports cycliques du PWM qui alimente le Peltier. Pour que la température dans le FPGA
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soit stabilisée, le temps entre chaque pas de 5% est d’une minute. La température enregistrée cor-
respond à la moyenne de 100 mesures prises lors des 10 dernières secondes avant d’incrémenter
le PWM. Toute cette opération est faite pour le mode réchauffage et le mode refroidissement du
Peltier. En mode réchauffage, la borne négative du Peltier est connectée au PWM tandis que la
borne positive est connectée à la masse, à l’inverse du mode refroidissement.

La figure 2.22 présente les résultats du test précédemment décrit. Chaque point correspond à
la moyenne de 100 mesures de température pour un PWM spécifique. Dans le mode réchauffage,
la température augmente lorsque le rapport cyclique du PWM augmente, dans le mode refroidis-
sement, la température diminue lorsque le rapport cyclique du PWM augmente. Dans le mode
refroidissement, la température minimale est de 15◦C. Pour le mode réchauffage, la température
maximale dépend de la tension interne du FPGA. En effet, sur la carte de développement Ultra96-
V2 des alarmes de coupures sont utilisées par le fabricant pour protéger le FPGA d’une surtension
et d’une température trop élevée. Par exemple, on constate pour V = 1.3Vnom que la température
maximale est de T = 90◦C, au delà de cette température la carte de développement s’éteint. Donc,
lors du choix des conditions de stress des FPGAs, il sera important de prendre en compte les li-
mites du circuit de régulation mais aussi des limites imposées par la carte de développement.
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FIGURE 2.22 – Température interne du FPGA en fonction du rapport cyclique du PWM gérant l’alimenta-
tion du Peltier et de plusieurs tensions d’alimentation que nous régulons. La borne positive du Peltier est
connectée à la masse pour le mode réchauffer tandis que pour le mode refroidir c’est la borne négative du
Peltier qui est connectée à la masse.

En conclusion, dans cette partie nous avons présenté le système de régulation en température
et en tension que nous avons développé. Nous pouvons ainsi réguler la température et la tension
interne du FPGA avec une précision de 0.05◦ et de 3.9mV. Grâce aux deux systèmes de régula-
tions, nous améliorons la précision de la mesure de fréquence des ROs qui est aussi sensible à la
température et la tension.

2.7 Validation du banc de vieillissement

Afin de valider le fonctionnement du banc de test et sa capacité à mesurer des dérives d’os-
cillateur en anneau, nous avons fait un premier test de vieillissement pendant 1000 heures. Nous
présentons dans cette partie les résultats obtenus.
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2.7.1 Présentation du test

L’architecture du banc de test correspond à la figure 2.1 détaillée dans les précédentes sections.
Pour ce test, nous avons utilisé un seul FPGA. Nous avons choisi une condition de stress : T = 100◦C
et V = 1.25Vnom pour évaluer l’importance des dérives de fréquence pendant ce test relativement
bref. Les mesures de fréquence et de rapport cyclique des 567 ROs dans le FPGA sont envoyées
et enregistrées dans un ordinateur toutes les dix minutes. Nous envoyons aussi les mesures de
température et de tension qui serviront pour la compensation post-mesure.

2.7.2 Caractérisation du RO et compensation post-mesure

Nous avons vu dans la section 2.6 que la résolution du système de régulation en température
(0.05◦C) et en tension (3.9mV) est supérieure au pas de mesure de la température (7.7×10−3 ◦C)
et de la tension (4.6× 10−2 mV). Sachant que le RO est sensible aux variations de température,
nous avons effectué une caractérisation de la fréquence et du rapport cyclique en fonction de la
température et de la tension. Au moment où les ROs sont mesurés et enregistrés, nous enregistrons
aussi la température et la tension interne du FPGA. À partir de ces mesures nous construisons un
modèle qui nous permettra de compenser l’effet des erreurs résiduelles de régulation de la tension
et de la température. Ainsi, nous pouvons réaliser une compensation post-mesure à partir de la
caractérisation réalisée en amont du test de 1000 heures et des mesures.

Caractérisation du RO

Avant le test de 1000 heures, nous avons réalisé la caractérisation d’un seul RO en fonction de
la tension : de 650mV à 1150mV et ce pour quatre températures : 25◦C, 50◦C, 75◦C et 100◦C. Nous
retrouvons les mesures de cette caractérisation sur la figure 2.23. Nous avons modélisé l’évolution
de la fréquence avec un polynôme du troisième degré pour la tension et du premier degré pour la
température :

M f (∆V(t ),∆T(t )) = f (∆V(t ),∆T(t ))

fV0,T0

=

1+p10∆V(t )+p01∆T(t )+p20∆V(t )2 +p11∆V(t )∆T(t )+p30∆V(t )3 +p21∆V(t )2∆T(t ) (2.50)

avec∆V(t ) = V(t )−V0 et∆T(t ) = T(t )−T0. Graphiquement on constate que la tension a un impact
plus important sur la fréquence du RO que la température. Aussi, nous voyons que pour les ten-
sions inférieures à la tension nominale la fréquence augmente lorsque la température augmente
tandis que pour les tensions supérieures, la fréquence diminue lorsque la température augmente.
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FIGURE 2.23 – Caractérisation de la fréquence (gauche) et du rapport cyclique (droite) d’un RO en fonction
de la tension et pour différentes températures
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Le manque de mesures à haute température et haute tension est lié aux alarmes de mise en sécu-
rité de la carte.

Concernant la modélisation du rapport cyclique, nous avons utilisé un polynôme de degré 4
pour la tension et de degré 2 pour la température. Nous appellerons ce modèle MDUCY(∆V(t ),∆T(t )).
Sur la figure 2.23, l’échelle des ordonnées pour le rapport cyclique est différente de celle pour la fré-
quence. On constate que le rapport cyclique est relativement stable pour des tensions inférieures
à Vnom . Au delà de cette tension, le rapport cyclique croît rapidement en fonction de la tension,
ce qui veut dire qu’il existe un équilibre entre les PMOS et NMOS qui n’est plus conservé à partir
d’une certaine tension. Par ailleurs, on constate que le rapport cyclique mesuré aux conditions
nominales montre le bon équilibre entre PMOS et NMOS (DUCYV0,T0 = 0.4927).

Compensation post-mesure

Afin de compenser les variations de température et de tension autour de la consigne, nous
avons appliqué une compensation post-mesure telle que, sur la fréquence :

fVc ,Tc (t ) = fVm ,Tm (t )
M f (∆Vc (t ),∆Tc (t ))

M f (∆Vm(t ),∆Tm(t ))
(2.51)

où Vm et Tm désignent la tension et la température mesurée, Vc et Tc désignent la tension et la
température de consigne, fVm ,Tm (t ) est la fréquence mesurée à la température et tension mesu-
rées tandis que fVc ,Tc (t ) est la fréquence mesurée et ramenée à la température et à la tension de
consigne. Nous avons aussi appliqué une compensation sur les mesures de rapport cyclique en
utilisant son modèle de caractérisation.

Sur la figure 2.24a nous observons l’évolution de la fréquence relative d’un RO pendant 1000
heures de vieillissement ainsi que l’évolution de la température et de la tension interne du FPGA.
Après 1000 heures de test nous observons une dérive de la fréquence relative de 0.3%. La fréquence
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FIGURE 2.24 – (a) Évolution de la fréquence relative (haut), de la température (milieu) et de la tension (bas)
en fonction du temps sans compensation post-mesure (b) Évolution de la fréquence relative en fonction du
temps sans compensation (haut), après une compensation de la température uniquement (milieu) après
une compensation en température et tension
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relative s’exprime :

∆ fr = f (t )− f (t0)

f (t0)
(2.52)

On constate que la température est stable tandis que nous observons une légère dérive de la ten-
sion (2mV). La dérive de la tension est inférieure au pas de commande du PMIC (3.9mV) ce qui
explique qu’elle ne soit pas corrigée.

Nous avons tracé sur le haut de la figure 2.24b la même dérive que celle de la figure 2.24a.
Après application de la compensation post-mesure des variations de température uniquement on
constate que la dérive reste inchangée et le bruit de mesure n’est que très légèrement amélioré.
Le système de régulation en température est donc suffisamment précis et les légères variations
de la température interne (< 0.1◦C) ont un impact négligeable sur la fréquence du RO. Lorsque
nous appliquons la compensation post-mesure des variations de tension, on visualise une nette
amélioration du bruit de mesure de la fréquence. Par ailleurs, l’amplitude de la dérive fréquentielle
est plus importante qu’avant compensation. En effet, sur la figure 2.24a nous voyons une dérive
de la tension dont l’impact est l’augmentation de la fréquence. La compensation post-mesure
élimine cet impact de la dérive de la tension sur la fréquence. Finalement, après compensation
post-mesure nous observons une dérive fréquentielle causée par le seul vieillissement. Notons
qu’après compensation post-mesure nous obtenons une très bonne précision de mesure l’ordre
de 9×10−5.

2.7.3 Résultats pour différentes configurations internes

Nous avons tracé sur la figure 2.25 plusieurs dérives fréquentielles de ROs pour différentes ar-
chitectures de ROs et différents stress internes. Il est important de noter que les mesures tracées
sont brutes, aucun traitement sur les données n’étant effectué, hormis la compensation post-
mesure. De manière générale, après 1000 heures de vieillissement dans des conditions de stress
proches des conditions d’utilisation nous observons très clairement des dérives fréquentielles des
ROs. De plus, nous pouvons déjà distinguer l’impact du stress interne ou de l’architecture du RO
sur le vieillissement.

Sur la figure 2.25a on voit que le vieillissement du RO L1 B, qui est un RO de la catégorie short
path, est plus sensible au stress statique (DC0 et DC1) et de basse fréquence (100Hz) qu’aux stress
de hautes fréquences. Sur la figure 2.25b on compare ici tous les ROs de la catégorie short path,
on constate un faible impact de l’architecture du RO sur le vieillissement. Sur la figure 2.25c nous
voyons que les ROs LP (Long Path) ont des dégradations maximales avec un stress DC1 et des dé-
gradations minimales avec un stress DC0. Si nous comparons la figure 2.25a et la figure 2.25c, nous
observons que l’amplitude des dégradations sont plus importantes pour les ROs short path que les
RO long path.

Finalement, nous avons modélisé les données de la figure 2.25a avec une loi puissance puis
nous avons tracé le résultat en échelle log-log sur la figure 2.25d. Les conditions de stress en tem-
pérature et en tension ainsi que l’exposant au temps de la loi puissance (0.28 à 0.35) nous laisse
à penser que le mécanisme de défaillance observé est du Bias Temperature Instability (BTI). L’ex-
posant au temps est légèrement supérieur à celui défini dans le modèle de Reaction-Diffusion
(0.25) [74]. Notre modélisation du mécanisme de dégradation est effectuée à partir des mesures
au niveau du circuit, comportant de nombreux PMOS et NMOS, contrairement aux modélisations
classiques qui utilisent des mesures réalisées sur un transistor isolé. Les résultats présentés sur la
figure 2.25 sont donc des dégradations globales de plusieurs transistors PMOS (NBTI) et NMOS
(PBTI) dégradés.

À ce niveau de l’étude nous souhaitons simplement montrer les bonnes performances du banc
de test. Avec ce test de vieillissement de 1000 heures, nous avons mis en évidence que le banc
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FIGURE 2.25 – Dérives fréquentielles de ROs obtenus avec T = 100◦C et V = 1.25Vnom et avec des para-
mètres d’architecture ou de stress internes différents (a) Catégorie RO : short path; Architecture RO : L1 B ;
Fréquence stress : variable ; Rapport cyclique de stress : 0.5 (b) Catégorie RO : short path; Architecture RO :
variable ; Fréquence stress : DC1 ; Rapport cyclique de stress : DC1 (c) RO : LP; Fréquence stress : variable ;
Rapport cyclique de stress : 0.5 (d) Catégorie RO : long path; Architecture RO : L1 B; Fréquence stress : va-
riable ; Rapport cyclique de stress : 0.5 avec une échelle en log-log

de test est capable de mesurer des dérives fréquentielles de RO avec une précision relative de
9× 10−5. Grâce à cette précision de mesure nous observons des dérives de ROs en 1000 heures
de vieillissement avec un stress en température et tension proche des conditions d’utilisation. Ce
banc de test répond complètement à nos attentes en terme de performances.

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons détaillé l’architecture du banc de test qui servira pour le vieillis-
sement et la mesure de dégradation des FPGA. Dans le FPGA, nous implémentons des oscillateurs
en anneaux qui sont les circuits sous test. Nous avons présenté les différentes architectures d’oscil-
lateurs en anneaux implémentées dans le FPGA. L’implémentation de plusieurs architectures de
ROs nous permettra d’étudier le vieillissement de différentes ressources dans le FPGA tel que les
ressources de routages (RO Long Path) ou les ressources logiques (RO Short Path). Sur notre banc,
un signal de stress interne est envoyé dans le RO lorsqu’il n’est pas mesuré, c’est à dire 99.6% du
temps. Nous appliquons 21 stress internes différents (statiques et dynamiques) afin de voir leurs
effets sur le vieillissement. Au total, nous avons implémenté 567 ROs par FPGA.

Nous avons présenté l’architecture du circuit qui mesure la fréquence et le rapport des ROs.
Nous avons montré comment extraire le temps de propagation d’un front montant et descendant
dans une LUT à partir de la mesure de fréquence de rapport cyclique du RO. Enfin, nous avons

87



CHAPITRE 2. DÉVELOPPEMENT ET CARACTÉRISATION DU BANC DE TEST

montré par la mesure que la référence de temps fournie par un récepteur GPS est plus précise
et plus stable que celle fournie par l’oscillateur à quartz présent sur la carte de développement.
Cette étude justifie l’utilisation du récepteur GPS comme référence de temps pour la mesure de
fréquence des ROs dans un but d’améliorer la stabilité et la précision de mesure du banc de test.

Parce que le RO est sensible non seulement au vieillissement mais aussi à la température et
la tension d’alimentation, nous avons développé un système de régulation en température et en
tension. Nous régulons ainsi la température interne du FPGA avec une précision de 0.05◦C et la
tension interne avec une précision de 3.9mV. De plus, en parallèle de la mesure du RO, nous en-
voyons la mesure de température et de tension afin de réaliser des compensations post-mesures.
Nous n’avons pas développé de solution pour détecter le vieillissement des composants utilisés
pour l’asservissement. Nous faisons l’hypothèse que les circuits internes de mesure de tension
et de température (SYSMON) sont conçus pour être peu sensibles aux caractéristiques des tran-
sistors, donc à leurs vieillissements. Néanmoins, une attention particulière sera apportée sur le
comportement de la dérive du temps de propagation pour confirmer que nous observons uni-
quement l’effet des mécanismes de dégradations des transistors.

Finalement, nous avons réalisé un premier test de vieillissement de 1000 heures avec Tstr ess =
100◦C et Vstr ess = 1.25Vnom . Grâce à la précision de mesure de notre banc de test, nous avons ob-
servé pour un temps de test relativement court et dans des conditions de stress proches des condi-
tions de fonctionnement opérationnel, des dégradations inférieurs à 0.5% avec une précision de
mesure relative de 9×10−5. À priori, selon l’étude de la majorité des bancs de vieillissement à base
de FPGA (voir table 1.3), le banc de test que nous avons développé est le plus précis.

88



Chapitre 3

Analyse et extraction des dégradations
dans les FPGAs

3.1 Introduction

Les mécanismes de dégradations tel que le BTI, le HCI ou le TDDB ont pour conséquence
d’augmenter le temps de propagation de la transition d’un signal dans un circuit numérique. Afin
de mesurer la fiabilité des FPGAs de dernière génération, nous avons développé un banc de test
qui vieillit et mesure les dégradations. Pour mesurer les dégradations dans un FPGA, nous avons
implémenté des oscillateurs en anneaux (ROs) dont nous mesurons l’évolution de la fréquence du
signal de sortie qui dépend directement du temps de propagation du signal dans le RO. La cause
élémentaire du vieillissement est le temps. Cependant, afin d’étudier l’effet d’autres paramètres
sur le vieillissement des ROs, ceux-ci sont soumis à d’autres contraintes tel que la température, la
tension d’alimentation, les signaux de stress internes (statique ou dynamique) circulant dans le
RO et l’architecture du RO.

Après avoir fait vieillir et mesuré la dégradation de neuf FPGAs soumis à différentes tempéra-
tures et tensions de stress pendant presque 10000 heures, nous allons, dans ce chapitre, présenter
les résultats. La figure 3.1 présente une vue d’ensemble du contenu de ce chapitre.

Dans la section 3.2, nous présenterons le banc de test ainsi que les conditions de températures
et de tensions choisies pour le vieillissement et la mesure de dégradation des neuf FPGAs. L’archi-
tecture développée pour chaque FPGA correspond à celle présentée dans le chapitre précédent
(voir figure 2.1).

Ensuite, dans la section 3.3, avant de commencer le vieillissement des FPGAs, nous avons me-
suré tous les ROs afin de comparer les performances initiales des FPGAs avec les données de simu-
lation extraites de Vivado. Aussi, nous avons caractérisé la fréquence de tous les ROs en fonction
de la température et de la tension interne du FPGA afin d’étudier l’efficacité d’utiliser un modèle
propre à chaque RO pour la compensation post-mesure des erreurs résiduelles de la régulation de
température et de tension.

Dans la section 3.4 nous présenterons les résultats de la dégradation des ROs et nous ferons
une analyse préliminaire du vieillissement des ROs sous l’effet de la température, la tension, le
stress interne dépendant de la fréquence et du rapport cyclique, ainsi que de l’architecture du RO.

La section 3.4 révélera un vieillissement différent suivant l’architecture du FPGA et plus pré-
cisément entre les ressources de routage et les ressources logiques dans un RO (LUT). C’est pour-
quoi, dans la section 3.5 nous présenterons une méthode pour dissocier le temps de propagation
dans les ressources de routage de celui dans les ressources de LUT, ce qui nous permettra dans le
chapitre 4 de modéliser séparément le vieillissement des ressources de routage de celui des LUTs.
Finalement, en nous basant sur l’extraction de la dégradation dans les ressources de LUT, nous
ferons l’extraction des dégradations dans les PMOS et NMOS et ce afin d’identifier le NBTI et le
PBTI.
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FIGURE 3.1 – Plan d’organisation pour la présentation des mesures expérimentales

3.2 Banc de test et plan d’expérience

Afin de répondre à la problématique de cette thèse qui consiste à mesurer et prévoir la fiabi-
lité des FPGAs, nous avons développé un banc de test qui vieillit et mesure la dégradation de neuf
FPGAs, chacun contenant 567 ROs. Le banc de test doit vieillir les FPGAs pendant plus de 10000
heures. À ce jour, nous présenterons les résultats pour 8000 heures de vieillissement. La figure
3.2 montre une photo du banc de test développé. Seules les conditions de température et de ten-
sion sont différentes entre les FPGAs. La carte de développement Ultra96 sur laquelle le FPGA est
présent est en noir. Nous avons conçu une carte, en vert sur la photo, afin d’y mettre tous les com-
posants externes à la carte de développement : un filtre RLC, un pont en H et des optocoupleurs
pour interfacer entre la puissance et la logique. Une carte Arduino (en bleu) gère la communica-
tion des données depuis chaque FPGA vers l’ordinateur. Comme on peut le voir sur la figure 2.1,
chaque FPGA communique les données avec un protocole UART. Un seul port UART est présent
sur la carte Arduino, cependant, neuf sorties (une par FPGA) sont dédiées à autoriser le FPGA qui
doit communiquer avec l’Arduino et mettre en veille la communication des autres FPGAs. Donc,
l’Arduino reçoit les données de chaque FPGA successivement et cela une fois par heure. Les don-
nées reçues par la carte Arduino sont ensuite transférées en UART vers un ordinateur qui stocke
les données dans un fichier puis enregistre ce fichier sur un serveur externe.

Le choix des conditions de stress en température et en tension dépend des mécanismes de
défaillance que nous souhaitons observer. De manière générale, les conditions idéales sont :

— pour le BTI ou le TDDB : Température et tension hautes ;

— pour le HCI : Température basse et tension haute;

Sur la figure 3.3 nous voyons les conditions de stress que nous avons choisies pour le vieillisse-
ment des neuf FPGAs. L’identification des mécanismes de défaillance en fonction des conditions
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FIGURE 3.2 – Photo du banc de test pour le vieillissement et la mesure de la dégradation de neuf FPGAs
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FIGURE 3.3 – Conditions de stress en température et en tension des neuf FPGAs

est préliminaire, nous ferons une identification plus précise lors de l’analyse des mesures. Les
conditions de stress sont choisies en prenant soin de respecter les limites fonctionnelles des sys-
tèmes de régulation et des alarmes de protection dans la carte de développement que nous avons
présenté dans la section 2.6.5. Enfin, il est important de noter que nous choisissons un stress en
température et en tension proche des conditions d’utilisations afin d’avoir une prédiction de la
fiabilité qui reflète au mieux les dégradations réelles.

3.3 Mesures initiales des RO

3.3.1 Introduction

Avant de vieillir les FPGAs, nous avons pris soins de mesurer tous les ROs dans les conditions
de fonctionnement opérationnelles (T = 25◦C et V = Vnom). Pour connaître l’état initial de nos FP-
GAs, dans cette section la période initiale des ROs obtenue à partir de la mesure de fréquence est
comparée avec les données de simulation extraites dans le logiciel de conception Vivado. Afin de
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garantir le respect des contraintes de temps, Vivado prédit le temps de propagation d’un signal
dans un chemin combinatoire ou séquentiel. Dans un chemin combinatoire, comme c’est le cas
des oscillateurs en anneaux, le temps de propagation dépend uniquement du retard accumulé
dans les ressources logiques (LUT) et dans les ressources de routage.

Avant de vieillir les FPGAs, nous avons caractérisé la fréquence d’oscillation de tous les ROs en
fonction de la température et de la tension. Dans cette section, nous montrons l’importance d’uti-
liser un modèle propre à chaque RO pour la compensation post-mesure des erreurs résiduelles
de la régulation de température et de tension afin d’avoir une meilleur précision des résultats de
dégradation.

3.3.2 Période des ROs

Mesure

Avant le vieillissement des FPGAs, nous avons mesuré la fréquence de tous les ROs dans les
neuf FPGAs une fois par heure pendant dix heures. Pendant les mesures, les neuf FPGAs sont ré-
gulées à T = 25◦C et V = Vnom et ont une architecture logique identique qui est celle décrite dans le
chapitre 2. Sur la figure 3.4 nous avons tracé la période moyenne de tous les ROs dans les neuf FP-
GAs calculée à partir de la fréquence des ROs mesurée pendant dix heures. Chaque graphique de
la figure 3.4 correspond à une architecture logique de RO décrite dans la section 2.3. Dans chaque
graphique, les lignes de couleurs correspondent à une architecture physique d’un RO qui est iden-
tique sur tous les FPGAs. La figure 3.4 montre que la période de tous les ROs se situe entre 2ns et
7ns soit une fréquence comprise entre 500MHz et 150MHz.

FIGURE 3.4 – Périodes des ROs en fonction du numéro FPGA (T = 25◦C et V = Vnom) pour les neuf architec-
tures de RO. Chaque ligne de couleur correspond à une architecture physique de RO.

Sur la 3.4 on constate peu de variation de la période d’un RO de même architecture physique
entre les FPGA. De plus, les variations d’un FPGA à l’autre similaires entre toutes les architectures
de RO semblent indiquer que les variations entre FPGAs sont principalement dues aux variations
de la technologie. Graphiquement et globalement on relève une dispersion inférieure à 10%. Cette
faible dispersion entre les FPGAs met en évidence une faible dispersion technologique lors de la
fabrication des FPGAs.

Concernant les ROs L1 I, L1 B, L2 XI et L2 XB (les quatre premiers graphiques) on observe aussi
peu de variations entre les ROs de même architecture et dans un même FPGA. Cependant, pour
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les ROs L3 XB, L3 XB I1, L3 XB I5 et L5 XB (les cinq derniers graphiques), on observe des variations
de plus du double entre les périodes minimales et maximales. Pourtant, la description logique
(VHDL) est identique pour tous les ROs d’une même architecture. Cependant, l’implémentation
dans le FPGA est gérée par Vivado qui peut utiliser des ressources physiques différentes. C’est l’uti-
lisation de ces ressources physiques différentes qui explique la dispersion de la période des ROs
de même architecture logique dans un même FPGA. Nous avons contraint l’implémentation des
ROs L1 I, L1 B, L2 XI et L2 XB dans une slice tandis que les ROs L3 XB, L3 XB I1, L3 XB I5 et L5
XB sont dans deux slices. Lors de l’implémentation des ROs sur deux slices, le logiciel a un choix
de ressources disponibles plus important que pour l’implémentation dans une slice. Donc, deux
slices plutôt qu’une, favorisent une architecture interne différente des ROs. C’est pourquoi nous
observons plus de variation de la période des ROs implémentés sur deux slices.

La figure 3.4 montre aussi que la période des ROs LP (Long Path) est du même ordre de gran-
deur de certains RO SP (Short Path) implémentés sur deux slices. Pourtant dans le RO LP, il y a
seulement deux étages de LUT séparés par un long chemin de routage, tandis qu’il y en a 13 dans
le RO SP. Cela montre que les ressources de routage contribuent grandement au temps de propa-
gation. Aussi, en moyenne, la période des ROs d’architectures L3 XB I1 est plus importante que
celle des ROs d’architecture L3 XB I5. Si nous considérons l’architecture de la LUT décrite dans
[44], lorsque l’entrée I1 de la LUT est utilisée le chemin parcouru par le signal est plus long que
lorsque c’est l’entrée I5. Cela explique la différence de période entre les RO L3 XB I1 et les ROs L3
XB I5 qui, respectivement, n’utilisent que des entrées I1 et I5 de la LUT.

Comparaison avec Vivado

Dans la littérature, les études montrent comment extraire [147–150], analyser les variations
[112, 151, 152] et contrôler [153–155] le temps de propagation d’un chemin dans un FPGA en utili-
sant les données de Vivado ou les mesures expérimentales. Une légère comparaison entre les don-
nées de Vivado et les mesures expérimentales du temps de propagation est donnée dans [152].
Cependant, l’état de l’art ne montre aucune étude complète comparant les données de Vivado
avec des mesures expérimentales du temps de propagation. Dans cette partie, nous utilisons les
périodes des ROs mesurées et présentées sur la figure 3.4. Aussi, nous avons écrit un script TCL
pour extraire les temps de propagation prédits par Vivado pour chaque RO afin de comparer les
périodes de ROs mesurées avec les périodes de ROs prédites par le fabricant.

Afin de couvrir les variations de processus de fabrication (process corner), Vivado retourne
quatre bornes de temps de propagation : Fast Min, Fast Min, Slow Max et Slow Min. Fast et Slow
correspondent au FPGA le plus rapide et le plus lent en sortie de fabrication tandis que Max et
Min correspondent aux ressources dans le FPGA avec le maximum et le minimum de temps de
propagation. Donc, Fast et Slow couvrent les variations inter-FPGA et Max et Min couvrent les
variations intra-FPGA.

Sur la figure 3.5a nous avons rapporté la période donnée par Vivado et celle mesurée. Chaque
point correspond à un RO et les quatre couleurs identifient la borne fixée par Vivado pour être
comparée avec la mesure. Cette figure montre que les périodes mesurées se situent entre les deux
bornes limites attendues par Vivado Fast Min (meilleure performance) et Slow Max (pire perfor-
mance). De plus, on constate une cohérence et une linéarité entre la mesure et les données Slow
Min et Fast Max de Vivado. Afin d’observer les différences entre les architectures de RO, nous re-
présentons les mesures avec la référence Slow Min dans la figure 3.5b en identifiant chaque archi-
tecture logique. On observe que la référence Slow Min sous-estime la mesure des ROs LP et RO L3
I5. Ces deux architectures ont en commun que le routage est le principal contributeur au temps
de propagation. Les autres architectures logiques de ROs sont globalement identiques à la borne
Slow Min.

Parce que les références de temps de propagation données par Vivado dépendent de deux pa-
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FIGURE 3.5 – Comparaison de la période du RO mesurée et extraite de Vivado pour (a) tous les ROs d’un
FPGA, (b) Slow Min avec une couleur différente selon l’architecture du RO (c) Fast Medium et Slow Medium
avec une couleur différente selon le FPGA (d) dispersion de la coordonnée barycentrique α

ramètres (Fast/Slow and Max/Min) il est ambiguë de situer la performance d’un FPGA par rapport
aux prédictions de Vivado. Par exemple, sur la figure 3.5a nous voyons que la mesure est cohé-
rente avec la référence Slow Min (FPGA le plus lent en considérant les composants internes les
plus rapides) et Fast Max (FPGA le plus rapide en considérant les composants internes les plus
lents). C’est pourquoi nous avons créé deux nouvelles références en considérant les performances
intra FPGA comme moyenne. Grâce à ces nouveaux paramètres, nous connaîtrons l’état de per-
formance de notre FPGA par rapport aux attentes du fabricant Xilinx. Les références sont :

TX,medi um = TX,max +TX,mi n

2
(3.1)

où X peut être Fast ou Slow. Nous avons tracé sur la figure 3.5c TFast ,medi um et TSlow,medi um en
fonction de la mesure et avec une couleur par FPGA. Graphiquement, nous voyons que les me-
sures du FPGA9 sont les plus éloignées de la référence TFast ,medi um et les plus proches de la réfé-
rence TSl ow,medi um contrairement au FPGA4. Nous pouvons déjà en conclure que le FPGA9 pos-
sède la pire performance et le FPGA4 les meilleures. À partir des données tracées sur la figure 3.5c
nous écrivons les mesures sous forme de coordonnées barycentriques par rapport aux références
TFast ,medi um et TSl ow,medi um tel que :

TMesur e = α ·TFast ,medi um + (1−α) ·TSlow,medi um (3.2)
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À partir de l’équation (3.2) nous extrayons la coordonnée barycentrique α pour tous les ROs de
chaque FPGA :

α= TMesur e −Tsl ow,medi um

T f ast ,medi um −Tsl ow,medi um
(3.3)

Siα= 1 (resp.α= 0) alors les performances du FPGA mesurées correspondent aux meilleures (resp.
pires) performances attendues par Vivado. Nous avons tracé la distribution de la coordonnée ba-
rycentrique α pour chaque FPGA dans un graphique écart inter-quartile sur la figure 3.5d. Les
performances de nos FPGA se situent entre 50% et 70% des meilleures performances attendues
par Vivado. La dispersion de la coordonnée barycentrique α est due à la dispersion des données
de Vivado, au bruit de mesure et aussi à la dispersion intra-FPGA des performances.

Variations inter/intra FPGA

Dans cette partie, nous calculons la variation de la période d’oscillation d’un RO entre les neuf
FPGA (inter FPGA) et dans un même FPGA (intra FPGA). Nous comparons les résultats obtenus à
partir des mesures et des données extraites de Vivado.

Variations inter FPGA
Dans les neuf FPGAs, l’implémentation physique de chacun des 567 ROs est identique. Pour les
567 ROs on regroupe la période mesurée dans les neuf FPGAs, nous avons donc 567 groupes avec
dans chaque groupe neuf périodes, d’un RO de même architecture physique, mesurées dans neuf
FPGAs différents. Pour chaque groupe nous calculons la dispersion inter FPGA :

υi nter =
TRO,sl ow,i nter −TRO, f ast ,i nter

TRO,aver ag e,i nter
(3.4)

où υi nter est la variation inter FPGA pour un RO répété dans les neuf FPGA, TRO,sl ow est la période
maximale dans un groupe de neuf ROs de même architecture physique mesurés dans neuf FPGAs
différents, TRO, f ast est la période minimale ce groupe et TRO,aver ag e est la période moyenne du
groupe.

Afin d’extraire la variation inter FPGA attendue par Vivado, nous avons calculé υi nter pour la
période des 567 ROs en utilisant les données Fast Max et Slow Max. Sur la figure 3.6 nous traçons la
variation inter FPGA obtenu pour chacun des 567 ROs sous forme d’histogramme en séparant les
RO SP des RO LP. On constate alors que la variation inter FPGA calculé à partir des mesures sont
presque dix fois moins importantes de celle attendue par Vivado. De plus, la figure 3.6 montre que
la variation inter FPGA est plus importante pour les RO SP que pour les RO LP. Ce dernier résultat

FIGURE 3.6 – Variation des performances inter-FPGA mesurée (en haut) et extraite depuis Vivado (en bas)
pour des ROs SP (à gauche) et des ROs LP (à droite)
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est obtenu aussi bien à partir de la mesure que des données Vivado ce qui conforte la cohérence
de notre analyse.

Variations intra FPGA
Parce que Vivado gère l’implémentation des ROs dans le FPGA, deux ROs de même architecture
logique (VHDL) peuvent avoir des ressources différentes. Afin d’obtenir les variations de perfor-
mance intra FPGA, nous avons sélectionné des groupes de ROs utilisant exactement les mêmes
ressources, c’est à dire les mêmes types de ressources de routage et les LUTs de même configura-
tions utilisant les mêmes entrées. Dans chaque FPGA, nous obtenons neuf ROs dont l’architecture
physique se répète au moins deux fois. Pour les neuf ROs nous regroupons les mesures de période
des ROs de même architecture physique dans un même FPGA, nous obtenons ainsi neuf groupes
par FPGA soit 81 groupes pour les neuf FPGA. Pour chaque groupe nous calculons la dispersion
intra FPGA :

υi ntr a = TRO,max −TRO,mi n

TRO,aver ag e
(3.5)

où υi ntr a est la variation intra FPGA dans un groupe de ROs d’architecture physique identique
dans un même FPGA, TRO,max est la période maximale de ce groupe, TRO,mi n est la période mini-
male du groupe et TRO,aver ag e est la période moyenne du groupe.

FIGURE 3.7 – Variation des performances intra FPGA (haut) mesuré pour des ROs SP et (bas) extrait depuis
Vivado (gauche) pour des ROs SP et (droite) de RO LP

Afin d’extraire la variation intra FPGA attendue par Vivado, nous avons calculé υi ntr a pour la
période des 567 ROs en utilisant les données Fast Max et Fast Min. Sur la figure 3.7 nous traçons
la variation intra FPGA obtenu pour chacun des 567 ROs sous forme d’histogramme en séparant
les RO SP des RO LP. Dans les FPGAs, nous n’avons pas de RO LP dont l’architecture physique se
répète. C’est pourquoi, sur figure 3.7 nous n’avons pas de données pour les ROs LP intra mesure.
On constate que la variation intra FPGA calculé à partir des mesures sont là aussi comme les dis-
persions intra FPGA biens moins importantes de celle attendue par Vivado.

Comparaison des résultats avec [152]
La table 3.1 visualise la moyenne des variations intra et inter FPGA obtenues avec la mesure et
Vivado. Les variations calculées à partir des données Vivado représentent les limites maximales.
On constate un écart important entre les variations attendues par Vivado et celles obtenues par
la mesure. L’étude de variation réalisée sur une technologie similaire [152] met en évidence une
variation inter FPGA entre 6% et 9% en fonction de l’architecture du circuit mesuré, ce qui est
cohérent avec notre résultat qui est entre 5% et 11%. Concernant les variations intra FPGA, nous
obtenons une variation 10 fois moins importante. En effet, dans [152] environ 20000 ROs sont ré-
partis dans toutes les régions du FPGA, contrairement à notre étude de variation intra FPGA où
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seulement quelques FPGAs utilisant les mêmes ressources sont utilisés.

TABLE 3.1 – Résultats des variations de performances obtenus avec la mesure et extrait depuis Vivado

Variation Catégories RO Mesure Vivado

Intra FPGA
Short Path 0.6% 37.7%

Long Path NA 27.0%

Inter FPGA
Short Path 10.3% 93.5%

Long Path 5.4% 78.2%

En conclusion, dans cette partie nous avons montré comment calculer les variations inter et
intra FPGA à partir de la période d’oscillation de ROs. Aussi, en comparant les résultats obtenus à
partir des mesures de ceux obtenus à partir des données Vivado, on constate une surestimation de
Vivado d’un facteur dix pour la variation inter FPGA et encore plus importante pour la variation
intra FPGA.

3.3.3 Rapport cyclique des ROs

Le banc de test que nous avons conçu mesure non seulement la dégradation de la fréquence
d’oscillation des ROs mais aussi son rapport cyclique. Comme nous avons détaillé dans la section
2.4.1, à partir du rapport cyclique et de la fréquence du signal de sortie du RO nous pouvons calcu-
ler le temps de propagation d’un front montant et descendant dans un RO. Dans cette partie, nous
présentons les mesures initiales du rapport cyclique de tous les ROs. Sur la figure 3.8 nous avons
tracé le rapport cyclique initial, chaque point représente le rapport cyclique mesuré sur un RO.
Chaque graphique correspond a une architecture logique de RO. Parce que la précision du résul-
tat du temps de propagation d’un front montant ou descendant est plus précis à partir des RO de
type buffer (voir section 2.4.1), sur la figure 3.8 nous avons représenté seulement les architectures
RO de type buffer. Chaque ligne de couleur correspond aux mesures faites dans un FPGA, l’archi-
tecture implémentée est la même dans tous les FPGAs, donc chaque RO a la même architecture
physique dans chacun des neuf FPGAs .
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FIGURE 3.8 – Rapport cyclique des ROs mesurés dans les neuf FPGAs (T = 25◦C et V = Vnom) et pour les
architectures de RO de type buffer
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On constate que le rapport cyclique est centré autour de 50%. La moyenne du rapport cy-
clique de toutes les architectures de RO et de tous les FPGAs confondus est de µ(DUCY) = 49.98%.
Le temps de propagation d’un front montant et d’un front descendant dans les LUTs est donc
initialement identique. Par ailleurs, on observe de la dispersion entre les FPGAs. Par exemple, le
rapport cyclique du FPGA1 est le plus bas tandis que le rapport cyclique du FPGA4 est le plus haut.
Ces différences sont certainement liées à une dispersion lors de l’équilibrage des NMOS et PMOS
pendant la fabrication du FPGA.

3.3.4 Caractérisation et modélisation en température et tension des ROs

Dans la section 2.7, lors de la campagne de vieillissement préliminaire effectuée sur un seul
FPGA, nous avons modélisé la fréquence et le rapport cyclique d’un RO en fonction de la tempé-
rature et de la tension interne du FPGA. À partir du modèle d’un seul RO, nous avons présenté la
réalisation de compensations post-mesures. Avant de commencer le vieillissement des neuf FP-
GAs, nous avons caractérisé tous les ROs dans tous les FPGAs. Comme pour le test préliminaire,
nous avons modélisé la fréquence des ROs avec un polynôme à deux variables (température et
tension) du premier ordre pour la température et du troisième ordre pour la tension. Pour le rap-
port cyclique du RO, nous avons utilisé un polynôme du deuxième ordre pour la température et du
quatrième ordre pour la tension. Nous avons introduit la forme du modèle dans l’équation (2.50).

L’étude réalisée dans [2] utilise un modèle de fréquence et de rapport cyclique commun à tous
les ROs pour la compensation post-mesure afin de simplifier le traitement des mesures. L’objectif
de cette thèse est d’obtenir des mesures de dégradation avec la plus grande précision. Aussi, on
doit s’interroger sur la nécessité d’utiliser un modèle par RO pour avoir une compensation de la
fréquence et du rapport cyclique avec la meilleure précision. Sur la figure 3.9, nous avons tracé les
quatre coefficients les plus représentatifs du modèle de fréquence (voir équation (2.50)) extraits
pour chaque RO. Cette figure montre la variation des coefficients en fonction de l’architecture du
RO.
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FIGURE 3.9 – Coefficients des modèles de caractérisation de la fréquence des ROs en fonction de la tension
et de la température interne du FPGA en fonction de l’architecture du RO et pour différents FPGAs

Pour les ROs LP, les coefficients P10 et P01, qui sont respectivement les facteurs du premier
ordre pour la tension et la température, sont bien inférieurs aux autres architectures. Les ROs LP
sont majoritairement composés de ressources de routages qui sont visiblement moins sensibles
aux variations de tension et de température. La figure 3.9 montre aussi une dépendance des coef-
ficients au FPGA dans lequel le RO évolue. Donc, la figure 3.9 manifeste très clairement que les co-
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efficients du modèle de la fréquence du RO dépendent de son architecture ainsi que du FPGA dans
lequel il est implémenté. Ce même constat vaut pour les coefficients de la modélisation du rapport
cyclique. Finalement, sur la figure 3.9 on remarque une dispersion notable des coefficients pour
des ROs de même architecture physique mesurés dans différents FPGA. D’ailleurs, graphiquement
on constate que cette dispersion est plus importante que la dispersion entre des ROs d’architec-
ture logique identique mais d’architecture physique différente et mesurés dans un même FPGA.

Bien que la figure 3.9 dévoile déjà l’intérêt d’utiliser un modèle par RO, nous allons en plus
comparer la prédiction de la différence de fréquence ∆ fcalcul en fonction de la mesure de diffé-
rence de fréquence ∆ fmesur e définies par :

∆ fmesur e = fmesur e (V,T)− fmesur e (Vnom ,Tnom) (3.6)

∆ fcalcul = fmodele (V,T)− fmodele (Vnom ,Tnom) (3.7)

avec Tnom = 25◦C. Pour fmesur e on récupère la fréquence mesurée dans chacune des conditions
de température et de tension. Pour fcalcul on utilise un modèle qui nous permet, à partir de la
tension et de la température, de calculer la fréquence. Pour chaque RO, nous utilisons les mesures
de la caractérisation de la fréquence avec une tension qui varie entre 650mV et 1100mV et une
température entre 25◦C et 100◦C (voir figure 2.23).

-150 -100 -50 0 50 100

 f
mesure

 (MHz)

-150

-100

-50

0

50

100

 f
c
a
lc

u
l (

M
H

z
)

L1 I

L1 B

L2 XI

L2 XB

L3 XB

L3 XB I1

L3 XB I5

L5 XB

LP

x=y

(a)

-150 -100 -50 0 50 100

 f
mesure

 (MHz)

-150

-100

-50

0

50

100

 f
c
a
lc

u
l (

M
H

z
)

(b)

-60 -40 -20 0 20

 f
mesure

 (MHz)

-60

-40

-20

0

20

 f
c
a
lc

u
l (

M
H

z
)

1

2

3

4

5

6

7

8

9

x=y

n° FPGA

(c)

-60 -40 -20 0 20

 f
mesure

 (MHz)

-60

-40

-20

0

20

 f
c
a
lc

u
l (

M
H

z
)

(d)

FIGURE 3.10 – Comparaison entre la mesure et la prédiction de fréquence faite sur (haut) un FPGA et toutes
les architectures de RO (a) avec un modèle commun (b) avec un modèle par RO (bas) sur tous les FPGA et
une architecture de RO (c) avec un modèle commun (d) avec un modèle par RO. La température varie entre
25◦C et 100◦C et la tension varie entre 0.75Vnom et 1.3Vnom .
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La figure 3.10a compare la fréquence mesurée et prédite en utilisant un modèle commun à
tous les RO dans un seul FPGA. Le modèle commun est celui d’un RO L1 I dans le FPGA1. On
observe des différences significatives entre la mesure et la prédiction de la fréquence pour l’archi-
tecture RO LP. En effet, nous avions observé, sur la figure 3.9, un écart conséquent des coefficients
du modèle de fréquence entre les RO SP (Short Path) et les RO LP. En utilisant un modèle commun
à tous les ROs d’architectures différentes, nous obtenons un coefficient de corrélation de 0.9871.
La figure 3.10b compare la fréquence mesurée et prédite en utilisant un modèle par RO et montre,
avec un coefficient de corrélation de 0.9913, une meilleure cohérence entre la prédiction et la me-
sure qu’en utilisant un modèle commun.

La figure 3.10c compare la fréquence mesurée et prédite en utilisant un modèle commun pour
des ROs de même architecture (LP) implémenté dans différents FPGAs. Le modèle commun est
celui d’un RO LP dans le FPGA1. On observe de la dispersion entre les FPGA qui correspond à la
dispersion entre les coefficients observés sur la figure 3.9. En utilisant un modèle commun à tous
les ROs implémentés dans différents FPGA, nous obtenons un coefficient de corrélation de 0.9929.
La figure 3.10d compare la fréquence mesurée et prédite en utilisant modèle par RO et nous ob-
servons moins de dispersion ainsi qu’un meilleur coefficient de corrélation 0.9935.

Comme nous venons de voir, pour appliquer une compensation post-mesure avec précision
il est important d’avoir un modèle propre à chaque RO. En effet, l’impact de la tension et de la
température sur la fréquence et le rapport cyclique des ROs dépend de son architecture et du
FPGA. Donc, nous utiliserons un modèle propre à chaque RO pour la compensation post-mesure.

3.3.5 Conclusion

Dans cette section, nous avons présenté les périodes d’oscillations initiales de tous les RO dans
les neuf FPGAs. Nous avons observé des dispersions importantes entre des ROs d’architecture lo-
gique (VHDL) identique. Ces dispersions montrent que le choix des ressources (entrée LUT, rou-
tage) pour l’implémentation d’un RO a un impact plus important que la fonctionnalité (configura-
tion LUT) du RO. Lors de l’étude de fiabilité, il sera important de considérer l’architecture interne
du RO et pas seulement son architecture logique. Nous avons profité des mesures de périodes des
ROs aux conditions nominales pour les comparer avec les données Vivado. Nous observons une
cohérence entre les mesures et les références Fast Max et Slow Min, ce qui nous conforte sur la
capacité du banc de test à mesurer la période des ROs. Finalement, la mesure des variations in-
tra/inter FPGA montre que Vivado surestime la dispersion des performances. La mesure initiale
du rapport cyclique des ROs manifeste que le temps de propagation d’un front montant et descen-
dant dans les LUTs est équilibré (±2%) et cela quelle que soit sa configuration. Enfin, nous avons
vu l’importance d’utiliser un modèle de fréquence et de rapport cyclique des ROs propre à chaque
RO afin d’obtenir une compensation post-mesure précise et donc des mesures de dégradations de
meilleure qualité.

3.4 Analyse préliminaire des dégradations des ROs

3.4.1 Introduction

Le banc de test que nous avons développé et que l’on voit sur la photo 3.2 vieillit et mesure la
dégradation des FPGAs. Les mécanismes de dégradation (BTI, HCI et TDDB) présents dans les cir-
cuits numériques ont pour conséquence d’augmenter le temps de propagation d’un signal dans
le circuit. Pour mesurer la dégradation d’un FPGA, nous avons implémenté des ROs dont nous
mesurons la fréquence et le rapport cyclique d’oscillation qui dépendent du temps de propaga-
tion du signal dans les ressources de LUT et de routages qui constituent un RO dans un FPGA.
Pour étudier l’effet de la température et de la tension sur la fiabilité des FPGAs, notre banc de test
vieillit neuf FPGAs chacun soumit à un stress de température et de tension différent. Mis à part
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cette différence, l’architecture implémentée dans les neuf FPGAs est identique. Pour étudier l’effet
du signal circulant dans un FPGA sur sa fiabilité, chacun des ROs est en mode stress plus de 99%
du temps et reçoit en entrée un signal de stress interne statique ou dynamique avec une certaine
fréquence et un certain rapport cyclique. Pour étudier la fiabilité pour différentes configurations
du FPGA, nous avons implémenté différentes architectures de ROs.

Après avoir fait vieillir 5103 ROs implémentés dans neuf FPGAs pendant 8000 heures, dans
cette section nous présentons les résultats. Premièrement nous présentons les résultats des 5103
ROs afin d’avoir une vue d’ensemble de la dégradation de tous les ROs dans les neuf FPGAs. En-
suite, nous présenterons les dégradations des RO en mettant en avant l’effet de la tension et de la
température sur le vieillissement. Aussi, nous analyserons l’effet de la fréquence et du rapport cy-
clique du signal de stress interne. Finalement, nous analyserons les dégradations pour différentes
architectures de ROs.

3.4.2 Résultats des 5103 ROs

Afin d’obtenir des courbes avec une bonne lisibilité et des modèles représentatifs des dégra-
dations, sur les résultats que nous présenterons dans la suite de ce manuscrit, nous appliquons le
traitement sur les données comme suit :

— Filtre : On élimine les données aberrantes qui correspondent à moins de 0.1% de toutes les
données ;

— Compensation : Voir section 2.7 ;

— Moyenne : Chaque donnée correspond à une moyenne de dix mesures, soit une moyenne
sur 10 heures.

Avant d’étudier au cas par cas l’influence des différents stress sur le vieillissement, la figure 3.11
expose la dérive de la fréquence relative (∆ fR) en fonction du temps de tous les ROs, soit 567 ROs,
dans chacun des FPGA, où :

∆ fR = f (t )− f (t0)

f (t0)
(3.8)

avec f (t0) la fréquence moyenne sur les 30 premières heures de vieillissement. Dans un premier
temps nous utilisons∆ fR pour représenter les dégradations, indépendamment des ressources uti-
lisées dans le RO. En effet, les dégradations absolues dépendent du nombre de ressources vieillies
dans le RO et, donc de sa fréquence initiale. La variation de la fréquence relative du RO représente
l’augmentation moyenne de la tension de seuil des transistors vieillis dans le RO.

La figure 3.11 montre des dégradations qui sont comprises entre 0% et 1%. L’impact de la tem-
pérature et de la tension sur les dégradations est clair. Grâce à la précision de mesure du banc de
test nous observons des dégradations, inférieures à 0.2%, dans des conditions de stress identiques
aux conditions d’utilisation : Vnom et 25◦C. On constate des variations de dégradation importantes
pour une même condition de stress en température et tension. Par exemple, pour Tstr ess = 115◦C
et Vstr ess = 1.15Vnom , il y a un facteur quatre entre le RO le moins dégradé et le plus dégradé. Ces
différences de dégradations manifestent l’impact important de la configuration interne du FPGA
(fréquence et rapport cyclique du stress, architecture RO) sur le vieillissement.

Pendant le test de vieillissement, autour de 2000 heures, les cartes de développement des FP-
GAs 100◦C & 1.2Vnom et 115◦C & 1.15Vnom ont cessé de fonctionner et autour de 7500 heures de
fonctionnement la carte du FPGA 100◦C & 1.1Vnom a cessé de fonctionner. Nous ne connaissons
pas la cause de la panne, cependant, ce sont les FPGAs avec les conditions de stress en tempéra-
ture et en tension les plus importantes. Avant la panne, nous n’avons pas observé de comporte-
ment particulier sur les ROs. La cause provient certainement d’un composant présent sur la carte
de développement qui est externe au FPGA.
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FIGURE 3.11 – Dérive fréquentielle relative de tous les ROs dans les neuf FPGAs chacun avec une condition
de stress en température et tension différente

Nous avons cherché la présence de TDDB dans le comportement des ROs. Nous considérons
qu’en fonction du mode de défaillance du TDDB au niveau d’un transistor (voir section 1.5.4), il
peut y avoir plusieurs modes de défaillances au niveau du RO :

— Fréquence du RO nulle : cas du hard breakdown;

— Saut de fréquence spontané : cas du hard breakdown;

— Changement de comportement de la dérive fréquentielle du RO : cas du soft breakdown;

Nous n’avons pas observé ces modes de défaillance dans les ROs. Donc, nous n’avons pas observé
de TDDB dans notre test de vieillissement.

3.4.3 Effet de la tension et de la température

Afin d’étudier l’effet de la tension de stress sur les dégradations, nous traçons sur la figure 3.12
les dérives fréquentielles de ROs avec une même température (100◦C) de stress et trois tensions
de stress différentes (Vnom , 1.1Vnom et 1.2Vnom). Les dérives fréquentielles des ROs Short Path (SP)
pour toutes les conditions de stress internes sont tracées, soit 504 ROs. Nous avons tracé les don-
nées en échelle linéaire et logarithmique. Sur l’échelle logarithmique, nous traçons la moyenne de
tous les ROs avec des bornes qui représentent l’écart type.

À partir de la dérive moyenne de tous les ROs, nous avons modélisé le comportement des
dégradations avec une loi puissance, tel que :

∆ fR(t ) = at b (3.9)

où a est le facteur au temps et représente l’amplitude des dégradation tandis que b est l’exposant
au temps et représente la dynamique de dégradation. Sur la figure 3.12 nous voyons que l’expo-
sant au temps se situe entre 0.24 et 0.29, ce qui est proche de l’exposant au temps qui caractérise le
modèle de Reaction-Diffusion pour le BTI (0.25, voir section 1.5.2). Par ailleurs, nous analysons les
dégradations pour un stress en haute température (Tstr ess = 100◦C) ce qui favorise le BTI et nous
suggère que nous observons du BTI.

Afin d’observer l’effet de la température sur le vieillissement, nous avons tracé sur la figure 3.13
les dérives fréquentielles de ROs stressés par une même tension (1.15Vnom) et trois températures
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FIGURE 3.12 – Effet de la tension de stress sur la variation de la dérive fréquentielle relative des ROs SP
(gauche) en échelle linéaire (droite) en échelle log-log. Sur le graphique de droite nous avons tracé la
moyenne des mesures des ROs. Sur les deux graphique les points sont les mesures et les lignes sont le mo-
dèle de puissance identifiés.

FIGURE 3.13 – Effet de la température de stress sur la variation de la dérive fréquentielle relative des ROs
(droite) en échelle linéaire (gauche) en échelle log-log. Sur le graphique de droite nous avons tracé la
moyenne des mesures des ROs. Sur les deux graphique les points sont les mesures et les lignes sont le mo-
dèle de puissance identifiés pour chaque chaque condition.

(25◦C, 65◦C et 115◦C). Pour les mesures à 25◦C on constate après 6000 heures que la dérive de
fréquence relative augmente légèrement en passant de −7.5× 10−4 (6000 heures) à −3.7× 10−4

(7000 heures). Cette augmentation est probablement due à une variation de l’environnement
(température ou tension). Cependant, les mesures de la température et de la tension interne du
FPGA ne révèlent pas de dérive. Alors, cela nous laisse penser que l’instrumentation dans le SYS-
MON qui mesure la tension et la température interne du FPGA à légèrement dérivée.

Pour 65◦C et 115◦C nous obtenons des exposants au temps, respectivement de 0.23 et 0.3,
proches de ceux obtenus précédemment à 100◦C. Cela nous laisse à penser qu’encore une fois,
dans ces conditions de stress en température, le BTI est le principal mécanisme de dégradation.
Cependant, à 25◦C nous obtenons un exposant au temps de 0.86 soit bien supérieur à celui de
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Effet tension Effet température

Tension Vnom 1.1Vnom 1.2Vnom 1.15Vnom

Température 100◦C 65◦C 115◦C

a(×10−4) 2.4 3.7 4.9 2.9 8.1

b 0.29

∆ fR(10000h) 0.0035 0.0053 0.0071 0.0042 0.0117

TABLE 3.2 – Coefficients du modèle de puissance pour quantifier l’impact de la tension et de la température
de stress sur le vieillissement

BTI. Dans le modèle de l’électron chanceux du HCI (voir section 1.5.3) l’exposant au temps se si-
tue entre 0.5 et 1. De plus une des conditions favorables pour observer du HCI est une température
basse ce qui est notre cas, cela suggère que nous observons du HCI.

Afin de quantifier l’impact de la tension et de la température sur le vieillissement, nous avons
modélisé de nouveau les dégradations avec une loi de puissance mais en fixant l’exposant à b =
0.29 pour les trois conditions de la figure 3.12 (100◦C) et pour les conditions à 65◦C et 115◦C de
la figure 3.13. En effet, nous considérons que le mécanisme de dégradation est le BTI et qu’il est
commun pour les températures allant de 65◦C à 115◦C. En fixant l’exposant au temps, nous pou-
vons comparer le facteur au temps a que nous notons sur le tableau 3.2.

Pour une température de stress à 100◦C nous obtenons un facteur d’accélération du vieillisse-
ment de 2 entre les vieillissements avec une tension de stress Vnom et à 1.2Vnom . Pour une tension
de stress à 1.15Vnom nous obtenons un facteur d’accélération du vieillissement de 2.5 entre les
vieillissements avec une température de stress à 65◦C et à 115◦C.

3.4.4 Effet de la fréquence de stress

Le HCI est un mécanisme de dégradation dépendant de la fréquence de stress. En effet, le HCI
est généré lorsque du courant passe dans le transistor. Dans une LUT, les transistors conduisent
du courant lorsque le niveau logique en sortie change. Donc, dans une LUT le HCI sera plus im-
portant lorsque l’entrée de la LUT sera connectée à un signal de stress de haute fréquence. Au
contraire, on peut considérer que les dégradations dues au HCI sont presque nulles lorsqu’il y a
un stress statique à l’entrée de la LUT puisque le courant devient négligeable.

Le BTI n’est pas dépendant à la conduite de courant mais au niveau de tension aux bornes
du transistor. En considérant qu’une LUT est faite de portes de transmission comme présenté sur
la figure 1.19, lorsque le niveau logique d’une entrée change, la porte de transmission qui était
passante devient bloquée et une autre porte de transmission qui était bloquée devient passante.
Dans le cas d’un stress dynamique, les deux portes de transmission alternent entre un état stressé
et non stressé. Lorsqu’un transistor n’est pas dans des conditions de stress du BTI, sa tension de
seuil revient vers sa tension initiale, c’est le mécanisme de récupération. On peut s’attendre alors
à des dégradations moins importantes dues au BTI dans le cas d’un stress dynamique comparé à
un stress statique pour lequel le transistor est en permanence dans un état de stress.

Dans cette partie nous allons étudier l’effet de la fréquence de stress sur les dégradations. Afin
de séparer l’effet de la fréquence de stress sur le BTI de celui sur le HCI, nous présenterons les
résultats pour des FPGAs avec des stress de températures chaudes (Tstr ess ≥ 65◦C) un stress de
température froide (Tstr ess = 25◦). Sur la figure 3.14, nous avons tracé les dérives fréquentielles des
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ROs d’architecture L1 B stressés par plusieurs fréquences. Lorsque le stress n’est pas statique, le
rapport cyclique est de 0.5. Nous avons répété le tracé pour plusieurs conditions de température
et de tension.

FIGURE 3.14 – Effet de la fréquence de stress sur la variation de la dérive fréquentielle relative des ROs pour
différentes conditions de stress de températures et de tensions

Température chaude

Lorsque Tstr ess ≥ 65◦C, la figure 3.14 révèle une amplitude des dégradations plus importante
des ROs pour un stress statique et, plus particulièrement pour un stress statique DC0. La diffé-
rence d’amplitude de dégradation entre les stress DC0 et DC1 est certainement liée aux transistors
PMOS et NMOS qui sont vieillis. En effet, un stress DC1 correspond à un signal de niveau haut en
entrée de la LUT qui est transmis par un nombre de NMOS et PMOS différents à celui de la trans-
mission d’un niveau bas, c’est à dire DC0. Donc, la différence d’amplitude de dégradation entre
un stress DC0 et DC1 correspond à la prépondérance du NBTI dans un cas ou du PBTI dans l’autre
cas. Nous verrons dans la section 3.5 comment extraire les dégradations du PBTI et du NBTI.

Nous avons expliqué dans la section 1.5.2 que le BTI est composé de deux mécanismes lorsque
le stress est dynamique : dégradation et récupération (voir figure 1.26). Le fait que nous obtenions
sur la figure 3.14 des dégradations moins importantes avec un stress dynamique suggère la pré-
sence du mécanisme de récupération. Par ailleurs, pour les températures 100◦C et 115◦C nous
observons des dégradations plus importantes pour un stress dynamique avec une fréquence à
100Hz que pour les plus hautes fréquences.

Dans la section 1.5.2 nous avons présenté les résultats de l’étude [65, chapitre 21.3.3] consis-
tant à montrer l’effet de la fréquence de stress sur les dégradations dues au BTI à partir de me-
sures réalisées sur des transistors isolés. Cette étude montre que l’amplitude des dégradations
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est plus importante et est dépendante à la fréquence de stress lorsque fstr ess < 100Hz et l’ampli-
tude des dégradations est moins importante et est indépendante à la fréquence de stress lorsque
fstr ess > 100Hz (voir figure 1.27). L’amplitude des dégradations est indépendante à la fréquence
de stress lorsque cette même fréquence est largement supérieure à la dynamique des dégrada-
tions (τe ) et des récupérations du BTI (τc ). Donc, en observant des dégradations différentes sur
la figure 3.15 entre fstr ess = 100Hz et fstr ess ≥ 1MHz, cela peut s’interpréter par, dans notre cas :
100Hz < [1/τe ,1/τc ] < 1MHz.

Finalement, pour les FPGAs stressés à haute température nous observons les symptômes du
BTI suivants :

— Dégradations plus importantes pour un stress statique que pour un stress dynamique du au
phénomène de récupération;

— Dépendance des dégradations à la fréquence de stress en basse fréquence et indépendance
à la fréquence de stress pour des stress en haute fréquence comme décrit dans [65, chapitre
21.3.3] et [66] ;
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FIGURE 3.15 – Dégradation relative finale par rapport à la dégradation finale pour un stress statique DC0
en fonction de la fréquence de stress, pour plusieurs Tstr ess et Vstr ess = 1.15Vnom

Température froide

Sur la figure 3.14 lorsque Tstr ess = 25◦C on constate que les dégradations les plus importantes
apparaissent lorsque fstr ess = 1500MHz et les dégradations les moins importantes lorsque fstr ess =
1MHz. Par soucis d’échelle, sur la figure 3.14 il est difficile d’observer l’impact des conditions inter-
médiaires sur les dégradations. Ainsi, nous avons tracé sur la figure 3.15 la dégradation relative fi-
nale, par rapport à la dégradation pour DC0, en fonction de la fréquence de stress. À Tstr ess = 25◦C,
on constate que l’amplitude des dégradations augmente lorsque la fréquence augmente au dessus
de 1MHz. Tandis que pour les températures supérieures les dégradations sont relativement stable
en 1MHz et 1500MHz. Le comportement à basse fréquence est différent, certainement à cause de
la dynamique de récupération et de dégradation du BTI qui devient proche de la fréquence de
stress comme déjà expliqué pour les températures chaudes.

Dans la section 1.5.3, nous avons noté que le HCI se produit lorsque du courant circule, c’est à
dire que le HCI est dépendant du nombre de commutation et donc de la fréquence. La dépendance
des dégradations à la fréquence de stress nous conforte sur l’hypothèse d’observer du HCI.

3.4.5 Effet du rapport cyclique

Sur la figure 3.16 nous avons tracé la dérive fréquentielle en fonction du temps pour des RO
L1 B et ce avec plusieurs rapports cycliques de stress. La fréquence de stress est de 100MHz qui
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correspond à la fréquence de l’horloge de la carte du FPGA.

Dans les différentes conditions de stress de température et de tension on n’observe pas d’im-
pact significatif du rapport cyclique de stress sur les dégradations de la fréquence relative. Sachant
que les dégradations sont plus importantes pour un stress DC0 que pour un stress DC1 on pourrait
s’attendre à obtenir des dégradations plus importantes pour un rapport cyclique de 0.1 que pour
un rapport cyclique de 0.9 par exemple. Cependant, quelque soit le rapport cyclique on constate
que les dégradations sont assez similaires. Nous verrons et modéliserons dans la section 4.3 l’im-
pact du rapport cyclique de stress sur la dégradation du temps de propagation d’un front montant
et descendant dans un étage du RO.

FIGURE 3.16 – Effet du rapport cyclique de stress sur la variation de la dérive fréquentielle relative des ROs
pour différentes conditions de températures et de tension et avec une fstr ess = 100MHz pour les stress
dynamiques.

3.4.6 Effet de l’architecture du RO

Un FPGA est un circuit numérique dont l’architecture interne est configurée pour assurer la
fonction requise. Ainsi, un grand nombre de configurations du FPGA existe. Afin d’étudier l’effet
du vieillissement sur différentes configurations du FPGA, nous avons implémenté dans le celui-
ci différentes architectures de ROs (voir section 2.3) dont nous mesurons les dégradations. Dans
cette partie nous analysons l’influence de l’architecture du RO sur le vieillissement. Pour cela nous
étudions les quatre points suivants :

— Le type de ressource dans le RO : logique (RO Short Path) ou routage (RO Long Path) ;

— Le nombre d’entrées utilisées de la LUT;

— Le numéro d’entrée utilisé de la LUT ;

— La configuration de la LUT (fonction) ;
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Le type de ressource : RO Short Path (SP) et RO Long Path (LP)

Un RO SP est constitué de 13 LUTs et le placement du RO dans le FPGA est contraint pour
que celui-ci soit implémenté dans maximum deux slices voisines. Un RO LP est constitué de deux
LUTs et le placement du RO dans le FPGA est contraint pour que celui-ci soit implémenté dans
deux slices l’une à l’opposée de l’autre. Ainsi, un RO SP est constitué principalement de ressources
logiques (LUT) et un RO LP est constitué principalement de ressources de routage.

Sur la figure 3.17 nous avons tracé les dérives de fréquence relative de RO SP et de RO LP avec
Tstr ess = 100◦C et Vstr ess = 1.1Vnom . Huit sous catégories de RO SP (L1 I, L1 B...) et une seule ca-
tégorie de RO LP sont implémentées. Chaque courbe correspond à une moyenne des mesures de
trois RO. Nous traçons les résultats pour un stress statique DC0 et DC1 car ce sont les conditions
de vieillissement les plus aggravantes. La figure 3.17 montre que l’amplitude des dégradations est
plus importante pour tous les RO SP par rapport aux RO LP. C’est aussi ce qui est observé dans
[156]. Ce constat révèle que dans un FPGA, la dégradation des ressources logiques (LUT) est plus
sensible au vieillissement que la dégradation des ressources de routage. Par ailleurs, on constate
que, contrairement aux RO SP la dégradation des RO LP est plus sensible à un stress DC1 qu’à
un stress DC0. Ne connaissant pas l’architecture interne du routage dans le FPGA, il est difficile
d’interpréter ce résultat. Cependant, on peut encore penser que cette différence est liée au type de
transistor (NMOS et PMOS) vieillis et donc à la prédominance du PBTI ou du NBTI.

FIGURE 3.17 – Influence du type de ressource dans le RO, routage (LP) ou logique (SP), sur la dérive fré-
quentielle relative des ROs en stress statique DC0 et DC1

Le nombre d’entrées de la LUT utilisées

Le FPGA que nous vieillissons contient des LUTs à six entrées, cependant, suivant la concep-
tion souhaitée par l’utilisateur toutes les entrées des LUTs ne sont pas utilisées. Dans cette partie
nous étudions l’effet du nombre d’entrées utilisées sur le vieillissement d’une LUT. Pour cela nous
étudions l’effet du nombre d’entrées lorsque la LUT reçoit un stress statique et lorsqu’elle reçoit
un stress dynamique.

Lorsque la LUT reçoit un stress statique en entrée, à priori, le nombre d’entrées utilisées n’a pas
d’effet sur le vieillissement. Pour expliquer cela, nous introduisons la figure 3.18 qui représente le
schéma simplifié d’une LUT à 4 entrées. Sur ce schéma on considère qu’une porte de transfert est
passante si elle est commandée par un ’1’. Sur la figure 3.18a, les 4 entrées sont utilisées. Lorsque le
RO est en mode mesure, les entrées I1, I2 et I4 sont fixées à ’0’ pour que la LUT fonctionne comme
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un buffer. En mode stress, les entrées I1, I2 et I4 sont stressées par un ’0’ statique. Alors le signal du
RO se propage dans 6 portes de transmissions et 3 inverseurs qui ont été dégradé par le signal de
stress. Sur la figure 3.18b nous considérons seulement 2 entrées de la LUT utilisées (I3 et I4). Les
autres entrées sont fixées par défaut à ’1’. En réalité dans le FPGA nous ne savons pas si les entrées
non utilisées sont fixées à ’1’ ou ’0’, ce qui ne change rien dans le raisonnement de notre exemple.
On constate que le signal du RO ne se propage plus dans le même chemin. Cependant, les entrées
non utilisées sont fixes, donc, les portes de transmissions stressées sont les mêmes que celle qui
transmettent le signal du RO. Finalement, on retrouve le même nombre de portes logiques dégra-
dées par un stress statique quel que soit le nombre d’entrées utilisées dans la LUT.

(a) (b)

FIGURE 3.18 – Schéma simplifié d’une LUT à 4 entrées avec l’identification du chemin de propagation d’un
niveau haut (bleu) et bas (vert) et des portes logiques vieillies lorsque (a) les 4 entrées de la LUT sont utilisées
(b) 2 entrées de la LUT sont utilisées et les entrées non utilisées sont fixées par défaut à un niveau logique
haut. Lorsque la LUT est en mode mesure, les entrées "stress" sont fixées à ’0’. Lorsque la LUT est en mode
stress, les entrées "stress" sont stressées par DC0.

Lorsque la LUT reçoit un stress dynamique en entrée, on pourrait s’attendre à des dégrada-
tions plus importantes lorsque le nombre d’entrées utilisées augmente. En effet, une entrée avec
un stress dynamique génère une consommation plus importante de courant dans la LUT contrai-
rement à une entrée statique. Si le nombre d’entrées recevant un signal dynamique augmente
alors la consommation de la LUT augmente et par conséquence on peut observer une augmenta-
tion locale de la température qui accélère le vieillissement du au BTI.

Nous avons tracé, sur la figure 3.19, la dérive de fréquence relative finale des RO L2 XB avec
différents nombres d’entrées de la LUT stressées : 2 entrées utilisées (L2 XB), 3 entrées utilisées (L3
XB), 5 entrées utilisées (L5 XB). Chaque point correspond à la moyenne des 10 dernières heures de
mesures réalisées sur trois ROs. Pour un stress statique (DC0 et DC1) on remarque que le nombre
d’entrées de la LUT stressées n’est pas significatif sur les dégradations. Par ailleurs, ce n’est pas
toujours la même architecture qui provoque l’amplitude de dégradation la plus importante, par
exemple : pour DC0 à 65◦C et 1.15Vnom les dégradations sont maximales pour le RO L5 XB tandis
qu’elles sont maximales pour le RO L3 XB à 65◦C et 1.3Vnom . Ce résultat confirme notre précédente
hypothèse sur l’effet du nombre d’entrées utilisées lorsque la LUT reçoit un stress statique.

La figure 3.19 montre que le nombre d’entrées n’a pas d’impact sur les dégradations même
pour un stress dynamique. Cela montre que l’augmentation de la température due à un stress
dynamique a un effet négligeable sur les dégradations.

Le numéro d’entrée utilisé

Sur la figure 3.20 nous avons tracé la dérive de fréquence relative finale pour des RO L3 utili-
sant les entrées suivantes de la LUT : XB entrées choisit par Vivado, XB I1 entrée I1 imposée, XB I5
entrée I5 imposées. L’entrée I1 correspond au chemin le plus long dans la LUT tandis que l’entrée
I5, proche de la sortie, correspond au chemin le plus court dans la LUT. On constate, pour DC0 et
100MHz, des dégradations plus importantes lorsque l’entrée I1 de la LUT est utilisée, tandis que
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FIGURE 3.19 – Effet du nombre d’entrées de la LUT utilisées sur la dérive fréquentielle relative finale des
ROs en fonction des conditions de stress pour un stress statique DC0 (gauche) DC1 (milieu) et dynamique
100MHz (droite)

les dégradations sont minimales lorsque l’entrée I5 est utilisée et cela quelle que soit la condition
de stress en température et tension. À priori, la proportion de ressources logiques dans le RO L3
XB I1 est plus importante que dans le RO L3 XB I5. Ce résultat est fortement lié à l’observation déjà
faite sur la figure 3.17 : les dégradations sont plus importantes dans les ressources logiques (LUT)
que dans les ressources de routages.

Afin de mettre en évidence cette interprétation nous avons extrait depuis Vivado les entrées
de LUT utilisées ainsi que les ressources de routage pour chaque RO. En utilisant les données de
cette extraction nous calculons le rapport entre le nombre de ressources logique (LUT) multiplié
par un nombre associé au numéro d’entrée et le nombre de ressources de routage tel que :

Rati o LR = nombr e r essour ces log i ques ponder e

nombr e r essour ces r out ag e
(3.10)

avec :

nombr e r essour ces log i ques =
[

nI1 nI2 nI3 nI4 nI5 nI6

]
·
[

6 5 4 3 2 1

]T

(3.11)

où nI1 est le nombre de fois que l’entrée I1 d’une LUT est utilisée dans un RO et nROUT,RO est
le nombre de ressources de routages dans le RO. Le résultat des rapports est inscrit sur la figure
3.20. De fait, plus le rapport est important et plus les dégradations le sont. Cela confirme que la
différence de dégradation en fonction de l’entrée de la LUT utilisée dépend de la différence de dé-
gradation entre les ressources logiques et de routage.

Concernant le stress DC1 on observe une amplitude des dégradations équivalentes. En effet,
sur la 3.17 nous avons observé pour DC1 un écart des dégradations entre RO LP et RO SP moins
important. C’est aussi ce qu’on observe pour DC1 sur la figure 3.20.

L’influence de la fonction de la LUT

Une LUT à six entrées peut implémenter 226
fonctions. Cependant, l’influence sur le vieillisse-

ment de la fonction d’une LUT peut être réduit à deux cas : soit le bit de configuration transmis
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FIGURE 3.20 – Influence de l’entrée de la LUT utilisée sur la dérive fréquentielle relative finale des ROs en
fonction des conditions de stress

vers la sortie de la LUT vaut ’0’ soit il vaut ’1’. Donc, c’est la différence entre le NBTI et le PBTI qui
marque la différence de dégradation.

Pour confirmer cette dernière remarque, nous traçons sur la figure 3.21 la dérive de fréquence
relative finale pour des RO L1 utilisant des LUT de fonctions différentes : inverseur RO L1 I et buf-
fer RO L1 B. À l’inverse d’une LUT buffer, le niveau logique en sortie d’une LUT inverseur est un ’0’
lorsque l’entrée est un ’1’ et le niveau logique en sortie est un ’1’ lorsque l’entrée est un ’0’. Dans
un RO L1 B toutes les LUTs subissent le même stress (DC0 ou DC1) puisque le niveau logique du
signal en entrée de chaque LUT est le même de celui en sortie. Dans un RO LI I, lorsque le stress
est DC0 alors la moitié et une LUT sont stressées par DC0 et les autres LUT par DC1 puisque dans
chaque LUT le signal est inversé. Inversement, lorsque le stress est DC1 alors la moitié et une LUT
sont stressées par DC1 et les autres LUT par DC0.

Sur la figure 3.21 on observe un comportement inversé de l’amplitude des dégradations entre
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RO L1 B et le RO L1 I pour un stress DC0 et DC1. Cela confirme le fonctionnement inversé entre
une LUT buffer et une LUT inverseur : DC0 stress la majorité des ressources avec un niveau logique
bas dans la LUT tandis que DC0 stress la majorité des ressources avec un niveau logique haut dans
la LUT. À ce niveau de l’étude, n’ayant pas connaissance de l’architecture interne d’une LUT il n’est
pas possible d’évaluer si c’est le NBTI ou le PBTI qui induit le plus de dégradations.

3.4.7 Conclusion

Dans cette partie nous avons montré que le mode de défaillance de tous les ROs est une dérive
paramétrique, ce qui nous oriente vers du BTI et du HCI. Voici les caractéristiques du BTI et du
HCI que nous avons observé :

— BTI

— Modélisation des dégradations avec une loi puissance révélant un exposant au temps
de l’ordre de 0.28 pour Tstr ess ≥ 65◦C ;

— Dégradation plus importante pour un stress statique ce qui met en évidence le phéno-
mène de récupération;

— Non dépendance à la fréquence de stress au dessus de 100Hz ;

— HCI

— Modélisation des dégradations avec une loi puissance révélant un exposant au temps
de l’ordre de 0.8 pour Tstr ess = 25◦C ;

— Dépendance des dégradations à la fréquence de stress avec des dégradations plus im-
portantes à haute fréquence;

Les dégradations sont bien plus importantes à température et tension élevée. Nous obtenons des
dégradations maximales de l’ordre du 1% après 10000 heures de vieillissement et dans les pires
conditions de stress, résultat rassurant quant à la fiabilité de la technologie.

Concernant l’influence de la configuration du RO, nous notons que les ressources logiques
se dégradent plus vite que les ressources de routage dans le FPGA. Le nombre d’entrées utilisées
dans la LUT n’a aucun effet sur les dégradations car lorsqu’une entrée n’est pas utilisée, elle est
fixée par défaut à un niveau logique qui n’est rien d’autre qu’un stress statique. Le numéro de
l’entrée de la LUT utilisée impacte le rapport entre le nombre de ressource de routage et logique
et par conséquent, on observe plus de dégradation lorsque l’entrée correspondant au chemin le
plus court de la LUT est utilisée. Finalement, en fonction du niveau logique en entrée de la LUT, la
fonction de la LUT définit le niveau logique du signal qui se propage dans la LUT et par conséquent
favorise les dégradations par du NBTI ou du PBTI.

3.5 Extraction des dégradations par ressources

3.5.1 Introduction

Nous avons étudié dans la section 3.4 l’effet du vieillissement en fonction de l’architecture du
RO que l’on peut diviser en quatre parties : le type de ressources utilisées pour implémenter le RO
(LUT ou routage), le nombre d’entrées de la LUT utilisées, le numéro de l’entrée de LUT utilisé
et la fonction de la LUT. Dans un premier temps, nous avons observé une plus grande amplitude
des dégradations pour les ROs constitués principalement de ressources logiques (RO Short Path)
que pour les ROs constitués principalement de ressources de routage (RO Long Path). Cette diffé-
rence de dégradations est certainement liée à la différence de l’architecture interne d’une LUT et
de l’architecture de routage. À partir du brevet [44], on peut en effet supposer qu’une LUT est prin-
cipalement composée de portes de transferts et d’inverseurs, tandis que, l’architecture du routage
reste non documentée mais est principalement constituée de portes de transfert. Dans un second
temps, nous avons observé une dépendance de l’amplitude des dégradations au numéro de l’en-
trée de LUT utilisé. En fonction de l’entrée de LUT utilisée le nombre de PMOS et NMOS vieillis
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change et par conséquence la proportion des dégradations due au NBTI et au PBTI varie.

Dans cette section, nous présenterons une méthode consistant à extraire le temps de propa-
gation à t0 des ressources de routage et de LUT à partir d’une régression linéaire entre la période
des ROs et les ressources (routage et LUT) utilisées pour chaque RO. Nous nous appuierons sur
cette méthode pour en extraire les dégradations des ressources de routage et de LUT. Finalement,
en supposant une architecture interne d’une LUT basée sur l’étude du brevet [44] ainsi que sur
nos résultats, nous extrairons les dégradations du PMOS et NMOS pour un stress statique afin
d’observer le NBTI et le PBTI séparément.

3.5.2 Extraction à t0 du temps de propagation des ressources de LUT et de routage

Nous ne connaissons pas l’architecture interne du FPGA au niveau du transistor, cependant,
Vivado fournit des informations détaillées des ressources utilisées dans le FPGA après implémen-
tation. En principe ces informations sont utilisées pour faire de la conception FPGA très bas niveau
ou bien encore pour vérifier la conception dans le cas d’une architecture critique. Dans cette par-
tie nous utiliserons ces informations de ressources utilisées dans les ROs afin d’en extraire leurs
temps de propagation à partir de la période des ROs.

Extraction des ressources dans Vivado

Avant d’effectuer l’extraction des temps de propagation, dans un premier temps, nous faisons
un point sur la terminologie des ressources utilisées par Vivado. Cela nous permettra de mieux
comprendre le rôle de chacune des ressources et l’architecture interne de notre FPGA.

Au niveau le plus bas du FPGA, l’élément est un BEL (Basic Element of Logic). Les BEL sont les
composants les plus petits, indivisibles et représentables dans le tissu d’un FPGA. Il existe deux
types de BEL : Les BEL logiques (LUT, bascule-D, additionneur, etc) identifiés en magenta sur la
figure 3.22 et les BEL de routage (multiplexeur de routage) identifiés en vert sur la figure 3.22.

FIGURE 3.22 – Site logique (SLICEL), où les BEL logiques sont magenta, les BEL de routage sont vertes, les
site pins sont rouges et les site wires sont jaunes [1]
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Un groupe de BEL associés avec leurs connections est appelé un site. Dans un site on retrouve
trois principales catégories de ressources : BEL (logique et de routage), site pin (entrée et sortie du
site) et site wire (réseau de connection dans le site). Il existe deux types de site : Les sites logiques tel
que représenté sur la figure 3.22 et les sites d’interconnexion. Les sites ont aussi, comme les BEL,
des pins de connection en entrée et sortie qui sont identifiés en rouge sur la figure 3.22.

La figure 3.23 présente les différentes catégories de ressources de routage entre un site d’in-
terconnexion et une LUT située dans un site logique. Lorsqu’il y a une connection entre deux BEL
cette connection est un node. Le node "IMUX_E10" connecte le PIP (Programmable Interconnect
Point) qui est un BEL de routage au BEL pin "A1" qui est l’entrée d’une LUT. Un node est divisé
en plusieurs tronçons de wires qui connectent deux pins, par exemple sur la figure 3.23 un wire
connecte un site pin à un BEL pin. Dans cette thèse le niveau de détail du wire n’est pas nécessaire,
c’est pourquoi nous utiliserons le node. Finalement, un PIP, comme évoqué dans la section 1.4.4,
connecte deux nodes entre eux. Sur la figure 3.23 le PIP "IMUX_16_INT_OUT0− >> IMUX_E10"
connecte le node "IMUX_16_INT_OUT0" avec le node "IMUX_E10". Le nets, qui n’est pas repré-
senté sur la figure 3.23 est une connection logique contrairement au PIP, node et wire qui sont des
connections physique. Un nets commence en sortie d’un BEL pin logique est finit à l’entrée d’un
BEL pin logique. Ce qui veut dire qu’un nets a un seul niveau logique qui dépend de la BEL logique
de départ. Pour être connecté entre les deux BEL pins, le nets utilise les ressources physiques d’in-
terconnexion que sont des PIPs, nodes et wires.

FIGURE 3.23 – Différentes ressources de routage dans un FPGA Xilinx [1]

Dans un premier temps, notre objectif consiste à extraire depuis Vivado les informations de
ressources de routage (PIPs et nodes) et logiques (BEL et BEL pins) utilisées dans le FPGA pour im-
plémenter chacun des 567 oscillateurs en anneaux. Nous avons écrit un script TCL pour extraire
ces informations en post-implémentation sous Vivado. Pour ce faire, nous avons utilisé les fonc-
tions suivantes : g et_bel _pi ns [157, p.581], g et_nodes [157, p.827] et g et_pi ps [157, p.856].

La figure 3.24a rapporte le nombre de nodes, par catégorie, utilisée pour implémenter tous les
ROs. Au total 37869 ressources de nodes sont utilisées pour implémenter les 567 ROs. La figure
3.24a dévoile qu’il existe 28 catégories de nodes au total, cependant, dans notre implémentation
seules 23 catégories de nodes sont utilisées. Le nom du nodes a une signification suivant sa direc-
tion et son étendue dans le réseau de routage. Les nodes EE, WW, SS et NN sont des connections
dont la direction respective est l’est, l’ouest, le sud ou le nord dans le FPGA. L’étendue du signal
peut être de 1 site, 2 sites, 4 sites ou 12 sites. Les autres catégories de nodes sont des connections
locales entre un site logique et d’interconnexion qui sont voisins comme cela est représenté sur la
figure 1.21. Sachant qu’un PIP connecte deux nodes, il existe 282 catégories de PIPs, raison pour
laquelle nous n’avons pas tracé le nombre de PIPs utilisés par catégories.
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(a)

(b)

FIGURE 3.24 – Histogrammes des ressources utilisées pour implémenter les 567 ROs dans un FPGA classées
par catégories (a) nodes (b) entrées de LUT

La figure 3.24b montre le nombre d’entrée de LUT par catégories utilisées pour implémenter
tous les ROs. Au total 6678 entrées de LUT sont utilisées. En effet nous avons implémenté 504 RO
SP (Short Path) composées de 13 LUTs et 63 RO LP (Long Path) composées de 2 LUTs. L’entrée
de LUT A1 correspond au chemin le plus long dans la LUT (le plus à gauche sur la figure 1.19) et
l’entrée A6 correspond au chemin le plus court (le plus à droite sur la figure 1.19).

Présentation et validation de la méthode : Régression linéaire multiple

Dans cette étude nous considérons que le temps de propagation d’un signal dans un RO cor-
respond à la somme des temps de propagations dans chacune des ressources de routages et lo-
giques qui constituent le RO. À présent que nous connaissons les ressources de routages et lo-
giques utilisées pour implémenter chaque RO ainsi que la période mesuré du RO (voir figure 3.4),
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nous pouvons considérer la relation suivante :


R11 R12 . . . R1m

...
...

. . .
...

Rn1 Rn2 . . . Rnm

 ·



D1(t0)

D2(t0)
...

Dm(t0)


=



T1(t0)

T2(t0)
...

Tn(t0)


(3.12)

où Ti contient le i eme temps de propagation du RO donné par Vivado (régression 1) ou mesuré (ré-
gression 2&3), D j contient le temps de propagation extrait pour la j eme catégorie de ressource et
Ri j contient le nombre de ressources de la j eme catégorie de ressource utilisé pour implémenter le
i th RO. L’indice n correspond au nombre total de RO (soit 567 pour la régression 1&2 et 5103 pour
la régression 3) et l’indice m correspond au nombre total de catégories de ressources. Nous avons

utilisé la solution classique de la méthode des moindres carrés ordinaire
(
D = (

Rt R
)−1 Rt T

)
pour

obtenir la matrice D du système (3.12) en minimisant les résidus (T−R ·D). Si la matrice D pos-
sède des valeurs négatives, alors ces mêmes valeurs sont fixées à zéro et une nouvelle régression
est réalisée. Notons que la matrice R contient les ressources de routage (nodes) et les ressources
logiques (entrée LUT). Afin de simplifier le nombre d’inconnus dans la matrice R nous n’avons
pas utilisé les PIPs qui, rappelons-le, sont divisées en 282 catégories différentes, cette simplifica-
tion étant proposée par [158]. Donc, l’indice m est de 29 catégories, soit 23 catégories de nodes et
6 catégories d’entrée de LUT présentées sur la figure 3.24.

Nous avons réalisé trois régressions linéaires :

— Régression 1 : Avec le temps de propagation sl ow mi n des 567 ROs donné par Vivado (voir
figure 3.5a) ;

— Régression 2 : Avec le temps de propagation des 567 ROs mesuré dans un FPGA à T = 25◦C
et V = Vnom ;

— Régression 3 : Avec le temps de propagation initial des 5103 ROs mesuré dans les neuf FPGA
à T = 25◦C et V = Vnom ;

Ainsi nous pourrons comparer l’extraction obtenue à partir des données de Vivado avec les me-
sures.

Pour confirmer la qualité de la régression linéaire, la figure 3.25 présente la prédiction du
temps de propagation dans les ROs (R ·D) en fonction du temps de propagation (T) des ROs don-
nées par Vivado (gauche) ou mesurées dans un FPGA (milieu) ou neuf FPGAs (droite). Le résidu
calculé sur chacune des figures correspond à l’écart relatif moyen entre la prédiction et Vivado ou
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FIGURE 3.25 – Validation des régressions 1 (gauche) 2 (milieu) 3 (droite) en exprimant R ·D en fonction du
temps de propagation du RO. Sur le graphique de droite chaque couleur correspond à la période des ROs
dans un FPGA.
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la mesure. On obtient un faible résidu relatif de 2.5% pour tous les ROs d’un seul FPGA. Le léger
bruit de la prédiction est probablement dû à deux principaux facteurs : la simplification lors de la
catégorisation des ressources (on n’inclut pas les PIPs dans la matrice des ressources) et le bruit de
mesure. Nous obtenons un résidu légèrement plus important pour la prédiction des neufs FPGAs.
Ce bruit supplémentaire provient de la dispersion des performances inter FPGA comme évoqué
dans la section 3.3.2.

Étude des résultats d’extraction

Dans la précédente partie, nous avons présenté et confirmé la qualité de la méthode pour re-
construire le temps de propagation d’un RO comme étant la somme du temps de propagation des
ressources qui le compose. À présent, nous allons étudier les résultats obtenus. La figure 3.26 ex-
pose les résultats contenus dans la matrice D qui est obtenue en résolvant le système (3.12). On
constate une cohérence des résultats entre la régression faite à partir des données Vivado et les
mesures, ce qui conforte la cohérence de la méthode d’extraction.
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FIGURE 3.26 – Temps de propagations des ressources de routage (haut) et d’entrée de LUT (bas), corres-
pondant à la matrice D obtenue en résolvant le système (3.12) avec les données Vivado (bleu) et les mesures
faites sur 1 FPGA (rouge)

On remarque que certaines catégories de ressources de routage ont un résultat nul. En effet,
sur la figure 3.24, certaines catégories ne sont pas utilisées pour implémenter les ROs. Par ailleurs,
parce que les ressources utilisées ne sont pas optimisées pour résoudre le système (3.12), certains
résultats négatifs ont été fixés à zéro.

La ressource de routage "CLEMUX" et "CLE" sont des nodes qui connectent la sortie de la
LUT vers l’entrée du site d’interconnexion. Cependant, la ressource "CLEMUX" traverse un mul-
tiplexeur supplémentaire dans le site logique comparé au "CLE". On constate que le temps de
propagation obtenu pour "CLEMUX" est supérieur à celui de la ressource "CLE", ce qui confirme
la cohérence de la méthode d’extraction.

Concernant les résultats du temps de propagation des ressources de LUT on constate une par-
faite cohérence avec l’architecture d’une LUT (voir figure 1.19) proposé dans le brevet [44]. Plus le
chemin dans la LUT est long et plus le temps de propagation est important (voir table 3.3). De plus,
en faisant la différence entre deux entrées voisines on obtient le temps de propagation dans un
étage de la LUT (voir table 3.3). On constate alors que le temps de propagation et ag e2 ≈ et ag e4 et
qu’il est supérieur au temps de propagation dans les étages et ag e1 ≈ et ag e3 ≈ et ag e5 ≈ et ag e6.
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Cela nous confirme la présence d’inverseur entre l’étage 2 et 3 ainsi qu’entre l’étage 4 et 5 dans la
LUT. Non seulement, ce résultat est cohérent avec le brevet de l’architecture interne d’une LUT,
mais par ailleurs il nous conforte sur la supposition de l’architecture interne de la LUT dans notre
FPGA proposée sur la figure 1.19.

Dans l’équation (3.12), les matrices R et D(t0) se décomposent en deux sous matrices propres
aux ressources logiques et de routage :

[
RROUT RILUT

]
·

 DROUT(t0)

DILUT(t0)

= T(t0) (3.13)

où DROUT(t0) et DILUT(t0) sont les matrices contenant respectivement le temps de propagation
initial pour chaque catégorie des ressources de routage et logique, RROUT et RILUT sont les matrices
contenant respectivement le nombre de ressources de routage et logiques par catégorie :

RROUT =


RIMUX1 RNODEIMUX1 · · · RCLEMUX1 RCLE1

...
...

. . .
...

...

RIMUXn RNODEIMUXn · · · RCLEMUXn RCLEn

 (3.14)

RILUT =


RILUTA1,1 RILUTA2,1 RILUTA3,1 RILUTA4,1 RILUTA5,1 RILUTA6,1

...
...

...
...

...
...

RILUTA1,n RILUTA2,n RILUTA3,n RILUTA4,n RILUTA5,n RILUTA6,n

 (3.15)

Les catégories des ressources de la matrice RROUT sont présentées sur la figure 3.24a et les caté-
gories des ressources de la matrice RILUT sont présentées sur la figure 3.24b. Ainsi, nous pouvons
calculer le temps de propagation initial dans les ressources de routage (TROUT(t0)) et dans les res-
sources logiques (TILUT(t0)) :

RROUT ·DROUT(t0) = TROUT(t0) (3.16)

RILUT ·DILUT(t0) = TILUT(t0) (3.17)

Sur la figure 3.27 nous avons tracé le rapport du temps de propagation dans les ressources de
LUT par le temps de propagation total dans le RO. Chaque graphique de la figure est un histo-
gramme de ce rapport pour tous les ROs, c’est à dire 567 ROs (stress interne et neuf FPGA confon-
dus), d’architecture logique identique.

De manière générale, la figure 3.27 révèle que la majorité du temps de propagation du RO n’est
pas générée par les ressources de LUT mais par les ressources de routage, même pour les RO SP
(voir section 2.3) dont l’implémentation est contrainte dans une ou deux slices afin de limiter le
nombre de ressource de routage. Et, encore plus étonnant, on observe pour le RO L3 XB I1 un
temps de propagation équivalent entre les ressources de routages et de LUT alors que ce type de

TABLE 3.3 – Temps de propagation en fonction de l’entrée de la LUT extrait par la régression linéaire (3.12)

A1 A2 A3 A4 A5 A6

104ps 91ps 69ps 62ps 31ps 14ps

étage 1 : A1-A2 étage 2 : A2-A3 étage 3 : A3-A4 étage 4 : A4-A5 étage 5 : A5-A6 étage 6 : A6

13ps 22ps 7ps 31ps 17ps 14ps
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FIGURE 3.27 – Proportion du temps de propagation initial généré par les ressources de LUT par rapport au
temps de propagation total dans un RO pour différentes architectures de RO

RO utilise uniquement l’entrée A1 de la LUT correspondant au chemin logique le plus long. Par
ailleurs, on obtient un rapport du temps de propagation moyen dans les ressources de LUT de
seulement 4% dans les RO LP composés de 2 LUTs ce qui est cohérent.

Aussi, la figure 3.27 dévoile jusqu’à 34% de dispersion relative pour les ROs de même archi-
tecture logique. Cela révèle une dispersion des ressources de routages et logiques utilisées lors de
l’implémentation du RO dans le FPGA. La figure 2.4 montre que les ROs de même architecture
mais de stress différents sont répartis dans le FPGA. Ceci laisse à penser qu’en fonction du place-
ment dans le FPGA l’algorithme de placement&routage de Xilinx n’utilise pas les mêmes catégo-
ries de ressources. Comme nous avons vu sur figure 3.17, les ressources de routages et logiques
vieillissent différemment. Le risque d’avoir de la dispersion du rapport du nombre de ressource
de routage et logique utilisé pour des ROs de même architecture est de masquer l’effet du stress
interne sur le vieillissement. C’est une raison suffisamment importante pour dissocier les dégra-
dations des ressources de routage et logiques.

Dans cette partie nous avons introduit une méthode pour extraire le temps de propagation
des ressources de routages et logiques pour chaque RO. Nous avons montré la justesse de cette
méthode avec un résidu relatif moyen entre la prédiction du temps de propagation des ROs et
la mesure inférieur à 2.5%. De plus, nous avons montré la cohérence des résultats du temps de
propagation des différentes ressources de routages et entrées de LUT en comparant avec l’archi-
tecture interne du FPGA. Finalement, nous avons vu que les ressources de routages contribuent
majoritairement au temps de propagation d’un RO contrairement aux ressources logiques qui sont
moins importantes. La dispersion du rapport du temps de propagation dans les LUT et le routage
entre architecture et pour une même architecture de RO révèle l’importance de dissocier ces deux
contributeurs pour en étudier leurs vieillissements respectifs.

3.5.3 Extraction des dégradations de ressources de LUT et de routage

Dans la partie précédente nous avons extrait du temps de propagation des ROs la contribu-
tion du temps de propagation des ressources de routages et logiques à t0. Dans la continuité de
cette méthode, nous allons extraire à chaque instant t la contribution du routage et des LUTs afin
de connaître individuellement les dégradations dans chacune des ressources. Pour ce faire, nous
itérons la résolution du système 3.12 à chaque instant de mesure. Ainsi nous obtenons la matrice
Dmo qui contient le temps de propagation de la meme catégorie de ressource au oeme temps de
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vieillissement. Parce que les FPGAs se trouvent dans des conditions de vieillissement différentes,
nous réalisons cette manipulation indépendamment pour les 9 FPGAs, ainsi, nous obtenons 9 ma-
trices Dmo .

La figure 3.28a montre la qualité de l’extraction de la régression. On constate un important
résidu relatif de 10%. La figure 3.28b présente la moyenne de la différence des dégradations entre
la mesure et la prédiction en fonction du stress interne et pour toutes les architectures de RO. On
constate que l’écart varie en fonction du stress interne considéré. En effet, lors de la régression,
nous avons utilisé les mesures de tous les ROs, stress internes et architectures confondus. Cela
signifie que la matrice Dmo représente une moyenne des dégradations de tous les stress internes
(fréquence et rapport cyclique). Or, nous avons vu sur la figure 3.14 que le stress interne a un effet
important sur les dégradations. Sachant que les dégradations sont plus importantes pour un stress
statique et en basse fréquence, cela a pour effet de sous-estimer la prédiction de ces dégradations,
contrairement à la prédiction des dégradations en hautes fréquences.

Pour obtenir une prédiction des dégradations de qualité, il est primordial de considérer indivi-
duellement chacun des stress internes lors de la régression. Cependant, cela revient à un système
de régression (équation (3.12)) de 27 lignes : 3×9 architectures de RO par stress interne, pour 29
inconnues : temps de propagation dans les 6 catégories de LUTs et les 23 catégories de nodes. Pour
résoudre le système il est nécessaire de diminuer le nombre d’inconnues.
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FIGURE 3.28 – Régression non simplifiée (a) Comparaison de la prédiction des dégradations de la période
des ROs à t f i n prédites et mesurées dans les différents FPGA (b) Différence entre la dégradation à t f i n

mesurée et prédite en fonction du stress interne, pour toutes les architectures de RO et un même FPGA
(Tstr ess = 100◦C et Vstr ess = Vnom)

Une ressource de routage est un ensemble de fils et de transistors passants. Alors, nous pou-
vons considérer que l’effet du vieillissement dans les différentes ressources de routage est propor-
tionnel au temps de propagation initial. Ainsi, nous remplaçons les catégories de nodes qui sont
23 paramètres dans la matrice R par le temps de propagation dans les ressources de routage à t0

extrait dans la partie 3.5.2 :

�������������������������������
RIMUX1 RNODEIMUX1 · · · RCLEMUX1 RCLE1

...
...

. . .
...

...

RIMUXn RNODEIMUXn · · · RCLEMUXn RCLEn

 ·



DIMUX(t )

DNODEIMUX(t )
...

DCLEMUX(t )

DCLE(t )


⇒


TROUT,1(t0)

...

TROUT,n(t0)

 ·δROUT(t )

(3.18)
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où δROUT(t ) est le facteur de dégradation du routage qui est égale à 1 à t0. Ainsi, le système sui-
vant permet d’identifier l’évolution de la période d’un RO et de dissocier le temps de propagation
généré dans les ressources de routage (TROUT(t )) et logiques (TILUT(t )) :


TROUT,1(t0) RILUTA1,1 RILUTA2,1 RILUTA3,1 RILUTA4,1 RILUTA5,1 RILUTA6,1

...
...

...
...

...
...
...

TROUT,n(t0) RILUTA1,n RILUTA2,n RILUTA3,n RILUTA4,n RILUTA5,n RILUTA6,n

·



δROUT(t )

DILUTA1 (t )

DILUTA2 (t )

DILUTA3 (t )

DILUTA4 (t )

DILUTA5 (t )

DILUTA6 (t )



=


TROUT1 (t ) TILUT1 (t )

...
...

TROUTn (t ) TILUTn (t )

=


T1(t )

...

Tn(t0)

 (3.19)

La figure 3.29a confirme qu’avec cette simplification des ressources de routage dans le sys-
tème de régression nous obtenons une prédiction des dégradations deux fois plus précise que la
précédente avec un résidu relatif inférieur de 5%. De plus avec cette nouvelle méthode nous pou-
vons prédire les dégradations individuellement pour chaque stress interne comme la figure 3.29b
le montre.
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FIGURE 3.29 – Régression simplifiée (a) Comparaison de la prédiction des dégradations de la période des
ROs à t f i n prédites et mesurées dans les différents FPGA (b) Différence entre la dégradation à t f i n mesurée
et prédite en fonction du stress interne, pour toutes les architectures de RO et un même FPGA (Tstr ess =
100◦C et Vstr ess = Vnom)

Après avoir montré la précision de la régression pour prédire la dégradation du RO à partir des
ressources qui le constituent, nous allons étudier la cohérence du résultat. La figure 3.30 montre
les dégradations respectives d’un RO L3 XB I1 correspondant à l’architecture avec le chemin lo-
gique (dans la LUT) le plus long et du RO LP avec le chemin de routage le plus long. Tout d’abord,
on remarque la ressemblance entre la dérive du temps de propagation du RO mesuré et prédite.
De plus, on observe que les dégradations de TILUT sont plus importantes que les dégradations de
TROUT pour le RO L3 XB I1 et inversement pour le RO LP. Ce résultat confirme la cohérence de la
méthode d’extraction des dégradations des ressources de routage et de LUT.
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FIGURE 3.30 – Comparaison de la dégradation de la période d’un RO L3 XB I1 et LP mesurée et prédite ainsi
que la décomposition de la dégradation du RO en une dégradation de routage et de LUT extraits à partir de
la prédiction

La figure 3.31 présente sous forme d’histogramme le proportion des dégradations à t f i n due
aux ressources de LUT pour chaque architecture de RO. Alors que la figure 3.27 met en évidence
que le temps propagation d’un RO est en majorité généré par le retard accumulé dans les res-
sources de routage, on constate ici, que les dégradations dans les ressources de LUT sont plus
importantes pour toutes les architectures de RO, mis à part le LP. Ceci rejoint l’observation faite
sur la figure 3.17 qui montre que les dégradations relatives pour les ressources logiques sont plus
importantes que pour les ressources de routages.

FIGURE 3.31 – Rapport des dégradations à t f i n dans les ressources de LUT classé par architecture et pour
un FPGA (Tstr ess = 100◦C et V = Vnom)

3.5.4 Extraction du temps de propagation en montée et descente

Jusqu’à présent, nous avons extrait les temps de propagations des ressources de routages et
logiques à partir des périodes de RO. La période d’un RO se décompose elle même en un temps
de propagation d’un front montant (τr i se ) et d’un front descendant (τ f al l ). Dans la section 2.4.2
nous voyons que les transitors passants pour propager un front montant dans une LUT sont dif-
férents de ceux pour propager un front descendant. Nous avons vu comment dissocier le temps
de propagation d’un front montant et descendant à partir de la mesure de fréquence et de rapport
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cyclique du RO. Ainsi, nous pouvons observer l’effet du vieillissement sur les transistors passant
pour un front montant et ceux passant pour un front descendant.

C’est pourquoi, à partir de la matrice du temps de propagation dans les ressources de LUT
(DILUT) et de routages (DROUT) ainsi que du rapport cyclique du RO mesuré, nous avons calculé
les matrices des temps de propagation d’un front descendant et montant dans les ressources de
LUT (D f al l ,ILUT et Dr i se,ILUT) et dans les ressources de routage (D f al l ,ROUT et Dr i se,ROUT) tel que :

D f al l ,ILUT = DILUT ×αRO (3.20)

D f al l ,ROUT = DROUT ×αRO (3.21)

Dr i se,ILUT = DILUT × (1−αRO) (3.22)

Dr i se,ROUT = DROUT × (1−αRO) (3.23)

où αRO est le rapport cyclique du signal du RO mesuré. Les matrices telles qu’elles sont définies
dans (3.23) signifient que nous considérons la dégradation d’un front montant et descendant équi-
librée au niveau des ressources de routages et de LUT. En utilisant cette méthode, nous obtenons
un résidu relatif inférieur à 1% entre la prédiction et la mesure du temps de propagation d’un front
montant et descendant.

La figure 3.32 présente les dégradations, à t f i n , de temps de propagations de fronts montants
et descendant dans les RO. Pour la mesure de dégradation du temps de propagation de fronts
montants, nous avons utilisé des ROs stressés par DC1 (étoiles sur la figure 3.32), tandis que, pour
la mesure de dégradation du temps de propagation de fronts descendants, nous avons utilisé des
RO stressés par DC0 (rond sur la figure 3.32). Dans les deux cas, les transistors passants dans le
RO pendant le mode mesure et stress sont identiques. Dans ces conditions, l’amplitude des dé-
gradations devrait dépendre du temps de propagation à t0 (τt0 ), temps qui dépend du nombre de
ressources vieillies. Or, la figure 3.32 montre que l’amplitude des dégradations, à l’échelle du RO,
est indépendante du temps de propagation à t0. En effet, comme nous avons vu sur la figure 3.27,
chaque RO est composé d’un rapport de ressources de LUT et de routages différent, or ces deux
types de ressources vieillissent différemment. Lorsque l’on étudie la dégradation du temps de pro-
pagation dans un RO, son amplitude ne dépend pas seulement du nombre de ressources vieillies
mais aussi du type (routage ou LUT), c’est la raison pour laquelle on n’observe pas une forte cor-
rélation entre l’amplitude des dégradations au niveau du RO et de son temps de propagation à t0
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FIGURE 3.32 – Dégradation du temps de propagation de fronts montants pour un stress DC1 (étoile) et de
fronts descendants pour un stress DC0 (cercle) au niveau du RO (gauche) au niveau des LUT (milieu) et au
niveau des ressource de routage (droite) pour un FPGA (Tstr ess = 100◦ et Vstr ess = Vnom)
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(voir à gauche de la figure 3.32). Cependant, lorsque l’on sépare les dégradations dans la LUT (voir
au milieu de la figure 3.32) et dans le routage (voir à droite de la figure 3.32), on observe une forte
corrélation linéaire et ceci quelle que soit l’architecture du RO. Donc, en séparant les dégradations
de LUT et routage, pour un stress interne et externe (tension et température) fixe, l’amplitude des
dégradations ne dépend plus que du temps de propagation à t0 quelle que soit l’architecture du
RO. Ceci justifie l’utilisation de la mesure relative, c’est à dire le rapport de dégradation par la me-
sure à t0, pour modéliser le vieillissement dans le chapitre 4.

Dans cette partie, nous avons présenté la méthode d’extraction, de qualité, des dégradation
des ressources de routages et de LUT. À partir de cette extraction, nous avons montré que la ma-
jorité des dégradations d’un RO se produisent dans les ressource de LUT, en moyenne 72% dans
les RO SP. Finalement, nous avons montré qu’après extraction des dégradations dans les LUT et le
routage, l’amplitude des dégradations est proportionnelle au temps de propagation mesuré à t0.
Ceci justifie, dans le chapitre 4, la modélisation du vieillissement d’un RO en dissociant les dégra-
dations dans les ressources de LUT et de routages et l’utilisation de la mesure relative.

3.5.5 Extraction des dégradations des PMOS et NMOS pour un stress statique

Dans la partie précédente nous avons montré comment extraire, à partir de la mesure de dé-
gradation de la période du RO, la dégradation du temps de propagation d’un front montant et
descendant dans les ressources de LUT et de routage. Dans cette partie, nous allons extraire les
dégradations au niveau du transistor. Dans un premier temps nous extrayons le temps de propa-
gation d’un transistor avant le vieillissement puis nous extrayons les dégradations dans un PMOS
et dans un NMOS.

La mesure du temps de propagation du front montant (τr i se ) et descendant (τ f al l ) nous per-
met d’observer l’impact direct de la dégradation des transistors passants respectivement lors d’un
stress statique DC1 et DC0. Nous verrons dans le chapitre 4 qu’il existe des effets secondaires de
la dégradation des transistors au niveau circuit, tel que l’amélioration du temps de propagation,
lorsque le niveau du front se propageant dans le RO est différent pendant les temps de stress et de
mesure, par exemple pour un stress DC0 et la mesure de τr i se , un stress DC1 et la mesure de τ f al l

ou simplement pour un stress dynamique lors de la mesure de τr i se et τ f al l . Afin d’éviter cet effet
qui complexifie l’étude des dégradations au niveau du transistor, nous nous contenterons, dans
cette partie, d’extraire les dégradations du PMOS et du NMOS dans le cas d’un stress statique, en
utilisant la dégradation de τr i se pour un stress DC1 et de τ f al l pour un stress DC0.

La table 3.4 présente le temps de propagation d’un front montant et descendant dans un RO
(calculé à partir des mesures), dans les ressources de LUT et de routage (extrait dans la partie pré-
cédente) pour différentes conditions de stress. Nous avions observé sur la figure 3.8 que le rapport
cyclique du RO, à T = 25◦C et V = Vnom , est en moyenne égale à 0.5 c’est à dire que les temps de
propagation d’un front montant et descendant sont équilibrés. Sur la 3.4 on remarque aussi que
les temps de propagation d’un front montant et descendant sont équilibrés aussi bien dans le RO,
que dans les ressources de LUT ou de routages. Ceci prouve qu’à t0 les temps de propagation dans
les NMOS et PMOS sont équilibrés. De plus, conformément à la caractéristique de fonctionne-
ment du RO en fonction de la température et de la tension (voir figure 2.23) on constate que le
temps de propagation est plus sensible à la tension qu’à la température. Par exemple, le temps de
propagation est plus faible pour T = 65◦C et V = 1.3Vnom que pour T = 100◦C et V = Vnom .

Dans un premier temps, nous extrayons le temps de propagation d’un transistor à t0. Parce
qu’à t0 le temps de propagation d’un NMOS et PMOS est équilibré, nous considérons le temps de
propagation dans un PMOS égal à celui dans un NMOS. Pour l’extraction du temps de propagation
d’un transistor, nous utilisons le temps de propagation dans les ressources de LUT. En effet, nous
avons une meilleure connaissance de l’architecture interne d’une LUT basée sur l’étude du brevet
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TABLE 3.4 – Temps de propagation dans différentes ressources à t0 pour un RO L1 B

Ressource
Tps propa-
gation (ps)

25◦C
Vnom

25◦C
1.15Vnom

25◦C
1.3Vnom

65◦C
1.15Vnom

65◦C
1.3Vnom

100◦C
Vnom

100◦C
1.15Vnom

115◦C
1.15Vnom

RO
tfall 1891 1670 1522 1646 1618 1889 1744 1883

trise 1917 1620 1510 1662 1554 1894 1714 1830

LUT
tfall 847 702 591 642 577 785 682 756

trise 864 669 592 645 568 786 673 740

ROUT
tfall 1044 969 931 1003 1042 1104 1062 1127

trise 1053 951 918 1017 987 1108 1041 1090

Transistor
τ f al l et
τr i se

14.2 11.1 9.6 10.5 9.3 12.9 11.1 12.1

[44] mais aussi sur nos résultats obtenus et présentés sur la figure 3.26 qui nous confortent sur
la position des inverseurs entre l’étage 2 et 3 ainsi qu’entre l’étage 4 et 5 tel que représenté sur la
figure 1.19. Ainsi, nous pouvons retracer le nombre de transistors passants en fonction de l’entrée
de la LUT utilisée. À t0, le temps de propagation d’un front montant ou descendant correspond
alors à la somme des temps de propagation des transistors constituant le chemin de propagation :


RILUTA1,1 RILUTA2,1 RILUTA3,1 RILUTA4,1 RILUTA5,1 RILUTA6,1

...
...

...
...

...
...

RILUTA1,n RILUTA2,n RILUTA3,n RILUTA4,n RILUTA5,n RILUTA6,n

 ·



NTrA1

NTrA2

NTrA3

NTrA4

NTrA5

NTrA6


·DTr (t0) =



τ f al l 1
(t0)

τr i se1 (t0)
...

τ f al l n
(t0)

τr i sen (t0)


(3.24)

où la matrice RILUT contient le nombre de fois où les entrées de LUT (A1, A2, etc) sont utilisées
pour le neme RO, la matrice NTr contient le nombre de transistors passant dans une LUT en fonc-
tion de l’entrée utilisée, DTr est le temps de propagation d’un transistor à t0 et la matrice τ contient
les temps de propagation d’un front descendant et montant du neme RO. Conformément à l’archi-
tecture de LUT considérée (voir figure 1.19) la matrice NTr vaut :

8

7

5

4

2

1


(3.25)

Pour résoudre le système (3.24) et obtenir le temps de propagation d’un transistor, nous avons uti-
lisé les données de tous les ROs de type buffer (voir liste 2.3.2) stressés par DC0 et DC1, soit 42 ROs.
La figure 3.33 présente la comparaison entre la reconstruction de τ f al l et τr i se à partir du temps
de propagation du transistor extrait (RILUT ·NTr ·DTr ) avec la matrice τ. Les résultats de l’extraction
sont donnés dans la dernière ligne de la table 3.4. À T = 25◦C et V = Vnom le temps de propagation
d’un transistor est de 14.2ps.
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FIGURE 3.33 – Qualité de l’extraction au niveau transistor du temps de propagation de τr i se et τ f al l à t0.
Chaque couleur correspond à un FPGA

Afin de connaître la fiabilité séparément du PMOS et du NMOS, nous extrayons la dégradation
dans le PMOS et le NMOS. Comme expliqué dans la section 1.3, nous considérons que lorsqu’un
niveau logique haut est en entrée de la porte de transfert, c’est le PMOS qui est passant, alors que
lorsque c’est un niveau logique bas c’est le NMOS qui est passant. Contrairement à l’inverseur,
pour qui le PMOS est passant lorsqu’un niveau logique bas est en entrée et le NMOS est passant
lorsqu’un niveau logique haut est en entrée. Alors, le système (3.24) devient :


RILUTA1,1 RILUTA2,1 RILUTA3,1 RILUTA4,1 RILUTA5,1 RILUTA6,1

...
...

...
...

...
...

RILUTA1,n RILUTA2,n RILUTA3,n RILUTA4,n RILUTA5,n RILUTA6,n

·



NPMOSA1 NNMOSA1

NPMOSA2 NNMOSA2

NPMOSA3 NNMOSA3

NPMOSA4 NNMOSA4

NPMOSA5 NNMOSA5

NPMOSA6 NNMOSA6


·

DPMOS(t )

DNMOS(t )

=


τ1(t )

...

τn(t )



(3.26)
où la matrice NPMOS|NMOS correspond au nombre de PMOS et NMOS passant en fonction de l’en-
trée utilisée, la matrice D correspond au temps de propagation d’un PMOS et NMOS à l’instant
t , et la matrice τ(t ) correspond au temps de propagation d’un front montant ou descendant à
l’instant t . Nous utilisons les mêmes ROs que pour la régression à t0 mais en distinguant τ f al l et
τr i se . Lorsque que le front en entrée de la LUT est un front montant alors la matrice NPMOS|NMOS

correspond à :



5 3

4 3

3 2

3 1

2 0

1 0


(3.27)
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dans le cas d’un front descendant la matrice NPMOS|NMOS devient :

3 5

3 4

2 3

1 3

0 2

0 1


(3.28)

Les figures 3.34a et 3.34b révèlent une prédiction bruitée de la dégradation du temps de propa-
gation dans les LUTs à partir de la dégradation des PMOS et NMOS. Ce bruit provient du fait que
notre extraction se base sur des valeurs qui sont issues elles-mêmes de l’extraction LUT/routages,
du bruit de mesure ainsi que de la non connaissance exacte de l’architecture interne.
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FIGURE 3.34 – Qualité de l’extraction de la dégradation au niveau transistor (a) τ f al l avec un stress DC0 (b)
deτr i se avec un stress DC1

La figure 3.35 présente la dégradation du temps de propagation du PMOS et NMOS, étant
donné les conditions de stress (haute température, haute tension et stress statique) nous sup-
posons qu’il s’agit de NBTI et de PBTI. Nous avons tracé la dégradation relative par rapport au
temps de propagation à t0. De manière générale on constate que le PBTI est plus important que
le NBTI. Ce résultat est cohérent avec ce qui est observé dans [2] dans une étude similaire à la
nôtre. Cependant, comme évoqué dans la section 1.5.2, les fondeurs de FinFET, TSMC [28] et Intel
[21] montrent que le PBTI devient négligeable comparé au NBTI. La contradiction entre [21, 28] et
notre résultat remet en question la méthode d’extraction des dégradations à l’échelle du transistor.
En effet, nous ne connaissons pas avec certitude l’architecture interne de la LUT. Notre interpré-
tation de l’architecture interne de LUT est solide puisqu’elle se base sur le brevet [44] ainsi que sur
les résultats que nous avons présentés sur la figure 3.26, cependant, il suffit que la LUT possède un
inverseur de plus ou de moins par rapport à l’architecture que nous avons proposée (voir figure
1.19) et c’est le NBTI qui devient plus important que le PBTI.

Lorsqu’une étude de vieillissement est réalisée sur des échantillons de transistors, comme c’est
le cas dans [21, 28], les test sont de courte durée (quelques heures) et les conditions de stress en
tension et en température sont élevées afin d’observer rapidement des dégradations. Nous avons
réalisé une étude de vieillissement sur quelques milliers d’heures et dans des conditions de stress
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(a)

(b)

FIGURE 3.35 – Dégradation du temps de propagation d’un PMOS et du NMOS (a) en échelle linéaire et
modèle puissance avec un exposant au temps fixé à 1/4 (b) en échelle loglog et modèle puissance avec un
exposant au temps fixé à 1/4 (traits pleins) et 1/6 (pointillés)

proches des conditions d’utilisation. Si notre extraction est juste, le résultat obtenu signifie que le
PBTI est plus important que le NBTI sur des longues durées, et à l’inverse, le NBTI est plus im-
portant que le PBTI pour des courtes durées [21, 28]. Dans la section 1.5.2, la littérature montre
que le NBTI, tout comme le PBTI, est en réalité divisé en deux sous mécanismes : à court terme
(<10 heures) c’est la diffusion d’hydrogène qui est dominante et à plus long terme c’est la diffu-
sion de dihydrogène. Selon le modèle de réaction-diffusion, la diffusion d’hydrogène génère des
défauts d’interface selon une loi puissance avec un exposant au temps de 1/4, tandis que, la dif-
fusion de dihydrogène suit une loi puissance avec un exposant au temps de 1/6. La figure 3.35b
montre qu’après 1000 heures de vieillissement les dégradations semblent suivre une loi puissance
avec un exposant au temps de 1/4 ce qui révèle la génération de défauts d’interface dus à la diffu-
sion d’hydrogène. Pour le NBTI, les mesures sont trop bruitées en dessous de 1000 heures. Pour le
PBTI, les dégradations pour un vieillissement inférieur à 1000 heures on constate que l’exposant
au temps est proche de 0.5, ce qui potentiellement dévoile un deuxième mécanisme avant 1000
heures de vieillissement.

En conclusion, nous avons montré dans cette partie comment dissocier les dégradations du
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PBTI et du NBTI en nous basant sur les travaux de [2]. Les résultats obtenus montrent que les
dégradations du PBTI sont plus importantes que celles du NBTI. Après 1000 heures de vieillis-
sement, les dégradations suivent une loi puissance avec un exposant au temps de 1/4 ce qui peut
correspondre à la génération de défauts d’interfaces dus à la diffusion d’hydrogène. Parce que l’ex-
traction des dégradations à l’échelle du transistor montre un résidu assez important (voir figure
3.34), nous n’utiliserons plus les dégradations à l’échelle du transistor dans la suite de cette thèse.

3.5.6 Conclusion

Dans cette section nous avons montré une méthode permettant d’extraire le temps de propa-
gation à t0 des ressources de routages et de LUT constituant chacun des RO. Ainsi, nous avons vu
que la majorité du temps de propagation d’un RO est induit par les ressources de routage, et cela
même pour les RO contraints à être implémenté dans une seule et même slice. Dans cette conti-
nuité, nous avons développé une méthode permettant d’extraire les dégradations des ressources
de routages et de LUT individuellement pour toutes les conditions de stress : température, tension
et stress interne. Bien que la majorité du temps de propagation dans un RO soit générée par les
ressources de routages, on constate que la majorité des dégradations du temps de propagation
d’un RO est générée par les ressources de LUT. Nous avons identifié la contribution des ressources
de routages et de LUT pour la dégradation du temps de propagation d’un front montant et des-
cendant. L’amplitude des dégradations du temps de propagation dans les ressources de LUT et de
routages sont proportionnelles au temps de propagation initiale, contrairement à la dégradation
du RO qui contient les dégradations du routage et des LUTs. Finalement, nous avons extrait les
dégradations du PMOS et du NMOS pour un stress statique afin d’identifier séparément le PBTI et
le NBTI. On obtient des dégradations plus importantes pour le PBTI que pour le NBTI.

3.6 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons introduit le plan d’expérience et le banc de test que nous uti-
lisons pour mesurer la fiabilité des FPGAs. Le banc de test est conçu pour vieillir et mesurer les
dégradations de neuf FPGAs Zynq UltraScale+ 16nm pendant plus de 10000 heures. L’architecture
implémenté dans les neuf FPGAs est identique et correspond à celle présentée dans le chapitre
2. Chacun des neuf FPGA est soumis a un stress de température et de tension différent compris
entre 25◦C ≤ Tstr ess ≤ 115◦C et Vnom ≤ Vstr ess ≤ 1.3Vnom . Nous choisissons le niveau de stress de
température et de tension pour favoriser l’observation du BTI/TDDB (haute température et haute
tension) ou du HCI(basse température et haute tension).

Avant de vieillir les FPGAs, nous avons mesuré la fréquence d’oscillation de tous les ROs. Nous
avons observé des variations importantes (plus du double) de la période d’oscillation de ROs de
même architecture logique (même code VHDL), ce qui soulève l’importance de l’architecture phy-
sique de chacun des ROs dans le FPGA. Nous avons comparé les périodes des ROs calculées à
partir de la mesure avec les périodes des ROs données par Vivado. Cette comparaison montre la
cohérence entre nos mesures et les données de Vivado, ce qui prouve la capacité de notre banc de
test à mesurer la fréquence des ROs. De plus, avec cette comparaison nous avons situé l’état de
performance initial de nos FPGAs qui est entre 50% et 70% des meilleurs performances attendues
par Vivado. Aussi, la mesure initiale du rapport cyclique d’oscillation de tous les ROs montre que
celui-ci est en moyenne de tous les ROs et FPGA confondus de 49.98% pour une température et
une tension nominale. Ce qui veut dire qu’avant vieillissement le temps de propagation dans un
PMOS et dans un NMOS est équilibré. Toujours avant vieillissement, nous avons caractérisé la fré-
quence et le rapport cyclique d’oscillation de tous les ROs dans tous les FPGAs en fonction de la
température et de la tension. Nous avons montré l’intérêt d’utiliser un modèle propre à chaque RO
pour la compensation post-mesure des variations résiduelles non compensées par les systèmes de
régulation de température et de tension.
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Après avoir vieillis 5103 ROs dans neuf FPGAs différents pendant 8000 heures, nous avons fait
une analyse préliminaire des dégradations. L’effet du vieillissement sur tous les ROs est la dérive
de la fréquence relative. Nous n’avons pas observé de conséquence du TDDB sur le comportement
d’un RO. Nous avons mis en évidence l’effet de la tension et de la température qui accroît les dé-
gradations. Par exemple, la dégradation des ROs après 10000 heures de fonctionnement est 2.5 fois
plus importante lorsque le FPGA est utilisé à 115◦C au lieu de 65◦C. Nous avons montré que les
dégradations sont plus importantes pour un stress statique à haute température et pour un stress
dynamique à basse température, ce qui nous laisse à penser que nous observons respectivement
du BTI et du HCI. Nous obtenons des dégradations maximales de l’ordre du 1% après 8000 heures
de vieillissement et dans les pires conditions de stress (haute température, haute tension et stress
statique) ce qui nous conforte quant à la fiabilité de la technologie.

En comparant les mesures de dégradations dans les ROs SP (Short Path) et LP (Long Path),
nous avons montré que les dégradations de la fréquence d’oscillation du RO sont plus importantes
lorsqu’il est constitué principalement de ressources de LUT que lorsqu’il est constitué principale-
ment de ressources de routage. D’ailleurs, nous observons aussi que la dégradation d’un RO L3 XB
I1 qui utilise des LUTs dont l’entrée utilisée correspond au chemin le plus long (A1) est plus impor-
tante que la dégradation d’un RO L3 XB I5 qui utilise des LUTs dont l’entrée utilisée correspond au
chemin le plus court (A5), et nous montrons que la proportion de ressources de LUT utilisée est
plus importante dans le RO L3 XB I1 que dans le RO L3 XB I5. En revanche, nous avons montré que
le nombre d’entrées utilisées dans la LUT n’a pas d’effet sur l’amplitude des dégradations, que ce
soit pour un stress statique ou dynamique.

Parce que nous avons observé que l’effet du vieillissement n’a pas la même conséquence sur
la dégradation des ressources de LUTs et de routage, nous avons développé une méthode pour
dissocier les dégradations dans les deux types de ressources.

Dans un premier temps nous avons identifié l’accumulation du temps de propagation dans
les ressources de LUT et de routage avant le vieillissement. Pour faire cela nous avons appliqué
une régression linéaire multiple entre la période de chacun des ROs et les ressources de LUT et
de routage extrait de Vivado pour chacun des ROs. Nous obtenons ainsi le temps de propagation
dans chacune des ressources de LUT et de routage. À partir des résultats de cette première régres-
sion linéaire nous pouvons calculer la période initiale de tous les ROs à partir des ressources de
LUT et de routage qu’ils utilisent avec un résidu moyen de 2.5%. Aussi, à partir des données de la
régression, on constate que la majorité du temps de propagation d’un RO est dû aux ressources de
routage aussi bien pour les RO SP et encore plus pour les RO LP.

Dans un deuxième temps, nous avons réduit le nombre de paramètres dans le système de ré-
gression linéaire en remplaçant les ressources de routage par le temps de propagation initial dans
les ressources de routage. Ainsi, nous pouvons appliquer la régression linéaire individuellement
pour chacun des 21 stress interne et pour chacun des neuf FPGAs. En réitérant la régression li-
néaire à chaque instant de mesure, nous obtenons ainsi la dégradation du temps de propagation
dans les ressources de LUT et de routage. Ainsi, nous pouvons à partir des ressources de LUT et le
temps de propagation initial dans les ressources de routage prédire les dégradations de la période
de tous les ROs avec un résidu moyen de 5%. À partir des données de cette régression on constate
que la majorité de la dégradation de la période d’un RO SP est due à la dégradation des ressources
de LUT.

Finalement, en utilisant la dégradation du temps de propagation identifié dans les ressources
de LUT et à partir d’une interprétation de l’architecture d’une LUT nous avons identifié le temps
de propagation initial d’un transistor qui est de 14.2ps pour un PMOS et un NMOS à T = 25◦C
et V = Vnom . Ensuite, nous avons identifié en fonction du stress interne (DC0 ou DC1) le type
de transistor vieillit et nous avons extrait les dégradations pour un PMOS et un NMOS dans les
conditions de stress favorisant le BTI. Nous obtenons des dégradations plus importante pour le
PBTI que pour le NBTI. Ce résultat n’est pas une certitude puisqu’il dépend de notre interpréta-
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tion de l’architecture interne d’une LUT. Dans la littérature, des mesures de fiabilité faites dans
des conditions de stress importantes et pendant quelques heures sur des 16nm FinFET montrent
que le comportement inverse est obtenu : plus de NBTI et moins de PBTI [21, 28]. Si notre inter-
prétation de l’architecture interne de la LUT est bonne, notre résultat révèle l’importance de faire
des tests de vieillissement de longue durée et dans des conditions de stress proches des conditions
d’utilisation comme nous avons fait.
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Chapitre 4

Modélisation et prévision de la fiabilité
des FPGAs

4.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté la dégradation des ROs mesurée par notre
banc de test. Nous avons également mis en évidence les effets de la température, de la tension et
du signal de stress interne sur les dégradations. Afin de prévoir la fiabilité du FPGA, il est néces-
saire de développer des modèles en tenant compte de l’effet des différents stress. Aussi nous avons
montré, parce que les dégradations dans les ressources de LUT et de routage sont différentes, com-
ment extraire les dégradations dans les deux ressources séparément à partir des dégradations me-
surées dans les ROs. Ainsi, dans ce chapitre nous construirons le modèle de dégradation d’un RO
à partir de la modélisation dans les ressources de LUT et de routage séparément.

Concernant les dégradations dans les ressources de LUT et de routage, nous diviserons la mo-
délisation en trois sections :

— section 4.2 : Nous modéliserons les dégradations dans les ressources de LUT et de routage
avec des stress statiques DC0 et DC1. Nous modéliserons l’effet de la température de stress
avec une loi d’Arrhenius et l’effet de la tension de stress avec une loi exponentielle. Nous
identifierons un coefficient d’amplitude de dégradation propre à chaque entrée de LUT.
Aussi, nous montrerons une relation proportionnelle entre l’amplitude des dégradations re-
latives et le temps de propagation dans les ressources de routage.

— section 4.3 : En reconstruisant les dégradations pour un stress dynamique à partir de notre
modèle de dégradation pour un stress statique, nous montrerons clairement l’effet du mé-
canisme de récupération du BTI. Ainsi, nous modéliserons le mécanisme de récupération
pour différents rapport cyclique de stress. En assemblant les modèles de dégradations des
ressources de LUT et de routage nous montrerons la justesse de notre modèle à prédire les
dégradations des ROs ;

— section 4.4 : Nous analyserons l’effet de la fréquence de stress sur les dégradations afin de
mettre en avant l’effet du HCI;

Finalement, en combinant les modèles développés dans chacune des sections, nous obtiendrons
un modèle unique qui prédit la dégradation du temps de propagation d’un front montant et des-
cendant dans un RO en fonction du temps de fonctionnement, de la température d’utilisation, de
la tension d’utilisation, du type de signal utilisé (fréquence et rapport cyclique) et des ressources
physiques utilisées pour implémenter le RO.

Afin de situer la fiabilité de notre FPGA par rapport à un FPGA conçut à partir d’une tech-
nologie de transistor planaire, dans la section 4.5, nous comparerons les dégradations des ROs
que nous avons mesurés sur un FPGA Zynq UltraScale+ 16nm FinFET avec les modèles semi-
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empiriques obtenus par Julien Coutet dans [2] pour la dégradations des ROs dans un FPGA Artix
28nm HKMG.

En considérant un seuil de défaillance, nous modéliserons les défaillances des ROs dans la
section 4.6. Cela nous permettra de comparer les paramètres obtenus dans la modélisation des
dégradations de ceux obtenus dans la modélisation des défaillances. De plus, nous présenterons
des résultats de fiabilité directement exploitables par un industriel tel que le MTTF ou encore le
taux de défaillance.

4.2 Modélisation des dégradations pour un stress statique

4.2.1 Introduction

Dans cette section, nous présentons la modélisation de l’effet du vieillissement pour un stress
statique en détaillant les étapes de la modélisation, ce afin de valider la justesse du modèle et de
confirmer la cohérence avec les mesures. Tout d’abord nous présentons les dégradations mesurées
au niveau du RO, ensuite, parce que l’effet du vieillissement sur la dégradation des ressources
logiques (LUT) et de routage n’est pas identique, nous modéliserons séparément les dégradations
dans les deux types de ressources.

Pour modéliser les dégradations nous utilisons le temps de propagation d’un front montant
(τr i se ) et descendant (τ f al l ). En effet, pour l’analyse temporelle des circuits, le temps de propaga-
tion à prendre en considération est le plus grand des deux (max (τr i se ,τ f al l )). La période d’oscil-

lation d’un RO ne donnant que la moyenne
τr i se+τ f al l

2 , elle tend à minorer la valeur apparente de la
dégradation, en particulier dans les cas où un des deux temps de propagation s’améliore comme
nous montrerons dans le cas d’un stress statique.

En séparant les dégradations dans les ressources de LUT et de routage, la figure 3.32 montre
qu’il y a une relation de proportionnalité entre l’amplitude des dégradations et le temps de pro-
pagation initial. Donc, dans des mêmes conditions de stress, l’amplitude des dégradations, quelle
que soit l’architecture du RO, ne dépend que de son temps de propagation initial. C’est pourquoi
nous utiliserons la dérive relative du temps de propagation d’un front descendant (∆τ f al lR ) et
montant (∆τr i seR ) pour modéliser les dégradations, tel que :

∆τ f r ontR (t ) = τ f r ont (t )−τ f r ont (t0)

τ f r ont (t0)
(4.1)

où f r ont peut être montant (r i se) ou descendant ( f al l ).

4.2.2 Dégradations du temps de propagation dans un RO

Avant de modéliser les dégradations d’un RO en séparant les dégradations dans les ressources
de LUT et de routage, nous allons présenter les dégradations mesurées dans un RO que l’on re-
trouve sur la figure 4.1. Cette figure montre que les dégradations du temps de propagation d’un
front montant et descendant lorsque le RO subit un stress statique DC0 et DC1 et pour différentes
conditions de tensions et de températures. Sur les figures 4.1a et 4.1d, c’est à dire lorsque le niveau
logique après le front qui se propage pendant la mesure est identique de celui du stress, on ob-
serve une augmentation (dégradation) du temps de propagation. Sur les figures 4.1b et 4.1c, c’est
à dire lorsque le niveau logique après le front qui se propage pendant la mesure est différent de
celui du stress, on observe une diminution (amélioration) du temps de propagation.

Notre interprétation des résultats s’appuie sur la figure 4.2 qui représente le schéma simplifié
d’une LUT configurée en buffer pour la propagation d’un front descendant en sortie (figure 4.2a) et
d’un front montant en sortie (figure 4.2b). Aussi nous avons entouré en rouge les transistors vieillis
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FIGURE 4.1 – Évolution de (a)(b)∆τ f al lR (c)(d) ∆τr i seR dans un RO L1 B pour différentes température et
tension de stress et un signal de stress interne (a)(c) DC0 et (b)(d) DC1

dans la cas d’un stress statique DC0. Sur la figure 4.2a on constate que les transistors passant pour
la propagation d’un front descendant sont les mêmes que les transistors vieillis par un stress DC0,
tandis que, sur la figure 4.2b on constate que les transistors passant pour la propagation d’un front
montant ne sont pas les mêmes que les transistors vieillis par un stress DC0.

De manière générale, un stress statique augmente la tension de seuil (Vth) du transistor pas-
sant. Dans un inverseur les conséquences dépendent du signal de stress :

— Entrées niveau bas : seul le PMOS est stressé ; parce que le PMOS devient passant plus len-
tement et bloqué plus rapidement, à la sortie, le temps de propagation d’un front montant
augmente et le temps de propagation d’un front descendant diminue,

— Entrées niveau haut : seul le NMOS est stressé ; parce que le NMOS devient passant plus
lentement et bloqué plus rapidement, à la sortie, le temps de propagation d’un front des-
cendant augmente et le temps de propagation d’un front montant diminue.

Pour la porte de transfert, les conséquences dépendent aussi du signal de stress :

— Entrées niveau bas : seul le NMOS est stressé ; parce que le NMOS devient passant plus len-
tement, à la sortie, le temps de propagation d’un front descendant augmente. Cependant,
le temps de propagation d’un front montant ne change pas significativement puisque soit
le signal passe par une autre porte de transfert non vieillit, soit le signal passe par la même
porte de transfert le PMOS qui transmet le signal n’est pas vieillit et le temps de commuta-
tion du NMOS vieilli n’impacte pas la transmission d’un front montant (voir explication sur
le fonctionnement d’une porte de transfert dans la section 1.3.2),

— Entrées niveau haut : seul le PMOS est stressé ; parce que le PMOS devient passant plus
lentement, à la sortie, le temps de propagation d’un front montant augmente. Cependant,
le temps de propagation d’un front descendant ne change pas significativement.
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(a)

(b)

FIGURE 4.2 – Schéma d’une LUT à 4 entrées configurée en buffer où seule l’entrée I1 est utilisée les autres
entrées sont fixées à ’0’. Seuls les transistors utilisés dans cette configuration sont représentés. Identification
du chemin (traits épais) de propagation pour conduire le signal entre les bits de configuration et la sortie
(a) front descendant en sortie et d’un (b) front montant en sortie et identification des transistors dégradés
par un stress DC0 (cercle rouge). Nous identifions un état haut en bleu et un état bas en vert.

Les effets de la dégradation du transistor sur le temps de propagation au niveau de la porte logique
pour l’inverseur sont résumés sur la figure 4.3a et pour la porte de transmission sur la figure 4.3b.

(a) (b)

FIGURE 4.3 – Effet sur le temps de propagation d’un front montant et descendant en sortie d’une LUT en
fonction du stress en entrée d’une LUT pour (a) un inverseur et (b) une porte de transfert

Parce qu’un RO est composé d’inverseurs et de portes de transmission, nous pouvons inter-
préter les résultats présentés sur la figure 4.4 à partir de la figure 4.3. Lorsque les transistors pas-
sant pour le signal mesuré sont identiques aux transistors stressés par le signal de stress, front
descendant en sortie et DC0 en entrée ou front montant en sortie et DC1 en entrée, le temps de
propagation augmente dans les inverseurs et dans les portes de transmission, par conséquent il
augmente au niveau du RO (voir figure 4.4a et 4.4d).

Lorsque les transistors passant pour le signal mesuré sont différents aux transistors stressés
par le signal de stress, front montant en sortie et DC0 en entrée ou front descendant en sortie et
DC1 en entrée, alors le temps de propagation diminue dans les inverseurs et, ne change pas dans
les portes de transmission, en conséquence de quoi il peut diminuer au niveau du RO (voir figure
4.4b et 4.4c).
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4.2.3 Dégradation dans les ressources logiques

À présent nous utilisons les données extraites avec la méthode présenté dans la section 3.5
pour modéliser les dégradations dans les ressources logiques qui sont ici des ressources de LUT.

Observations et interprétations

La figure 4.4 expose l’évolution des temps de propagation de fronts montants et descendants
pour des stress statiques DC0 et DC1. Sur les figures 4.4a et 4.4d on observe une augmentation
(dégradation) du temps de propagation relatif plus importante que dans les ROs (voir figure 4.1).
En effet, avec la figure 3.17 nous avons montré que la dégradation relative est plus importante
dans les RO SP (avec beaucoup de LUT et moins de routage) que dans les RO LP (avec beaucoup
de routage et moins de LUT). Ainsi, il est tout à fait cohérent en extrayant les dégradations dans
les ressources de LUT uniquement que les dégradations relatives soient plus importante que dans
le RO.

Sur les figures 4.4b et 4.4c, on constate que les améliorations sont plus faibles dans les res-
sources de LUT que dans un RO (voir figure 4.1). Nous avons montré précédemment (voir la table
4.3) que les améliorations du temps de propagation sont générées uniquement dans un inverseur.
Or, dans une LUT le nombre d’inverseurs par rapport au nombre de portes de transferts est faible.
Ceci explique les faibles améliorations du temps de propagation (inférieurs à 0.1%).

(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 4.4 – Évolution de (a)(b)∆τ f al lR (c)(d) ∆τr i seR dans les ressources de LUT pour différentes tempé-
rature et tension de stress et un signal de stress interne (a)(c) DC0 et (b)(d) DC1 et pour trois RO L1 B
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Modélisation

Modèle 1 : loi puissance
Afin de modéliser le vieillissement des LUTs, nous avons appliqué une 1er e régression non linéaire
sans changement de variable et en minimisant l’erreur entre les temps de propagations mesurés et
une loi puissance en fonction du temps :∆τ= a× t b (voir traits pleins sur la figure 4.4) pour toutes
les architectures de ROs de type buffer dans les six conditions de températures et de tensions que
l’on retrouve sur la figure 4.4. Nous avons tracé le résultat des pré-facteurs a sur la figure 4.5a et
des exposants b sur la figure 4.5b avec un intervalle de confiance à 95%. La figure 4.5a manifeste
une dépendance du pré-facteur a aux conditions de stress de température et de tension. La figure
4.5b montre que l’exposant b est stable (entre 0.2 et 0.28) pour les dégradations. Pour les amélio-
rations, parce que les amplitudes sont dans le bruit de mesure, l’intervalle de confiance est plus
important et l’exposant b plus dispersé.
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FIGURE 4.5 – Pré-facteur a et exposant b du modèle ∆τ = a × t b en fonction de la condition de stress en
température et tension pour un RO L1 B

Dans la loi de puissance, le pré-facteur du temps a détermine l’amplitude tandis que l’expo-
sant du temps b détermine la dynamique. Dans les composants numériques, les mécanismes tels
que le BTI ou le HCI définissent la dynamique des dégradations. Parce nous modélisons dans cette
section les dégradations pour un stress statique on peut considérer que le mécanisme de dégra-
dation est le BTI car le HCI n’intervient que pendant les commutations. Donc, la dynamique des
dégradations est identique pour toutes les conditions de stress de température et de tension. Ainsi,
nous fixons l’exposant au temps (b) de la loi puissance en prenant la moyenne des exposants b ob-
tenus à toutes les conditions de stress. Nous obtenons un exposant b = 0.25 pour les dégradations
et b = 0.22 pour les améliorations. L’exposant au temps (b) obtenu pour les dégradations et les
améliorations est proche de celui qui caractérise le modèle de Reaction-Diffusion [159] (b = 0.25).

Modèle 2 : avec modélisation de l’effet de la température et de la tension
Après avoir fixé le coefficient b, indépendamment pour chaque architecture de RO, nous faisons
une 2eme régression non linéaire. Dans ce 2eme modèle, nous introduisons le facteur d’accélération
en tension (AFV) qui suit une loi exponentielle ainsi que le facteur d’accélération en température
(AFT) qui suit une loi d’Arrhenius, tel que :

∆τR = at b = (A×AFV ×AFT) t b = A×eγ(Vstr ess−Vop )e
Ea
kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

)
t b (4.2)

où A est le facteur d’amplitude, γ est le paramètre d’accélération électrique, Vop est la tension
nominale : 0.85V, Vstr ess est la tension de stress, Ea est l’énergie d’activation, kB la constante de
Boltzmann, Top est la température nominale : 298K and Tstr ess est la température de stress.
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(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 4.6 – Évolution de∆τ f al lR en (a)(c) échelle linéaire et (b)(d) log-log pour différentes température et
tension de stress et un signal de stress interne (a)(b) DC0 et (c)(d) DC1 et pour trois RO L1 B
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La figure 4.6 confirme la cohérence entre les mesures et le modèle de l’équation (4.2), aussi,
nous traçons sur la figure 4.7 les coefficients obtenus lors de la modélisation pour différentes ar-
chitectures. Pour les améliorations, on note une dispersion des paramètres assez importante qui
complique la modélisation. Pour les dégradations on remarque que les paramètres b, γ et Ea sont
assez stables suivant les architectures. Ce qui veut dire que le même mécanisme de dégradation
est observé dans chacune des architectures de RO et que la dépendance de l’amplitude des dégra-
dations à la tension et à la température de stress est identique.

Modèle 3 : avec modélisation de l’architecture du RO
Suite à cette dernière remarque, nous avons réalisé une 3eme régression linéaire à partir du modèle
(4.2) mais cette fois-ci en prenant les paramètres b, γ et Ea communs à toutes les architectures de
ROs. À cette étape de la modélisation, nous avons un modèle par RO avec comme seule différence
entre chaque modèle le coefficient d’amplitude A. Sur la figure 4.8a nous avons rapporté l’ampli-
tude du coefficient A de tous les ROs en fonction du temps de propagation à t0 et aux conditions
nominales. Sachant que nous modélisons la dégradation relative des ROs, le coefficient A devrait
être constant. Or, sur cette figure nous voyons que ce n’est pas le cas. En effet, nous avons observé
dans la section 3.5.5 que le nombre de PMOS et NMOS stressés dépend du numéro de l’entrée uti-
lisée et que l’amplitude des dégradations est différente suivant que le transistor subisse du NBTI
pour le PMOS ou du PBTI pour le NMOS. Par conséquent, l’amplitude des dégradations ne dé-
pend pas que du temps de propagation initial dans la LUT mais dépend aussi de l’entrée de la
LUT utilisée.

Ainsi, nous considérons que chaque entrée de LUT possède un coefficient d’amplitude AILUT

et que la somme de ce coefficient pour chaque entrée utilisée correspond au coefficient d’ampli-
tude A du RO tel que :

RILUTAILUT =


RILUTA1,1 RILUTA2,1 RILUTA3,1 RILUTA4,1 RILUTA5,1 RILUTA6,1

...
...

...
...

...
...

RILUTA1,n RILUTA2,n RILUTA3,n RILUTA4,n RILUTA5,n RILUTA6,n

 ·



CILUTA1

CILUTA2

CILUTA3

CILUTA4

CILUTA5

CILUTA6



=


A1 ×τt01

...

An ×τt0n

=


C1

...

Cn

 (4.3)

où RILUTA1,n correspond au nombre de fois où l’entrée A1 d’une LUT est utilisée dans le neme RO,
CILUTA1 est le coefficient d’amplitude absolu propre à l’entrée de LUT, An est le coefficient d’am-
plitude relatif du ni eme RO et Cn est le coefficient d’amplitude absolu du ni eme RO. En faisant
une régression linéaire par la méthode des moindres carrés ordinaire, nous obtenons la matrice
CILUT. Nous utilisons Cn le coefficient absolu d’amplitude du ni eme RO (Cn = An ×τt0n) pour que
la régression soit fondée sur une relation physique. La figure 4.8b confirme la qualité de la prédic-
tion pour obtenir le coefficient d’amplitude du RO à partir des coefficients d’amplitudes propres à
chaque entrée de LUT. Nous avons rapporté dans la table 4.1 l’amplitude absolue des coefficients
propres à chaque entrée de LUT. Globalement, pour les dégradations, on remarque que le coeffi-
cient CILUT est minimum pour l’entrée A6 et qu’il est irrégulièrement croissant jusqu’à l’entrée A1.
De plus, pour les dégradations tous les coefficients sont positifs, tandis que certains coefficients
sont négatifs pour les améliorations, confirmant ainsi l’amélioration du temps de propagation.
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FIGURE 4.8 – (a) Paramètre d’amplitude A en fonction du temps de propagation à t0 et dans les conditions
nominales (T = 25◦C et V = Vnom) (b) Qualité de la régression pour prédire l’amplitude du coefficient A à
partir des entrées de LUT utilisées dans le RO

À ce niveau de la modélisation il est difficile d’interpréter plus en profondeur les résultats de
la table 4.1 car on se situe déjà à plusieurs niveaux d’extraction et de modélisation. Cependant,
nous disposons à présent de quatre modèles de dégradation, communs à tous les RO pour prédire
la dégradation du temps de propagation relatif d’un front F (montant ou descendant) en fonction
du stress statique S (DC1 ou DC0) dans les ressources (Res) de LUT tel que :

∆τRF,S,Res = aF,S,Res t bF,S,Res = RILUT ×CILUTF,S,Res

τLUT(t0)
×eγF,S,Res(Vstr ess−Vop )e

EaF,S,Res
kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

)
t bF,S,Res (4.4)

La table 4.1 rapporte les valeurs numériques des coefficients du modèle. Les coefficients RILUT et
τLUT(t0) sont des constantes propres à l’architecture physique de chaque RO.

TABLE 4.1 – Coefficients du modèles (4.4) pour prédire l’effet du vieillissement pour un stress statique sur
les LUT

Effet vieillissement F,S,Res
Coefficients modèle (4.4)

AILUT (10−3ps.h−b) γ (V−1) Ea (eV) b

Dégradation

fall,DC0,LUT

A1 15.4

4.21 0.31 0.27

A2 17.1
A3 11.4
A4 12.2
A5 7.6
A6 5.1

rise,DC1,LUT

A1 10.0
A2 10.6
A3 2.9
A4 12.8
A5 4.9
A6 1.4

Amélioration

fall,DC1,LUT

A1 0.4

5.98 0.31 0.24

A2 5.9
A3 4.4
A4 -4.8
A5 0.6
A6 -2.1

rise,DC0,LUT

A1 1.1
A2 -1.2
A3 -2.1
A4 -1.8
A5 0.7
A6 -3.9
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Validation modèle final
La figure 4.9 confirme la cohérence entre le modèle et la mesure pour trois RO L1 B et la figure 4.10
montre la justesse de la prédiction du modèle. Sur cette dernière figure, nous avons tracé ∆τR,
mesuré et prédit, au dernier instant de mesure, pour le front montant et descendant de tous les
RO stressés par DC0 et DC1. Cette figure confirme la capacité de notre modèle à prédire l’effet du
vieillissement, pour un stress statique et ce quelle que soit l’architecture du RO.

(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 4.9 – Mesure et modèle (4.4) de∆τ f al lR dans les ressources de LUT en (a)(c) échelle linéaire et (b)(d)
log-log pour différentes température et tension de stress et un signal de stress interne (a)(b) DC0 et (c)(d)
DC1 et pour trois RO L1 B
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ment, à t f i n , du temps de propagation d’un front montant et descendant pour un stress DC0 et DC1 dans
les ressources de LUT
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4.2.4 Ressources de routage

À présent, en utilisant les résultats issus de la méthode d’extraction des dégradations dans les
ressources de routage présentée dans la section 3.5, nous modélisons les dégradations dans les
ressources de routage.

Observations et interprétations

Comme pour les ressources de LUT, la figure 4.11 révèle l’augmentation du temps de propaga-
tion (dégradation) d’un front montant et descendant respectivement pour un stress DC1 et DC0
et la diminution du temps de propagation (amélioration) d’un front montant et descendant res-
pectivement pour un stress DC0 et DC1. Cependant, en comparant avec l’effet du vieillissement
sur les ressources de LUT présentées sur la figure 4.4 on constate que :

— L’amplitude des dégradations est moins importante : l’amplitude maximum des améliora-
tions dans les ressources de LUT sont de ≈ 3.8% et dans les ressources de routage elles sont
de ≈ 1.8%. Dans les ressources de routage, la majorité du temps de propagation est induit
par les fils de connections (voir section 1.3.3). L’observation des dégradations relatives plus
faibles dans les ressources de routages par rapport aux ressources de LUT signifie que la dé-
gradation des fils d’interconnexions est moins importante que les transistors dans les LUTs.

— L’amplitude des améliorations est plus importante : l’amplitude maximum des dégradations
dans les ressources de LUT sont de ≈ 0.1% et dans les ressources de routage elles sont de
≈ 1.5%. En considérant que les effets d’améliorations du temps de propagation sont présents
dans les inverseurs (voir figure 4.3), cette dernière remarque laisse à penser que, dans les
ressources de routages, le rapport entre le nombre d’inverseurs et de portes de transferts est
plus important que dans les ressources de LUT.

(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 4.11 – Évolution de (a)(b)∆τ f al lR (c)(d) ∆τr i seR dans les ressources de routage pour différentes
températures et tensions de stress et un signal de stress interne (a)(c) DC0 et (b)(d) DC1 et pour 3 RO L1 B
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Modélisation

Concernant la modélisation des dégradations des ressources de routage, nous avons procédé
comme pour les ressources de LUT :

— Modèle 1 : Loi puissance

— Modèle 2 : Modélisation de l’effet de la température et de la tension

Comme pour la modélisation des dégradations dans les ressources de LUT, les coefficients b, γ
et Ea du modèle (4.2) sont communs à tous les ROs et seul le coefficient d’amplitude A est dif-
férent. La figure 4.11 compare les mesures avec ce dernier modèle. Sur la figure 4.12a nous avons
tracé la valeur du coefficient d’amplitude A de chaque RO en fonction du temps de propagation du
front dans ce même RO à t0 et aux conditions nominales. Alors que l’amplitude des dégradations
est normalement relative au temps de propagation, la figure 4.12a manifeste une dépendance, à
priori linéaire, du coefficient A au temps de propagation.
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FIGURE 4.12 – (a) Coefficient d’amplitude A en fonction du temps de propagation à t0 et dans les ressources
de routages et pour les conditions nominales (T = 25◦C et V = Vnom) (b) Qualité du modèle (4.5) pour
prédire l’amplitude du coefficient A à partir du temps de propagation initial dans les ressources de routages

Voici notre interprétation de la dépendance du coefficient d’amplitude A au temps de propa-
gation initial. Une ressource de routage est composée de fils et de PIPs (Programmable Intercon-
nect Point) qui sont très certainement des portes de transfert et des inverseurs. Un chemin court
(resp. long) correspond à une ressource de routage connectant deux ressources logiques proches
(resp. éloignées). Dans un chemin court, le temps de propagation dans le fil de connexion est faible
puisque la connexion est courte, cependant, pour assurer l’interconnexion la ressource de routage
possède un minimum de portes de transferts et d’inverseurs. Dans un chemin long, le temps de
propagation dans le fil de connexion est important puisque la connexion est longue, cependant, le
nombre de portes de transferts et d’inverseurs n’augmente pas en proportion. En d’autres termes,
le nombre de portes de transferts n’est pas proportionnel à la longueur de l’interconnexion. Parce
que la dégradation dans les fils de connexion est moins importante que dans les ressources lo-
giques, la dégradation relative dans les chemins courts de routage est plus importante que dans
les chemins longs.

Nous avons modélisé cette dépendance avec un polynôme du premier degrés tel que :

A = At0 ×τ(t0)+B (4.5)

La figure 4.12b présente la qualité de cette modélisation. Ainsi, nous avons à présent quatre mo-
dèles de dégradation communs à tous les RO pour prédire la dégradation du temps de propagation
relatif d’un front F (montant ou descendant) en fonction du stress statique S (DC1 ou DC0) dans
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les ressources (Res) de routages tel que :

∆τRF,S,Res = aF,S,Res t bF,S,Res = (
At0F,S,Resτ(t0)+BF,S,Res

)×eγF,S,Res(Vstr ess−Vop )e
EaF,S,Res

kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

)
t bF,S,Res (4.6)

La table 4.2 rapporte les valeurs numériques des coefficients du modèle.

TABLE 4.2 – Coefficients du modèles (4.6) pour prédire l’effet du vieillissement pour un stress statique sur
les LUT

Effet vieillissement F,S,Res

Coefficients modèle (4.6)

At0 (10−9.ps−1h−b) B(10−5.h−b) γ(V−1) Ea(eV) b

Dégradation

fall,DC0,ROUT -16.6 12.4

5.17 0.29 0.29
rise,DC1,ROUT -12.5 11.4

Amélioration

fall,DC1,ROUT 7.8 -4.5

3.61 0.34 0.29
rise,DC0,ROUT 10.9 -7.1

Validation du modèle

La figure 4.13 présente la comparaison entre la mesure et le modèle de prédiction. On constate
une surestimation du modèle liée à une mauvaise modélisation des facteurs d’accélération de

(a) (b)

(c) (d)

FIGURE 4.13 – Mesure et prédiction à partir du modèle (4.6) de (a)(b)∆τ f al lR (c)(d) ∆τr i seR dans les res-
sources de routages pour différentes température et tension de stress et un signal de stress interne (a)(c)
DC0 et (b)(d) DC1 et pour trois RO L1 B

145



CHAPITRE 4. MODÉLISATION ET PRÉVISION DE LA FIABILITÉ DES FPGAS

température et de tension. Cependant, comme le montre la figure 4.14, avec le modèle (4.6) nous
pouvons prédire les dégradations finales, c’est à dire au dernier instant de mesure pour chaque
FPGA, et ce avec une erreur relative moyenne de 10%.
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FIGURE 4.14 – Comparaison entre la prédiction à partir du modèle (4.6) et la mesure de l’effet du vieillisse-
ment, à t f i n , du temps de propagation d’un front montant et descendant pour un stress DC0 et DC1 dans
les ressources de routages

Il est certain que notre modèle n’est pas parfait, mais il reste cohérent et surtout il constitue un
modèle unique qui permet de prédire les dégradations dans les ressources de routages de toutes
les architectures de ROs.

4.2.5 Conclusion

Dans cette section nous avons modélisé l’effet du vieillissement sur le temps de propagation
d’un front montant et descendant dans les ressources de LUT d’une part, et de routages d’autre
part, soumises à un stress statique. En fonction du niveau de stress et du niveau du front mesuré,
deux effets du vieillissement sont possibles : dégradation (augmentation) du temps de propaga-
tion ou amélioration (diminution) du temps de propagation. Ainsi, pour les ressources de LUT et
de routages, nous avons développé un modèle permettant de prédire :

— La dégradation avec un stress DC0 ;

— La dégradation avec un stress DC1 ;

— L’amélioration avec un stress DC0 ;

— L’amélioration avec un stress DC1 ;

Le modèle (4.4) est utilisé pour les ressources de LUT et les valeurs numériques sont précisées dans
la table 4.1. Le modèle (4.6) est utilisé pour les ressources de routages et les valeurs numériques
sont inclues dans la table 4.2. Le modèle montre une capacité à prédire l’effet du vieillissement
à t f i n , c’est à dire au dernier instant de mesure, et ce avec une erreur de 10% environ pour les
ressources de LUT et de routages.

4.3 Modélisation des dégradations pour un stress dynamique : rapport
cyclique

Après avoir modélisé l’effet du vieillissement sur le temps de propagation d’un front pour un
stress statique, nous modélisons à présent l’effet du rapport cyclique de stress (αstr ess). Dans un
premier temps nous modélisons les dégradations dynamique comme étant la somme des dégra-
dations statique pour le temps passé en DC0 et le temps passé en DC1. Ce premier modèle mon-
trera clairement l’effet du mécanisme de récupération du BTI. Ainsi, nous proposons de modéliser
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le mécanisme de récupération afin d’avoir un modèle complet prévoyant les dégradations pour un
stress dynamique. Nous utiliserons le même méthode de modélisation pour les dégradations dans
les ressources de LUT et de routages contrairement à la modélisation pour un stress statique pré-
sentée dans la précédente section.

4.3.1 Effet du rapport cyclique de stress sur les dégradations

La figure 4.15 présente la dégradation relative, par rapport à la dégradation pour un stress DC0
ou DC1, d’un front montant ou descendant dans les ressources de LUT et de routages à t f i n , c’est à
dire au dernier instant de mesure. Chaque point correspond à la moyenne des dégradations finales
de tous les ROs et les barres à l’écart type. Aussi bien pour les ressources de LUT que de routages,
on observe une dépendance importante de l’amplitude des dégradations au rapport cyclique de
stress. Pour le routage par exemple, avec αstr ess = 0.1 la dégradation relative de ∆τ f al lR est de 0.5
puis elle est de −0.03 lorsque αstr ess = 0.9.
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FIGURE 4.15 – Amplitude relative (par rapport au stress statique) des dégradations dans les ressources de
(a)(b) LUT et de (c)(d) routage au dernier instant de mesure en fonction du rapport cyclique du stress in-
terne et pour différentes conditions de stress de température et de tension (a)(c) τ f al lR (b)(d) τr i seR

4.3.2 Modèle dynamique à partir des modèles statiques

Aussi bien dans les ressources de LUT que de routages, la figure 4.15 manifeste la diminution
de l’amplitude des dégradations de ∆τ f al lR lorsque le rapport cyclique de stress augmente et in-
versement, l’augmentation de l’amplitude des dégradations de∆τr i seR lorsque le rapport cyclique
de stress augmente. En effet, lorsque αstr ess = 0.1, alors le signal de stress vieillit 90% du temps les
transistors passant lors d’un niveau bas et vieillit 10% du temps les transistors passant lors d’un
niveau haut. Ainsi, il est normal d’observer des dégradations plus importantes de ∆τ f al lR pour un
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signal de stress avec αstr ess = 0.1 que lorsque αstr ess = 0.9. Réciproquement, il est normal d’obser-
ver des dégradations plus importantes de ∆τr i seR pour un signal de stress avec αstr ess = 0.9 que
lorsque αstr ess = 0.1.

Afin d’élargir le modèle statique précédemment développé à des stress dynamiques, dans un
premier temps nous essayons de modéliser le vieillissement directement à partir du modèle sta-
tique. Rappelons que la forme générale du modèle pour prédire la dégradation d’un front (F) mon-
tant ou descendant, pour un stress statique (S) DC0 ou DC1 aussi bien dans les ressources (Res)
de LUT (équation (4.4)) que de routages (équation (4.6)) est :

∆τRF,S,Res = aF,S,Res t bF,S,Res (4.7)

Nous considérons que la dégradation avec un stress dynamique correspond à la somme des dégra-
dations obtenues avec les stress statiques DC0 et DC1 en fonction du temps passé par le signal de
stress au niveau haut et bas, donc, en fonction du rapport cyclique du signal de stress dynamique.
Avec ce premier modèle dynamique nous exprimons ∆τRF tel que :

∆τRF,Res (t ,αstr ess) = aF,DC1,Res (αstr ess t )bF,DC1,Res +aF,DC0,Res ((1−αstr ess) t )bF,DC0,Res (4.8)

Le terme ((1−αstr ess)× t ) correspond au temps de vieillissement avec un stress DC0 et (αstr ess × t )
correspond au temps de vieillissement pour des dégradations avec un stress DC1. Si αstr ess = 0
alors la partie gauche de l’équation (4.8) est nulle, donc ∆τRF,Res dépend uniquement du modèle
statique DC0. Au contraire, si αstr ess = 1, alors ∆τRF,Res dépend uniquement du modèle statique
DC1.
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FIGURE 4.16 – Comparaison de la mesure et du modèle (4.8) pour prédire l’effet du vieillissement sur le
temps de propagation d’un front descendant (a)(c) et montant (b)(d) dans les ressources de (a)(b) LUT et
de (c)(d) routages pour différents rapports cycliques de stress pour un RO L1 B à Tstr ess = 100◦C et V = Vnom
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La figure 4.16 compare le modèle définit dans l’équation (4.8) avec les mesures. Pour les stress
statiques DC0 et DC1, c’est directement le modèle statique défini dans la section précédente qui
prédit l’effet du vieillissement. Pour les stress dynamiques on constate que le modèle sur-estime
les dégradations. La différence entre les mesures et le modèle est probablement liée à l’effet de
récupération du BTI que nous n’avons pas intégré dans ce premier modèle. En effet, comme nous
l’avons détaillé dans la section 1.5.2, un transistor est affecté par le BTI lorsqu’il est passant, alors
sa tension de seuil se dégrade. Lorsque le transistor n’est plus passant, sa tension de seuil revient
vers sa tension de seuil initiale, c’est ce qu’on appelle le mécanisme de récupération. Dans une
LUT, en fonction du niveau logique à transmettre, certains transistors sont passant et d’autres sont
bloqués, donc, certains transistors sont dégradés et d’autres récupèrent. Dans le cas d’un stress
dynamique, la dégradation que nous mesurons est en réalité la somme de deux phénomènes : la
dégradation et la récupération lié au BTI.

4.3.3 Modélisation du mécanisme de récupération

À présent nous allons modéliser l’effet de récupération pour prédire correctement les dégra-
dations avec un stress dynamique. L’effet de récupération du BTI pour des technologies high-κ et
tri-gate est étudié dans [160] et [161]. Dans ces études les auteurs proposent un modèle empirique
où l’effet de récupération est modélisé comme une fraction de récupération (RF) :

RF = 1

1+B
(

tr ecover y

tstr ess

)β (4.9)

où B andβ sont des paramètres d’ajustement. Dans notre cas, pour un stress de niveau ’0’ : tr ecover y =
thi g h et tstr ess = tlow alors que, pour un stress de niveau ’1’ : tr ecover y = tlow et tstr ess = thi g h . En

considérant que αstr ess = thi g h

thi g h+tl ow
nous pouvons écrire :

RF0 = 1

1+B0

(
αStr ess

(1−αstr ess )

)β0
(4.10)

RF1 = 1

1+B1

(
(1−αstr ess )
αStr ess

)β1
(4.11)

Les coefficients RF0 et RF1 représentent une fraction de récupération ( deg r ad ati on avec r ecuper ati on
deg r ad ati on sans r ecuper ati on )

respectivement dans le cas d’une dégradation avec un stress de niveau 0 et de niveau 1. Afin de
mieux comprendre le comportement de RF, nous avons tracé sur la figure 4.17 l’évolution de RF0

0 0.5 1

stress

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

R
F

0

0 0.5 1

stress

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

R
F

0

B=0.9

B=0.2

B=2

FIGURE 4.17 – Évolution de la fraction de récupération (RF0) en fonction du rapport cyclique de stress en
faisant varier (gauche) avec un pas de 0.1 le coefficient B et avec β = 0.25 (droite) avec un pas de 0.05 le
coefficient β et avec B = 0.9
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en fonction du rapport cyclique du signal de stress et en faisant évoluer le coefficient B puis β. Le
coefficient RF0 est compris entre 0 et 1. Si αstr ess = 0 alors RF0 = 1 puisque cela veut dire qu’il n’y a
pas de récupération (stress statique par exemple). Si αstr ess = 1 alors RF = 0, cela veut dire qu’il y a
100% de récupération (composant non stressé). On a le comportement inverse avec RF1. Lorsque
αstr ess = 0.5, RF est indépendant du coefficient β et son amplitude dépend de B.

Finalement, en intégrant les équations (4.10) et (4.11) dans l’équation (4.8) on obtient le mo-
dèle dynamique incluant l’effet de récupération :

∆τRF,Res (t ,αstr ess) =
(
aF,DC1,Res (αstr ess t )bF,DC1,Res

)
RF1 +

(
aF,DC0,Res ((1−αstr ess) t )bF,DC0,Res

)
RF0 (4.12)

Nous avons appliqué une régression non linéaire entre le modèle (4.12) et les mesures de dégra-
dation pour différentes fréquences et rapport cyclique de stress. Sur la figure 4.18 nous observons
une bonne cohérence entre le modèle précédemment défini et les mesures de dégradation avec
des stress dynamiques et statiques. Cette figure montre que, quelque soit le stress dynamique ou
statique et quel que soit le rapport cyclique du stress, nous pouvons prédire les dégradations avec
un même modèle.
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FIGURE 4.18 – Comparaison de la mesure et du modèle (4.12) pour prédire l’effet du vieillissement sur le
temps de propagation d’un front descendant (a)(c) et montant (b)(d) dans les ressources de (a)(b) LUT et
de (c)(d) routages pour différents rapports cycliques de stress pour un RO L1 B à Tstr ess = 100◦C et V = Vnom

À ce niveau de la modélisation, nous avons un modèle par architecture de RO et par condition
de stress de température et de tension. L’objectif est d’avoir un modèle commun à tous les RO dans
toutes les conditions de stress. C’est pourquoi, pour toutes les architectures de RO, nous avons pris
des coefficient B0, B1, β0 et β1 identiques correspondant à la moyenne des coefficients précédem-
ment obtenus pour chacune des architectures de RO. La figure 4.19 confirme une dépendance des
coefficients B et β à la tension et à la température. Dans [161] l’auteur montre que le coefficient
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B dépend de la tension et la fraction de récupération dépend de la température. L’auteur utilise
un modèle empirique pour la dépendance de B à la tension et une loi d’Arrhenius pour la tem-
pérature. Contrairement, à l’étude réalisée dans [161] qui mesure les dégradations directement
sur le composant, dans notre cas nous mesurons des dégradations sur un circuit compliquant la
modélisation semi-empirique de la fraction de récupération (RF) avec une loi d’Arrhenius. Ainsi,
nous modélisons empiriquement la dépendance des coefficients B et β avec un polynôme à deux
variables, température et tension, du second ordre pour les deux variables :

β(T,V) = p00+p10(T−Tnom)+p00(V−Vnom)+p11(T−Tnom)(V−Vnom)+p20(T−Tnom)2+p02(V−Vnom)2

(4.13)

B(T,V) = q00+q10(T−Tnom)+q00(V−Vnom)+q11(T−Tnom)(V−Vnom)+q20(T−Tnom)2+q02(V−Vnom)2

(4.14)
La table 4.3 contient les paramètres, strictement empiriques, des modèles de β0, β1, B0 et B1 iden-
tifiés.

Finalement, en utilisant le modèle définit dans l’équation (4.12) et avec les coefficients de frac-
tion de récupération (RF) obtenus en utilisant les modèles (4.14) et (4.13), nous avons calculé la
dégradation au dernier instant de mesure (t f i n). La figure 4.20 compare la mesure et la prédiction
de la dégradation du temps de propagation d’un front dans des ressources de LUT et de routages.
La moyenne des dégradations relatives pour les ressources de LUT étant de 0.02 et pour les res-
sources de routages de 0.01, notre modèle prédit les dégradations avec un résidu moyen de 10%.

À partir du modèle (4.12) valable aussi bien dans les ressources de routages que de LUT, nous
reconstruisons le modèle de dégradation dans le RO qui est le circuit directement mesuré par le
banc de test :

∆τRF,RO (t ,αstr ess) =∆τRF,LUT (t ,αstr ess)+∆τRF,ROUT (t ,αstr ess) (4.15)

Avec un résidu relatif moyen d’environ 10%, la figure 4.21 confirme la capacité de notre modèle à
prédire les dégradations dans les ROs à partir des modèles définis pour les dégradations dans les
ressources de routages et de LUT.
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TABLE 4.3 – Coefficients pour les modèles de β0, β1, B0 et B1

β0

p00(×10−2) p10(×10−3K−1) p01(V−1) p11(×10−2K−1V−1) p20(×10−6K−2) p02(V−2)

LUT 76.1 -14.9 -2.6 3.3 108.0 3.9

Routage -12.7 -2.1 2.8 -3.5 65.8 -3.3

β1

LUT 1.9 -6.2 2.3 -3.0 84.3 -2.5

Routage -229.6 43.3 15.9 -18.1 -148.8 -17.3

B0

LUT -132.3 29.8 12.4 -19.6 2.7 -1.6

Routage -915.0 197.0 62.1 -73.8 -819.6 -69.5

B1

LUT -97.8 -1.0 19.4 -31.8 370.1 -12.3

Routage -1143.6 204.3 92.8 -112.9 -484.0 -112.2
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FIGURE 4.20 – Comparaison entre la mesure et la prédiction avec le modèle (4.12) des dégradations du
temps de propagation, à t f i n , d’un front (a)(c) descendant et (b)(d) montant dans les ressources de (a)(b)
LUT et de (c)(d) routages

152



CHAPITRE 4. MODÉLISATION ET PRÉVISION DE LA FIABILITÉ DES FPGAS

-0.02 0 0.02 0.04

Mesure  
fall

R

-0.02

0

0.02

0.04
P

ré
d

ic
ti
o

n
 

 
fa

ll R

RO

R=0.0010

(a)

-0.02 0 0.02 0.04

Mesure  
rise

R

-0.02

0

0.02

0.04

P
ré

d
ic

ti
o

n
 

 
ri
s
e

R

RO

R=0.0009

(b)

FIGURE 4.21 – Comparaison entre la mesure et la prédiction avec le modèle (4.15) des dégradations du
temps de propagation, à t f i n , d’un front (a) descendant et (b) montant dans les ROs

4.3.4 Conclusion

Dans un premier temps, nous avons reconstruit les dégradations pour un stress dynamique
directement à partir du modèle statique. Nous avons observé une sur-estimation du modèle, cer-
tainement à cause du mécanisme de récupération du BTI jusqu’ici non pris en compte dans notre
modèle. Ainsi, nous avons modélisé le mécanisme de récupération en fonction du rapport cy-
clique, de la température et de la tension de stress. Ensuite, nous obtenons un modèle commun à
toutes les architectures de ROs qui modélise l’effet du vieillissement sur le temps de propagation
dans les ressources de LUT et de routages soumises à un stress statique ou dynamique avec diffé-
rents rapports cycliques de stress. Finalement, nous avons sommé les modèles du routage et des
LUT pour obtenir le modèle du RO. Nous obtenons une cohérence entre la prédiction du modèle
et la mesure avec un résidu relatif moyen de 10% ce qui est satisfaisant.

4.4 Modélisation des dégradations pour un stress dynamique : fréquence

Dans la précédente section, nous avons modélisé l’effet du rapport cyclique de stress sur les
dégradations. Dans cette section nous étudions l’effet de la fréquence de stress sur le vieillisse-
ment du temps de propagation d’un front montant et descendant dans les ressources de LUT et
de routages. Tout d’abord, la figure 4.22 montre l’effet de la fréquence de stress sur la dégradation
du temps de propagation mesuré dans un RO. Contrairement à la figure 4.18 où l’on voyait clai-
rement l’effet du rapport cyclique de stress sur l’amplitude des dégradations, sur la figure 4.22 on
constate que l’effet de la fréquence de stress est faible. Bien qu’au niveau du RO l’effet de la fré-
quence de stress sur les dégradations est négligeable, nous allons regarder si cela est toujours vrai
dans les ressources de LUT et de routage en utilisant les données issues de la méthode d’extraction
dans la section 3.5.

La figure 4.23 présente les dégradations des temps de propagations relatifs, par rapport à DC0
pour τ f al lR et DC1 pour τr i seR , en fonction de la fréquence de stress et dans les ressources de LUT.
Chaque point correspond à la moyenne de toutes les architectures et chaque barre son écart type.

Les figures 4.23a et 4.23b présentent l’effet du vieillissement sur les ressources de LUT. On ob-
serve, pour un stress DC1 (resp. DC0), une amélioration du temps de propagation d’un front des-
cendant (resp. montant) comme observé dans la précédente section. Aussi bien pour τ f al lR que
pour τr i seR , on remarque que l’amplitude des dégradations est la plus importante à 100Hz pour
les stress dynamiques; ce phénomène est sans doute lié à la dynamique de dégradation et de récu-
pération pour le mécanisme de BTI (voir section 1.5.2). Cependant, nous n’avons pas de mesures
de dégradation avec des stress de basses fréquence, mis à part 100Hz. Ainsi, nous ne pouvons pas
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FIGURE 4.22 – Effet de la fréquence de stress sur la dégradation du temps de propagation dans un RO L1 B
(a) τ f al lR (b) τr i seR . Tstr ess = 100◦C, Vstr ess = Vnom et αstr ess = 0.5.
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FIGURE 4.23 – Amplitude relative (par rapport au stress statique) des dégradations dans les ressources de
LUT au dernier instant de mesure en fonction du stress interne et pour différentes conditions de stress de
température et de tension (a) τ f al lR (b) τr i seR . αstr ess = 0.5.

modéliser ce mécanisme qui correspond à la différence de dynamique entre les dégradations et
les récupérations du BTI comme expliqué et modélisé dans [65, chapitre 21.3.3]. Pour les stress de
hautes fréquences, nous constatons que l’amplitude est globalement stable dans les conditions de
températures supérieures à 25◦C.

Au contraire, pour Tstr ess = 25◦C l’amplitude des dégradations augmente lorsque la fréquence
de stress augmente. À priori, ce que nous observons à basse température peut être lié au HCI qui
se produit à chaque fois que du courant passe dans le transistor. Donc, l’amplitude des dégrada-
tions doit augmenter avec la fréquence de stress sous l’effet du HCI.

La figure 4.24a présente les dégradations en fonction du temps pour plusieurs fréquences de
stress et à Tstr ess = 25◦C. Nous avons modélisé les dégradations avec une loi puissance dont l’ex-
posant au temps est de 0.5 comme défini dans le modèle de l’électron chanceux 1.5.3. La figure
4.24a confirme la cohérence entre les mesures et une loi puissance avec un exposant 0.5. Aussi,
observe-t-on une amplitude croissante lorsque la fréquence de stress augmente. En réalité, même
à basse température, les dégradations que l’on observe sur la figure 4.24a sont dues à l’effet du HCI
et du BTI combinés. Dans [162, eq. 7], l’auteur propose de soustraire les dégradations obtenues
aux hautes fréquences avec les dégradations obtenues à 25Hz. En effet, l’auteur considère que
pour un stress de 25Hz le HCI est négligeable, ainsi, le BTI est prédominant. En considérant nos
résultats, on constate que les dégradations à 100Hz sont plus importantes que les dégradations à
hautes fréquences, ce qui rend cette méthode inapplicable. Cependant, le BTI est un mécanisme
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FIGURE 4.24 – Évolution de la dégradation de τ f al lR dans les ressources de LUT et pour un RO L1 XB pour
différents stress dynamiques de hautes fréquences (a) en fonction du temps (b) en fonction du produit du
temps et de la fréquence de stress. αstr ess = 0.5.

de dégradation indépendant de la fréquence de stress à haute fréquence, c’est d’ailleurs ce que
l’on observe à haute température sur la figure 4.23. Par conséquent, on peut considérer que le BTI
est identique pour un stress à 1MHz, 100MHz, 600MHz et 1500MHz, en considérant un rapport
cyclique identique, et qu’il ne perturbe pas l’observation de l’effet du HCI dans ces conditions de
stress.

Ainsi, pour aller plus loin dans l’étude du HCI, la figure 4.24b présente la dégradation de τ f al lR

en fonction du produit du temps est de la fréquence de stress, c’est à dire en fonction du nombre
de commutations. Comme le HCI dépend du nombre de commutations, on devrait obtenir sur
la figure 4.24b un alignement des droites comme dans [162, fig. 11]. Hormis pour une fréquence
de stress de 600MHz et 1500MHz, on n’observe pas d’alignement des dégradations, ce qui prouve
qu’à 25◦C les dégradations, sous l’effet du HCI, sont faibles voir négligeables devant le BTI.

Les figures 4.25a et 4.25b présentent l’effet du vieillissement sur les ressources de routages. On
remarque que la dégradation de τ f al lR diminue légèrement et passe de 0.3 pour 100Hz à 0.1 pour
1500MHz. Nous n’avons pas d’interprétation pour ce résultat. Aussi, on constate que la dégrada-
tion de τ f al lR est relativement stable en fonction de la fréquence de stress.
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FIGURE 4.25 – Amplitude relative (par rapport au stress statique) des dégradations dans les ressources de
routages au dernier instant de mesure en fonction du stress interne et pour différentes conditions de stress
de température et de tension (a) τ f al lR (b) τr i seR . αstr ess = 0.5

En conclusion de cette section et, concernant les ressources de LUT, nous avons observé quelques
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caractéristiques du HCI, cependant, celui-ci reste négligeable par rapport au BTI même à basse
température et pour un stress de haute fréquence. Globalement, aussi bien pour les ressources
de LUT que de routages, l’effet de la fréquence de stress est faible sur les dégradations. De plus,
les dégradations sont environs trois fois plus faibles pour un stress dynamique que pour un stress
statique. Par conséquent, nous ne modéliserons pas l’effet de la fréquence de stress qui reste né-
gligeable par rapport à l’effet du rapport cyclique, de la température et de la tension de stress.

4.5 Comparaison des dégradations dans un FPGA Artix 28nm HKMG et
Zynq UltraScale+ 16nm FinFET

Dans cette thèse nous mesurons la fiabilité de FPGA de la dernière génération. Par dernière
génération nous entendons des FPGA conçut avec une technologie FinFET. Dans la section 1.2
nous avons montré la différence d’architecture entre le FinFET et un transistor planaire. Dans la
section 1.5 nous avons montré que cette évolution d’architecture génère un auto-échauffement
plus important dans le transistor ce qui pouvait impacter les mécanismes de dégradation. Alors
la question se pose : comment va évoluer la fiabilité entre un FPGA conçut avec une technologie
planair et un FPGA avec du FinFET?

Dans cette section, nous comparons les dérives des dégradations que nous avons observées
pour des FPGAs Zynq UltraScale+ 16nm FinFET avec celles observées par Julien Coutet dans un
FPGA Artix 28 nm HKMG [2]. Julien Coutet modélise les dégradations de la dérive fréquentielle des
ROs pour un stress statique DC0 et DC1 avec le modèle suivant :

∆ fR(t ,V,T) = a(V,T)t b = A ·eγ·Ve−
Ea

kB·T · t b (4.16)

Les figures [2, fig. 121] et [2, fig. 120] montrent les mesures et le modèle des dérives fréquentielles
pour un stress DC0 et DC1 dans un FPGA Artix. Les tables [2, tab. 27] et [2, fig. 26] présentent les
paramètres du modèle (4.16) extraits pour un stress DC0 et DC1.

À partir de nos mesures, nous modélisons les dérives fréquentielles des ROs dans le FPGA Zynq
UltraScale+ à partir du même modèle utilisé par Julien Coutet (4.16). Dans notre modélisation,
nous utilisons les RO L1 B et RO L2 XB qui sont des architectures logiques identiques de celles
utilisées dans [2]. Aussi, nous utilisons les mesures pour des conditions de stress de température
(25◦C ≤ Tstr ess ≤ 115◦C) et de tension (Vnom ≤ Vstr ess ≤ 1.3Vnom) proches de celles utilisées dans
[2] (55◦C ≤ Tstr ess ≤ 115◦C et Vnom ≤ Vstr ess ≤ 1.5Vnom).

La table 4.4 regroupe les paramètres obtenus pour notre modélisation et ceux obtenus dans [2].
La figure 4.26 présente nos mesures de fréquences relatives, notre modèle identifié (traits pleins)
ainsi que le modèle de [2] (pointillés) tracé pour les mêmes conditions de températures et de ten-
sion que les nôtres.

Sur la table 4.4, les coefficients du facteur d’accélération de température (Ea) et de tension
(γ) sont plus important pour le FPGA Zynq UltraScale+ que pour l’Artix. Ceci dénote une plus
grande sensibilité de l’amplitude des dégradations à la température et à la tension pour le Zynq
UltraScale+. Cette sensibilité est visible sur la figure 4.26 où l’on constate les dégradations pour
différentes conditions de température et de tension bien plus espacées pour le modèle du Zynq
UltraScale+ que pour le modèle de l’Artix.

Pour l’Artix, les coefficients des facteurs d’accélérations sont différents pour un stress DC0 et
DC1. Julien Coutet [2, §3.4.1.1.1 et §3.4.1.1.2] justifie cette différence par l’explication suivante :
en considérant que, pour un stress DC0, les types de transistors majoritairement stressés sont des
PMOS, alors le NBTI constitue la principale cause des dégradations du RO. À l’inverse, pour un
stress DC1, le PBTI est la principale cause des dégradations. Ainsi, la dépendance du NBTI et du
PBTI à la température et à la tension de stress est différente. Cependant, dans notre cas, les coeffi-
cients des facteurs d’accélérations que nous obtenons pour DC0 et DC1 sont presque identiques.
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TABLE 4.4 – Paramètres du modèles (4.16) extraits pour un FPGA Zynq UltraScale+ 16nm FinFET et un FPGA
Artix 28nm HKMG

Zynq UltraScale+ Artix

DC0 DC1 DC0 DC1

A (×102 ·h−b) -21.3 -15.3 -0.592 -0.066

b 0.251 0.240 0.262 0.265

Ea (eV) 0.275 0.268 0.089 0.160

γ (V−1) 2.957 3.156 1.231 4.804

a(Vnom ,25◦C) (×103 ·h−b) −5.9 −6.6 −64.0 −15.6

a(1.2Vnom ,115◦C) (×103 ·h−b) −117 −127 −182 −174

(a) (b)

FIGURE 4.26 – Comparaison de la dégradation des dérives fréquentielles des ROs dans un FPGA Zynq Ul-
traScale+ 16nm FinFET et Artix 28nm HKMG [2] obtenue dans les mêmes conditions de température et de
tension

Donc dans une technologie FinFET, le NBTI et le PBTI semblent avoir la même dépendance à la
température et la tension de stress.

La figure 4.26 montre que, pour une condition de température et de tension donnée, les dé-
gradations dans l’Artix sont toujours supérieures aux dégradations dans le Zynq UltraScale+.

Les deux dernières lignes de la table 4.4 montrent le résultat du paramètre d’amplitude (a(V,T))
en tenant compte des facteurs d’accélération de température et de tension. On constate que le
paramètre d’amplitude du modèle de l’Artix est supérieur à celui du Zynq UltraScale+, ce qui
explique pourquoi nous observons des dégradations plus importantes pour l’Artix sur la figure
4.26. Parce que les dégradations dans le Zynq UltraScale+ sont plus sensibles à la température, on
constate que pour V = Vnom et T = 25◦C les dégradations sont dix fois plus faibles que dans un
Artix. Pour V = 1.2Vnom et T = 115◦C, les dégradations dans le Zynq UltraScale+ sont 1.5 fois plus
faibles que dans l’Artix.

Finalement, l’exposant au temps (b) pour le modèle de l’Artix est sensiblement égal à celui que
nous avons mesuré dans le Zynq UltraScale+ (0.240 ≈ 0.265).

Dans cette section, nous avons comparé les dégradations que nous avons modélisées dans un
FPGA Zynq UltraScale+ 16nm avec la modélisation des dégradations dans un FPGA Artix 28nm
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HKMG. Cette comparaison révèle, qu’en fonction de la condition de température et de tension, le
facteur d’amplitude des dégradations (a(V,T) est 1.5 à 10 fois plus importante pour l’Artix. L’ex-
posant au temps est sensiblement similaire entre l’Artix et le Zynq UltraScale+. Donc, le FPGA
UltraScale+ semble plus robuste aux dégradations du BTI pour des températures comprises entre
25◦C et 115◦C et des tensions comprises entre Vnom et 1.3Vnom .

4.6 Modélisation des défaillances

4.6.1 Introduction

"La fiabilité est l’aptitude d’un dispositif à accomplir une fonction requise dans des conditions
données pour une période de temps donnée". Dans un FPGA, le temps de propagation d’un si-
gnal dans un chemin combinatoire fixe la fréquence de fonctionnement c’est à dire la vitesse pour
qu’une fonction soit exécutée. De plus, le lien entre la logique combinatoire et séquentielle est la
synchronisation des signaux qui est fortement dépendante, là aussi, du temps de propagation du
signal dans un chemin combinatoire. Dans notre étude nous mesurons le temps de propagation
d’un signal dans un chemin combinatoire en implémentant des ROs. Dans notre cas on considère
que la fonction requise est l’oscillation d’un RO au-dessus d’une certaine fréquence de seuil. Le
vieillissement du RO a pour conséquence l’augmentation du temps de propagation à l’échelle du
transistor, soit la diminution de la fréquence d’oscillation du RO. Lorsque la fréquence du RO de-
vient plus faible que la fonction de seuil, alors on considère que le RO est défaillant et on observe
alors une panne catalectique.

Dans cette section, nous nous proposons de modéliser la fiabilité des FPGAs à partir d’une
approche statistique de la défaillance des ROs. Pour cela, nous extrapolons nos mesures de dégra-
dations jusqu’à un critère de défaillance préalablement fixé et nous notons le temps de défaillance
(TTF : Time To Fail). Ainsi, nous modélisons la fonction de répartition des TTF à partir d’une loi
de distribution log-normale tout en identifiant les facteurs d’accélérations de température et ten-
sion. Cette étude statistique sert à confirmer les résultats de la précédente modélisation. Aussi, les
résultats issus d’une étude statistique de la fiabilité, tel que le MTTF (Mean Time To Failure), le
taux de défaillance, sont directement exploitable par l’industriel avec beaucoup de précautions.

4.6.2 Seuil de défaillance

Pour connaître l’instant de défaillance du RO, il faut d’abord fixer un seuil de défaillance à par-
tir duquel on considère le RO défaillant. Dans la continuité de la modélisation des dégradations,
nous utiliserons le temps de propagation d’un front montant ou descendant calculé à partir de la
mesure de fréquence et du rapport cyclique :

τ f al l ,r o = αr o

fr o

τr i se,r o = 1−αr o

fr o

(4.17)

Dans un premier temps nous choisirons comme seuil de défaillance celui fixé par Vivado.
Comme expliqué dans la section 3.3.2, pour chaque RO nous avons extrait le temps de propa-
gation prédit par Vivado. Vivado retourne quatre temps de propagation : Fast Max, Fast Min, Slow
Max et Slow Min. Fast et Slow correspondent au FPGA le plus rapide et le plus lent en sortie de
fabrication tandis que Max et Min correspondent aux ressources dans le FPGA avec le maximum
et le minimum de temps de propagation. Le seuil de défaillance extrait de Vivado correspond au
temps de propagation maximum dans un FPGA avec des performances moyennes. Pour chaque
RO on calcule :

τvi vado = τ f ast ,max +τsl ow,max

2
(4.18)
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Pour différents ROs, la figure 4.27a compare le temps de propagation limite donné par Vivado,
que l’on peut considérer comme étant le seuil de dégradation, avec le temps de propagation d’un
front descendant mesuré aux conditions nominales avant vieillissement. En moyenne, le seuil de
défaillance fixé par Vivado est 1.21 fois plus grand que le temps de propagation mesuré. Cela si-
gnifie que pour considérer un RO défaillant, il faut que sa dérive relative de la dégradation du
temps de propagation d’un front montant soit de 21%. La figure 4.27b compare le seuil de dégra-
dation de Vivado avec la mesure après vieillissement, c’est à dire au dernier instant de mesure. La
figure 4.27b révèle la faible dégradation des ROs par rapport au seuil de défaillance. Même pour la
condition de stress la plus importante (Tstr ess = 115◦C et Vstr ess = 1.15Vnom) en comparant avec
les mesures obtenues avant le vieillissement, on constate une dégradation de 1.3% ce qui faible
devant les 21% du seuil de dégradation de Vivado.
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FIGURE 4.27 – Comparaison du seuil de défaillance extrait de Vivado (4.18) avec la mesure du temps de
propagation d’un front descendant (a) avant vieillissement (b) après vieillissement pour un stress DC0.
Chaque point correspond à un RO.

Les dégradations relatives maximum observées sur notre banc de test sont d’environ 2% pour
la dégradation d’un front descendant, avec un stress DC0 et Tstr ess = 115◦C, Vstr ess = 1.15Vnom . Si
nous souhaitons observer des ROs défaillants, ce qui est nécessaire dans le cadre de notre étude
statistique il est nécessaire d’extrapoler nos mesures.

Afin de comparer nos résultats avec ceux de Julien Coutet [2], en plus du seuil de défaillance
de Vivado, nous prendrons un seuil de défaillance relative de 10%.

4.6.3 Extrapolation des dérives

Nous souhaitons extrapoler nos mesures de dégradation jusqu’au seuil de dégradation. Pour
cela nous avons modélisé la dégradation relative de chaque RO avec le modèle suivant :

∆τR = τ(t )−τt0

τt0

= at b (4.19)

On fixe pour tous les ROs l’exposant au temps b = 0.27 qui correspond au modèle de dégradation
établit dans la section 4.2 en considérant que le BTI est le principal mécanisme de dégradation
observé.

À partir du modèle nous extrapolons la dérive jusqu’à atteindre le seuil de défaillance tel que :

at b
TTF = τseui l

τt0

−1

tTTF =
( τseui l

τt0
−1

a

)1/b (4.20)
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Si le seuil de défaillance est fixé par Vivado alors τseui l = τvi vado . Si le seuil de défaillance est de
10% alors τseui l = 1.1τt0 .

4.6.4 Modélisation statistique de la durée de vie

Afin de modéliser la durée de vie des FPGAs, comme pour la modélisation des dégradations,
nous utilisons les données des six FPGAs avec un stress de température et de tension suivant :
25◦C et 1.3Vnom , 65◦C et 1.15Vnom , 65◦C et 1.3Vnom , 100◦C et Vnom , 100◦C et 1.1Vnom , 115◦C et
1.15Vnom . Pour que la durée de vie modélisé couvre toutes les configuration présentes dans notre
banc de test, nous utilisons les ROs pour lesquels nous observons le plus de dégradation : architec-
ture Short Path de type buffer (voir section 2.3.2), avec un stress DC0. Afin d’éviter les phénomènes
d’améliorations observés par exemple sur la figure 4.11, nous utilisons pour un stress DC0 la dé-
gradation d’un front descendant dans le RO. Nous avons 18 ROs par FPGA soit au total 108 ROs
pour faire l’étude statistique. Pour chaque RO, nous extrapolons les dérives jusqu’au seuil de dé-
faillance.

Comme dans [2], nous utilisons une loi de distribution log-normale, avec pour fonction de
répartition :

FTTF(t ) = 1

2

(
1+er f

(
ln(t )−µp

2σ

))
(4.21)

Pour une loi log-normale, le logarithme de TTF suit une loi normale. Ce qui à pour conséquence

que la medi ane = eµ, l’esper ance = eµ+σ
2/2 et la var i ance =

(
eσ

2 −1
)

e2µ+σ2
. La fonction er f est

la fonction d’erreur (1.16).
Pour chaque FPGA nous appliquons une régression non linéaire avec le modèle (4.21). La fi-

gure 4.28 compare le modèle que nous avons extrait de la régression avec les données expéri-
mentales. Tout d’abord on constate que les temps de défaillances sont extrêmement grands, nous
avons d’ailleurs exprimé l’axe des abscisses en années. Pour le seuil de défaillance Vivado, nous
obtenons : 13.7 ≤ µ ≤ 21.4 et 0.96 ≤ σ ≤ 1.06. Pour le seuil de défaillance Vivado, nous obtenons :
10.6 ≤ µ ≤ 18.3 et 0.55 ≤ σ ≤ 0.69. On observe, sur la figure 4.28a, une discontinuité qui est très
probablement liée aux différences de dégradation entre deux ROs d’architectures différentes. Fi-
nalement, l’alignement des mesures confirme que la distribution des défaillances suit une loi log-
normale.
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FIGURE 4.28 – Comparaison entre les données d’expérimentation et le modèle (4.21) pour la fonction de
répartition de TTF (a) pour le seuil de défaillance Vivado (b) pour le seuil de défaillance 10%

À présent nous allons identifier le facteur d’accélération de température et de tension avec une
loi d’Arrhenius et une loi exponentielle comme pour la modélisation des dégradations. Ainsi nous
pouvons exprimer de nouveau la fonction de répartition :
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FTTF(t ,Vstr ess ,Tstr ess) = 1

2

1+er f

 ln(teγde f (Vstr ess−Vop )e
Eade f

kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

)
)−µp

2σ




FTTF(t ,Vstr ess ,Tstr ess) = 1

2

1+er f

 ln(t )+γde f
(
Vstr ess −Vop

)+ Eade f

kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

)
−µ

p
2σ


(4.22)

Nous notons γde f et Eade f les paramètres extraits avec la modélisation de la répartition des
temps de défaillance, tandis que, nous notons γdeg et Eadeg les paramètres extraits avec la modé-
lisation de la dégradation du temps de propagation dans les sections précédentes.

À partir du modèle (4.22) nous avons extrait les coefficients γde f et Eade f des facteurs d’accé-
lérations que l’on retrouve dans la table 4.5. Ainsi, nous pouvons calculer le temps de défaillance
(TTF) des ROs pour les conditions de fonctionnement opérationnel de température (Top ) et de
tension (Vop ), tel que :

TTFVop,Top = TTFVstr ess,Tstr ess ×eγ(Vstr ess−Vop ) ×e
Ea
kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

)
(4.23)

Sur la figure 4.29a nous avons tracé les temps de défaillances ramenés aux conditions opéra-
tionnelles Vop = Vnom et Top = 25◦C pour le seuil de défaillance Vivado. Sur la figure 4.29b nous
avons tracé les temps de défaillances ramenés aux conditions opérationnelles Vop = 1.05Vnom et
Top = 100◦C pour le seuil de défaillance à 10%, afin de comparer les résultats avec [2].
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FIGURE 4.29 – Comparaison entre les données d’expérimentation et le modèle (trait plein) (4.22) pour la
fonction de répartition de tTTF avec (a) pour le seuil de défaillance Vivado, ramené à Top = 25◦C et Vop =
Vnom (b) pour le seuil de défaillance 10%, ramené à Top = 100◦C et Vop = 1.05Vnom .

Sur la table 4.5 on remarque une différence importante du coefficient µ entre le Zynq UltraS-
cale+ et l’Artix, ce qui a une conséquence directe sur le MTTF qui est de 3.3×105annees pour le
Zynq UltraScale+ et de 1.6×103annees pour l’Artix. Un tel MTTF n’a pas de sens, mais cela montre
que la fiabilité du FPGA n’est que très peu impactée par les dégradations liées au BTI. Cela montre
aussi, que le Zynq UltraScale+ 16nm FinFET est plus robuste au BTI que l’Artix 28nm HKMG, ce
qui rejoint la comparaison des dégradations faite dans la section 4.5. La table 4.5 montre que le
paramètre de forme σ ainsi que les coefficients des facteurs d’accélérations γ et Ea sont proches,
cela conforte la solidité de notre étude et met en évidence que le mécanisme de dégradation ob-
servé sur l’Artix est identique de celui que nous observons.

Pour faire le rapprochement entre les coefficients des facteurs d’accélérations obtenus pour
la modélisation des dégradations et des défaillances, nous devons appliquer la relation suivante
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TABLE 4.5 – Paramètres extraits à partir du modèle (4.22) dans le cadre de notre étude sur le Zynq UltraS-
cale+ 16nm FinFET et ceux obtenus dans [2] pour l’Artix 28nm HKMG

Zynq UltraScale+ 16nm FinFET Artix 28nm HKMG

Seuil Vivado Seuil 10% Seuil 10%

Paramètres 95% standard 105% 95% standard 105% 95% standard 105%

µ 24 24.3 24.6 12.3 12.38 12.5 1.5 3.45 5.39

σ 0.95 1.06 1.17 0.7 0.82 0.94 0.73 0.80 0.87

γde f (V−1) 9.96 11.02 12.1 10.2 11.18 12.2 11.2 11.88 12.6

Eade f (eV) 0.93 0.96 0.99 0.94 0.97 1 0.75 0.81 0.87

démontrée dans [2, eq. 111] :

γdeg = γde f ×b

Eadeg = Eade f ×b

γdeg = 11.18×0.3 = 3.35 V−1

Eadeg = 0.97×0.3 = 0.29 eV

(4.24)

où b est l’exposant au temps du modèle de puissance. Pour la modélisation des dégradations nous
obtenons : γdeg = 4.21V−1 et Eadeg = 0.31eV (voir table 4.1). La modélisation des défaillances ef-
fectuée dans cette section confirme la justesse des coefficients du facteur d’accélération de tem-
pérature et de tension obtenus dans la modélisation des dégradations.

À présent nous introduisons le taux de défaillance puisque c’est une donnée facilement ex-
ploitable par un industriel. Le taux de défaillance permet de connaître pour un temps de fonc-
tionnement donné, la probabilité qu’un échantillon soit en panne pour une heure d’utilisation. Le
taux de défaillance d’une loi log-normale s’écrit :

λTTF(t ,Vstr ess ,Tstr ess) = fTTF(t ,Vstr ess ,Tstr ess)

1−FTTF(t ,Vstr ess ,Tstr ess)
=

1
t ·σ·p2π

e
− 1

2

(
l n(t ·AV ·AT )−µ

σ

)2

1− 1
2

(
1+er f

(
ln(t ·AV ·AT)−µp

2σ

)) (4.25)

La figure 4.30 présente l’évolution du taux de défaillance exprimé en FIT (Failure In Time).
Dans notre cas, le FIT correspond au nombre de RO défaillants dans un lot de 109 ROs pen-
dant une heure de fonctionnement. Le FIT est souvent utilisé en électronique pour compenser
la grande quantité de composants dans un circuit intégré. Le FPGA que nous utilisons contient
autour de 106 cellules logiques composées de huit LUT (Look-Up Table). Un lot de 109 ROs cor-
respond alors à 1000 FPGAs implémentant chacun 106 ROs de huit étages. La figure 4.30 montre
que le taux de défaillance est croissant, ce qui confirme l’observation des défaillances causées par
le vieillissement (partie de droite de la courbe en baignoire sur la figure 1.38). En considérant le
seuil de défaillance le plus critique (10%) ainsi que la température la plus haute, après 50 ans le
taux de défaillance passe la barre des 10−9FIT, ce qui est acceptable pour l’industrie. Pour com-
pléter l’analyse du taux de défaillance, la figure 4.31 présente l’évolution du taux de défaillance en
fonction du temps de fonctionnement et du seuil de défaillance choisit pour Vop = 1.05Vnom et
Top = 125◦C. Pour certaines applications, il est possible qu’une baisse de performance inférieure à
10% ne soit pas acceptable par l’utilisateur. Pour un seuil de défaillance au-dessus de 10% le taux
de défaillance devient dérisoire, c’est pourquoi nous l’avons limité à 10% sur la figure 4.31.
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(a) (b)

FIGURE 4.30 – Taux de défaillance avec une enveloppe à 10% pour une tension opérationnelle Vop =
1.05Vnom et pour différentes température avec comme seuil de défaillance (a) Vivado et (b) 10%
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FIGURE 4.31 – Évolution du taux de défaillance en fonction du temps de fonctionnement et du seuil de
défaillance pour Vop = 1.05Vnom et deux températures de fonctionnement Top = 75◦C et Top = 125◦C.

4.6.5 Conclusion

Dans cette section nous avons modélisé les défaillances des ROs en considérant un seuil de
défaillance extrait de Vivado, en moyenne à 26.4%, ainsi qu’un seuil de défaillance de 10%. Nous
utilisons les ROs pour lesquelles nous avons observé le plus de dégradation, soit pour un stress
DC0. Nous avons utilisé une loi log-normale pour modéliser les temps de défaillance, puis, nous
avons introduit les facteurs d’accélération de température et de tension dans ce même modèle.
Les coefficients des facteurs d’accélérations que nous obtenons sont très proches de ceux ob-
tenus pour la modélisation des dégradations (Eade f = 0.97 × 0.3 = 0.29eV ≈ 0.31eV = Eadeg et
γde f = 11.18×0.3 = 3.35V−1 ≈ 4.21V−1 = γdeg ), ce qui confirme la justesse de nos modélisations.
Dans les conditions d’utilisation les plus critiques, nous obtenons MTTF = 3.3×105annees qui est
100 fois plus grand que celui obtenu dans [2] pour l’Artix 28nm HKMG. Le MTTF obtenu prouve
que le FPGA est très robuste face aux défaillances provoquées par le BTI. Pour l’étude du taux
de défaillance nous obtenons λ = 10−9FIT après 50 ans de fonctionnement avec un seuil de dé-
faillance à 10%, ce qui est largement acceptable par l’industrie. Finalement, nous proposons un
abaque qui permet à l’utilisateur de connaître le taux de défaillance en fonction du seuil de dé-
faillance et du temps de fonctionnement.
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4.7 Conclusion

En séparant les dégradations dans les ressources de LUT et de routages, dans ce chapitre
nous avons modélisé la dégradation des ROs mesurée par notre banc de test. Nous avons d’abord
proposé un modèle semi-empirique pour les dégradations sous un stress statique. Ensuite, nous
avons modélisé le mécanisme de récupération du BTI pour un stress dynamique que nous avons
combiné avec le modèle statique pour obtenir un seul modèle qui prédit les dégradations sous un
stress statique et dynamique. À haute température nous avons observé un effet de la fréquence
de stress sur les dégradations qui est négligeable dans notre modélisation. À basse température,
nous avons cherché du HCI mais les résultats ne mettent pas en évidence un effet significatif de ce
mécanisme de dégradation qui est négligeable à 25◦C devant le BTI. Finalement, en associant le
modèle pour prédire les dégradations dans les ressources de LUT et de routages, nous obtenons un
unique modèle qui prédit les dégradations dans un RO en fonction du temps de fonctionnement,
de la tension de stress, de la température de stress, du rapport cyclique de stress, de l’architec-
ture du RO caractérisé par son temps de propagation initiale (τt0 ) et des entrées de LUT utilisées
(RILUT) :

∆τRF,RO

(
t ,Vstr ess ,Tstr ess ,αstr ess ,RILUT,τt0

)=[
RILUT ·AILUTF,DC1,LUT

τt0

·AFVF,DC1,LUT (Vstr ess) ·AFTF,DC1,LUT (Tstr ess) · (αstr ess · t )bF,DC1,LUT

]
×RF1LUT (Vstr ess ,Tstr ess)

+
[

RILUT ·AILUTF,DC0,LUT

τt0

·AFVF,DC0,LUT (Vstr ess) ·AFTF,DC0,LUT (Tstr ess) · (αstr ess · t )bF,DC0,LUT

]
×RF0LUT (Vstr ess ,Tstr ess)

+
[(

At0F,DC1,ROUT ·τt0 +BF,DC1,ROUT
) ·AFVF,DC1,ROUT (Vstr ess) ·AFTF,DC1,ROUT (Tstr ess) · (αstr ess · t )bF,DC1,ROUT

]
×RF1ROUT (Vstr ess ,Tstr ess)

+
[(

At0F,DC0,ROUT ·τt0 +BF,DC0,ROUT
) ·AFVF,DC0,ROUT (Vstr ess) ·AFTF,DC0,ROUT (Tstr ess) · (αstr ess · t )bF,DC0,ROUT

]
×RF0ROUT (Vstr ess ,Tstr ess)

(4.26)

où AFVF,S,Res (Vstr ess) et AFTF,S,Res (Tstr ess) sont les facteurs d’accélérations en tension et température
extraits pour un stress (S) DC0 et DC1 et pour les ressources (Res) de LUT et de routage (ROUT),
tel que :

AFVF,S,Res (Vstr ess) = eγF,S,Res(Vstr ess−Vop )

AFTF,S,Res (Tstr ess) = e
EaF,S,Res

kB

(
1

Top
− 1

Tstr ess

) (4.27)

où RF1Res (Vstr ess ,Tstr ess) et RF0Res (Vstr ess ,Tstr ess) sont les fractions de récupération pour les tran-
sistors stressés par un niveau ’1’ et ’0’ dans les ressources (Res) de LUT et de routage (ROUT), tel
que :

RF1Res (Vstr ess ,Tstr ess) = 1

1+B1Res (Vstr ess ,Tstr ess)
(

(1−αstr ess )
αStr ess

)β1Res (Vstr ess ,Tstr ess )

RF0Res (Vstr ess ,Tstr ess) = 1

1+B0Res (Vstr ess ,Tstr ess)
(

αStr ess
(1−αstr ess )

)β0Res (Vstr ess ,Tstr ess )

(4.28)

Dans l’équation (4.26) les deux premiers termes qui s’additionnent modélisent les dégradations
dans les ressources de LUT et les deux derniers termes qui s’additionnent modélisent les dégrada-
tions dans les ressources de routages. Les valeurs numériques des coefficients du modèle (4.26) se
trouvent dans les tables 4.1, 4.2, 4.3. Le modèle contient 76 paramètres :
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— AILUTF,DC1,LUT et AILUTF,DC0,LUT : matrices contenant chacune six paramètres d’amplitudes propres
à chaque entrée de LUT;

— At0F,DC1,ROUT , At0F,DC0,ROUT , BF,DC1,ROUT et BF,DC0,ROUT : quatre paramètres d’ajustements de l’am-
plitude des dégradations dans les ressources de routage ;

— AFVF,DC1,LUT , AFVF,DC0,LUT , AFVF,DC1,ROUT et AFVF,DC0,ROUT : quatre paramètres pour les facteurs d’ac-
célérations en tension;

— AFTF,DC1,LUT , AFTF,DC0,LUT , AFTF,DC1,ROUT , AFTF,DC0,ROUT : quatre paramètres pour les facteurs d’accé-
lérations en température ;

— bF,DC1,LUT, bF,DC0,LUT, bF,DC1,ROUT et bF,DC0,ROUT : quatre paramètres d’exposant au temps;

— RF1LUT , RF0LUT , RF1ROUT et RF0ROUT : quatre Recovery Fraction (RF) pour modéliser le méca-
nisme de récupération. Dans l’expression de RF il y a deux sous paramètres (B et β) qui sont
dépendant de la température et de la tension et que nous avons modélisé avec un polynôme
du deuxième degrés à deux variables. Donc chaque RF contient 12 paramètres soit un total
de 48 paramètres pour tous les RF.

Le modèle contient six données d’entrées :

— t : le temps de vieillissement ;

— Vstr ess : la tension de stress ;

— Tstr ess : la température de stress ;

— αstr ess : le rapport cyclique de stress ;

— RILUT : les entrées de LUT utilisées par le RO;

— τt0 : le temps de propagation initial dans le RO.

Avec ce modèle nous avons prédit la dégradation de tous les ROs avec une erreur moyenne de 10%.

Nos résultats de dégradations mesurés et modélisés présentent, en comparaison avec l’étude
de Julien Coutet sur un FPGA Artix 28nm HKMG [2], des dégradations 1.5 fois plus faible pour
Tstr ess = 115◦C et Vstr ess = 1.2Vnom . La proximité de l’exposant au temps, obtenu dans notre étude
(b = 0.25) et celle de Julien Coutet (b = 0.26), montre que le même mécanisme de défaillance (BTI)
est observé. Globalement, on peut confirmer que le FPGA Zynq UltraScale+ 16nm étudié dans
cette thèse est plus robuste aux dégradations du temps de propagation dû au BTI que le FPGA Ar-
tix 28nm HKMG.

Finalement, en fixant un seuil de défaillance des ROs, nous avons modélisé les défaillances du
FPGA. En utilisant un seuil de défaillance extrait de Vivado, nous avons obtenu un MTTF de l’ordre
de 1010annees qui est extrêmement supérieur au temps d’utilisation de toutes applications envi-
sageables. Ensuite, nous avons choisi un seuil de défaillance de 10% qui est identique à celui fixé
par Julien Coutet [2]. Nous avons obtenu un MTTF de 105annees, 100 fois plus grand que celui
dans [2] MTTF = 103annees. Ce dernier résultat est cohérent avec la comparaison des dégrada-
tions entre les deux technologies. De plus, les coefficients du facteurs d’accélération de tempé-
rature et de tension obtenus pour la modélisation des défaillances (Eade f = 0.97× 0.3 = 0.29eV
et γde f = 11.18× 0.3 = 3.35V−1) sont relativement identiques à ceux obtenus pour la modélisa-
tion des dégradations (Eadeg = 0.31eV et γdeg = 4.21V−1), ce qui confirme la justesse de nos deux
modélisations.
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Conclusion et perspectives

Conclusion générale

Les travaux réalisés durant cette thèse visaient à mesurer et à prévoir la fiabilité sous l’effet du
vieillissement des circuits numériques conçus avec une technologie FinFET. La fiabilité d’un cir-
cuit numérique est impactée par trois mécanismes de défaillance qui agissent au niveau du tran-
sistor : le Bias Temperature Instability (BTI), le Hot Carrier Injection (HCI) et le Time Dependant
Dielectric Breakdown (TDDB). Ces trois mécanismes ont comme mode de défaillance commun
la dégradation de la tension de seuil d’un transistor dont la conséquence est l’augmentation du
temps de propagation d’un signal dans un circuit numérique. Le FPGA est un circuit numérique
flexible et reconfigurable qui rend possible la conception d’une architecture de test pour mesu-
rer les dégradations de temps de propagation d’un signal. En présentant l’état de l’art des test de
vieillissement visant à mesurer les dégradations dans des FPGAs, nous avons mis en avant l’impor-
tance de la précision de mesure qui permet ainsi d’observer des dégradations dans des conditions
de vieillissement proches des conditions d’utilisation.

Le banc de test que nous avons développé se base sur l’implémentation d’oscillateurs en an-
neau (RO) dans un FPGA dont nous mesurons la fréquence d’oscillation. Nous avons implémenté
neuf architectures différentes de RO stressés par un des 21 stress internes de différentes fréquences
et rapports cycliques. Au total nous avons implémenté 567 ROs dans chacun des FPGA. Avec la me-
sure de la fréquence d’oscillation du RO, nous mesurons également son rapport cyclique, ce qui
nous permet de calculer le temps de propagation d’un front montant et d’un front descendant
dans un RO. Dans le circuit de mesure, nous avons utilisé une référence de temps fournie par un
récepteur GPS que nous évaluons 100 fois plus précise qu’une référence de temps générée par un
oscillateur à quartz généralement utilisé. Parce que le RO est sensible à la température et à la ten-
sion, nous avons développé des systèmes de régulation. Pour la température nous avons utilisé
un module Peltier que nous plaçons en contact avec le FPGA, nous permettant ainsi de réguler la
température interne du FPGA de 15◦C à 115◦C avec une précision de 0.05◦C. Pour la tension nous
avons utilisé le Power Management Integrated Circuit (PMIC) déjà présent sur la carte de déve-
loppement pour réguler la tension entre Vnom = 850mV et 1.3Vnom avec une précision de 3.9mV.
Nous avons mesuré l’évolution de la fréquence et du rapport cyclique d’oscillation d’un RO pour
différentes températures et tension. Avec ces mesures, nous avons construit un modèle qui nous
permet de compenser l’effet des erreurs résiduelles de régulation de la tension et de la tempéra-
ture. Finalement, nous avons réalisé un premier test de vieillissement, pendant 1000 heures sur un
seul FPGA où Tstr ess = 100◦C et Vstr ess = 1.25Vnom , visant à montrer les performances du banc de
test. Ainsi, nous avons mis en évidence que le banc de test est capable de mesurer les fréquences
avec une précision relative de 9×10−5, ce qui semble placer notre banc de test comme le plus pré-
cis de l’état de l’art.

Pour avoir une bonne prévision de la fiabilité des FPGAs, nous avons déployé le banc de test
dans neuf FPGAs chacun avec une condition de température et de tension différentes qui sont
dans les gammes 25◦C − 115◦C et Vnom − 1.3Vnom . Avant de vieillir les FPGAs, nous avons mesuré
les fréquences et rapports cycliques de tous les ROs et, comparant les temps de propagation de
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tous les ROs issus de nos mesures avec les données de simulation extraits de Vivado nous avons
montré que dans les performances des FPGAs se situent entre 50% et 70% des meilleures perfor-
mances attendues par Vivado. Aussi, nous avons montré que la dispersion intra (0.6%) et inter
(10%) FPGA mesurée est bien plus faible que celle prévue par Vivado (intra : 37% et inter : 93%).
Après 8000 heures de vieillissement de 5103 ROs répartis dans neuf FPGAs, nous avons observé des
dérives paramétriques, dues potentiellement au BTI et au HCI, sur tous les ROs et n’avons pas ob-
servé de comportement provoqué par du TDDB. Nous avons obtenu des dégradations maximales
de la fréquence relative d’oscillation de tous les ROs de l’ordre de 1%, ce qui en soi représente
déjà un résultat rassurant quant à la fiabilité des FPGAs avec du FinFET. Nous avons montré que
les dégradations sont plus importantes dans les ROs composés principalement de ressources lo-
giques que dans les ROs composés principalement de ressources de routage. Ainsi, nous avons
développé une méthode visant à identifier et à séparer les dégradations dans les ressources lo-
giques et de celles dans les ressources de routage.

En nous appuyant sur la précédente méthode d’extraction, nous avons modélisé la dégrada-
tion des ROs en séparant la modélisation dans les ressources logiques et de routage. Le modèle
que nous avons développé permet de prévoir la dégradation du temps de propagation d’un RO en
fonction de : la température, la tension, le rapport cyclique de stress et l’architecture du RO, avec
une précision de 10% par rapport aux mesures. À haute température, haute tension et pour un
stress statique, nous avons observé des dégradations suivant une loi puissance avec un exposant
au temps proche de 0.25 ce qui suggère que nous avons observé du BTI. De plus, les dégrada-
tions avec un stress dynamique montrent que l’amplitude dépend du rapport cyclique de stress,
ce que nous interprétons comme étant la conséquence du mécanisme de récupération du BTI.
En revanche, les dégradations sont relativement constantes suivant la fréquence de stress, ce qui
montre que le HCI est négligeable dans nos conditions de test. Nous avons comparé nos mesures
avec le modèle de dégradations provenant d’une étude similaire sur un FPGA Artix conçut avec des
transistors planaires 28 nanomètres HKMG. Cette comparaison met en évidence que les dégrada-
tions dans les conditions nominales suivent dans les deux cas une loi puissance avec un exposant
au temps identique mais un pré-facteur dix fois plus important pour l’Artix. Donc, la fiabilité sous
l’effet du vieillissement est améliorée dans les FPGAs avec du FinFET en comparaison avec des
FPGAs avec du MOSFET. Finalement, en fixant un seuil de défaillance relatif de 10%, qui est plus
de deux fois plus faible à celui fixé par Vivado, nous avons modélisé la répartition des défaillances
avec une loi log-normale et nous obtenons un Mean Time To Failure (MTTF) de 105 années. Ce
MTTF prouve encore que l’impact des mécanismes de défaillance sous l’effet du vieillissement
dans les transistors est mineur au regard de la fiabilité des circuits intégrés numériques à base de
FinFET.

Perspectives

Évidemment les premières perspectives me venant à l’esprit touchent au banc de test. Dans les
oscillateurs en anneaux (ROs) que nous avons implémentés, nous ne contrôlons pas les ressources
de routage (nodes et PIPs) qui sont utilisées, et seulement pour certains oscillateurs en anneaux
nous contrôlons l’entrée de la LUT utilisée. Lorsque nous mesurons les dégradations de deux ROs
avec la même architecture fonctionnelle, en réalité nous mesurons deux ROs avec une architecture
physique différente, compliquant ainsi l’interprétation de l’effet des stress sur les dégradations. Il
serait donc intéressant d’implémenter des ROs en contrôlant toutes les ressources dans le FPGA
afin d’avoir des ROs de même architecture physique. De plus, cela permettra d’avoir des données
plus adéquates pour la méthode d’extraction des dégradations dans les ressources logiques et dans
les ressources de routage que nous avons présentée.

Pour que notre modèle de prévision de la fiabilité des FPGAs soit plus complet il faudrait mesu-
rer les dégradations pour des températures négatives, ce qui permettrait d’étudier l’effet du HCI,
notamment à de faibles températures. Aussi, nous avons montré que les dégradations n’étaient
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pas constantes en basse fréquence (100Hz), certainement à cause de la dynamique du mécanisme
de récupération pour le BTI. Pour modéliser ce comportement il serait intéressant de mesurer des
dégradations avec plusieurs stress de basses fréquences (0.1Hz, 1Hz, 10Hz, 100Hz ...).

La précision du système de régulation de la tension du FPGA que nous avons développé est li-
mitée par l’utilisation d’un PMIC (Power Management Integrated Circuit) dont le pas de résolution
de commande est de 3.9mV. Pour améliorer la précision et la stabilité du banc de test il faudrait
utiliser un PMIC avec une meilleure résolution.

À partir de l’extraction des dégradations dans les ressources logiques (LUT) et en connaissant
l’architecture interne d’une LUT, nous avons montré comment extraire les dégradations à l’échelle
du transistor. Cependant, cette méthode repose sur la supposition de l’architecture interne de la
LUT. Pour consolider l’hypothèse de l’architecture interne de la LUT, il pourrait être intéressant
de faire des simulations de l’architecture interne d’une LUT conçue avec des transistors 16 nano-
mètres FinFET de TSMC, ce qui correspond à la technologie présente dans le FPGA à l’étude dans
cette thèse. Il sera alors peut-être nécessaire de développer une architecture dans le FPGA afin de
comparer les résultats expérimentaux avec les résultats de simulation, de modifier l’architecture
interne de la LUT jusqu’à la convergence des résultats de simulation.

Dans cette thèse nous avons montré que la mesure de la dégradation de ROs pendant un test
de vieillissement nous permet de prévoir la fiabilité d’un FPGA. Je pense qu’il est possible et inté-
ressant d’étendre cette méthode à une intégration dans un FPGA fonctionnel afin de générer en
temps réel des données sur l’état de vie du FPGA. Nous pouvons développer un IP (Intellectual
Property) intégrant quelques ROs et un circuit de mesure occupant moins de 1% des ressources
totales dans un FPGA. Cet IP mesurerait la dégradation de la fréquence d’oscillation du RO et four-
nirait à l’utilisateur des données de dégradations relatives permettant de connaître l’état de vie du
FPGA par rapport à son état initial. Nous avons montré dans cette thèse la forte dépendance de
la fréquence du RO à la température et à la tension. Dans la plupart des utilisations, le FPGA n’est
pas régulé en température ni en tension. Cependant, nous pouvons intégrer dans l’IP un modèle
de compensation comme nous l’avons fait, qui se baserait sur une pré-caractérisation réalisée sur
chacun des FPGAs pour lesquels nous proposerions l’IP. L’IP pourrait ainsi déclencher des alarmes
indiquant le dépassement de certains seuils de dégradation (5%, 10%...) ou pourrait être lue lors
d’une opération de maintenance par exemple ou tout simplement affichée en continu.
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Titre : Mesure et prévision de la fiabilité des composants numériques de dernière génération sous l’effet du
vieillissement

Résumé (FR) : Dans les années 2010, l’évolution de l’architecture d’un transistor planaire (MOSFET) a re-
poussé les limites de dimensionnement et a donné naissance au FinFET. Le FinFET, ce transistor avec un
canal en forme d’aileron sortant du plan, est largement employé dans les circuits numériques de dernière
génération avec des noeuds allant jusqu’à cinq nanomètres. Aujourd’hui, le FinFET a fait ses preuves en
terme de performance, de faible consommation et de coût, mais qu’en est-il de sa fiabilité ? L’évolution
architecturale du FinFET a-t-elle ouvert les portes à l’amélioration des circuits numériques au prix d’une
moins bonne fiabilité?

Dans cette thèse, nous vous proposons de découvrir le banc de test que nous avons développé visant à
vieillir et mesurer les dégradations dans des FPGAs conçus avec des FinFET 16 nanomètres. En implémen-
tant des oscillateurs en anneau dont nous mesurons l’évolution de la fréquence d’oscillation, qui dépend
de la tension de seuil des transistors, nous observons l’effet des mécanismes de défaillances (BTI, HCI et
TDDB) à l’échelle du transistor. Notre banc de test semble se classer dans l’état de l’art comme étant le
plus précis pour mesurer des dégradations, lui offrant ainsi, la faculté de mesurer des dégradations pour
des conditions de vieillissement proches des conditions d’utilisation rendant ainsi nos observations plus
réalistes.

Après 8000 heures de vieillissement, nous avons observé les dégradations mesurées dans 5103 oscilla-
teurs en anneau répartis dans neuf FPGAs. Nous présentons une méthode pour dissocier les dégradations
dans les ressources logiques et dans les ressources de routage. Nous modélisons les dégradations et les
défaillances en fonction de la température, de la tension, du rapport cyclique de stress et des ressources
utilisées dans le FPGA. Finalement, nous comparons nos résultats de dégradations mesurées sur un FPGA
16 nanomètres FinFET avec un FPGA 28 nanomètres MOSFET afin de révéler l’évolution de la fiabilité en
passant du MOSFET au FinFET dans les FPGAs.

Mots Clefs : BTI; Contraintes de temps ; Fiabilité ; FPGA; FinFET; HCI; Oscillateur en anneau ; Récupéra-
tion; Vivado

Title : Measure and prediction of latest-generation digital circuits’ reliability under ageing effect

Abstract (EN) : In the 2010s, evolution of planar transistor (MOSFET) architecture has led to the extension
of design limits, resulting in the FinFET. The FinFET, a transistor with a fin-shaped channel rising out of
its surface, is widely used in the latest generation of digital circuits with nodes down to five nanometers.
So far, FinFET has proved its high performance, low power consumption and low cost, but what about its
reliability ? Has the architectural evolution of FinFET allowed digital circuits to be improved at the cost of
reduced reliability ?

In this thesis, we present the test bench we have developed to age and measure degradation in FPGAs
based on 16-nanometre FinFETs. By implementing ring oscillators and measuring the evolution of the os-
cillation frequency, which depends on the threshold voltage of the transistors, we observe the effect of the
failure mechanisms (BTI, HCI and TDDB) at the transistor scale. Our test bench seems to be the most ac-
curate in the state of the art for measuring degradation, giving it the capacity to measure degradation for
ageing conditions close to operating conditions, making our observations more lifelike.

After 8000 hours of ageing, we have observed the degradations measured in 5103 ring oscillators distri-
buted into nine FPGAs. We present a method to distinguish degradations in logic resources from degrada-
tions in routing resources. We model degradation and failure as a function of temperature, voltage, stress
duty cycle and the resources used in the FPGA. Finally, we compare our degradation measured in a 16 nm
FinFET FPGA with a 28 nm MOSFET FPGA in order to show the evolution of reliability between MOSFET
and FinFET in FPGAs.

Keywords : BTI; FinFET; FPGA ; HCI ; Recovery ; Reliability ; Ring Oscillator ; Timing; Vivado
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