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INTRODUCTION GENERALE

Depuis le début des années 2010, nous assistons a une croissance des applications en
bande millimétrique des systémes sur puce (« System On Chip » - SoC). Ces derniers sont au
cceur de la recherche technologique actuelle, notamment avec le développement de front-
ends performants a des fréquences toujours plus élevées. Un front-end radiofréquence (RF,
jusqu’a 24 GHz) ou en bande millimétrique (de 24 a 300 GHz) est la chaine d’émission-
réception qui permet le traitement de signaux haute-fréquence transitant dans une antenne.
De ce fait, le front-end est un circuit dont les performances limitent celles de toute la chaine
de transmission du signal, et son bon fonctionnement doit étre garanti. L'augmentation des
fréquences de travail demande des innovations a différents niveaux, allant du développement
de technologies plus performantes au test plus efficace, en passant par des enjeux de
conception intégrée. Deux de ces besoins émergents sont regroupés autour de deux
applications principales : les télécommunications et les véhicules autonomes.

La premiére part du constat est que la consommation de données mobiles mondiale
suit une croissance exponentielle, comme en témoigne la Figure 1. Pour y répondre, la
solution est une hausse des débits, qui entrailne mécaniquement une augmentation des
fréquences de travail. La 5G désormais bien implantée verra ses prochaines évolutions
atteindre les bandes K et Ka, soit des applications entre 24 et 30 GHz. A moyen terme, il est
estimé que la 6G s’étendra jusqu’a la bande D (110 — 170 GHz) pour le traitement/routage des
données (« backhaul »). Cette croissance exponentielle de la consommation de données
mobiles illustre la croissance du secteur des télécommunications, ayant pour conséquence la
production d’un volume en forte augmentation de circuits fonctionnant dans ces bandes de
fréquences.
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Figure 1 : Evolution du trafic mondial de données mobiles dans le temps [1]



Introduction générale

L’autre application incontournable a court et moyen terme vise la conception de radars
automobiles a trés haute définition, indispensables pour le fonctionnement de véhicules
autonomes sdrs. Certains de ces radars travaillent a une fréquence d’environ 77 GHz, avec la
particularité de demander de trés grands volumes de production de circuits intégrés.

Les travaux exposés ici ont pour objectif de démontrer une méthodologie de test et de
calibrage de circuits intégrés, dont la complexité est réduite par rapport aux méthodes
connues. Un démonstrateur de type Amplificateur Faible Bruit (Low Noise Amplifier — LNA) a
été congu sur une technologie avancée proposée par STMicroelectronics, dénommeée SiGe
BiCMOS 55 nm. Le LNA est un circuit critique car il se situe en entrée de la chaine de réception,
sa performance propre bride les performances de toute la chaine de transmission. Réussir a
le tester efficacement et a bas colit est donc crucial, et pouvoir le calibrer face aux variations
de process est une plus-value intéressante.

Cette thése est organisée comme suit :

e Un premier Chapitre introduit le contexte dans lequel s’inscrit notre étude. Nous y
définissons également des concepts et méthodes utilisés tout au long du
développement.

e Le Chapitre Il dresse un état de I'art des méthodes de test et de calibrage des circuits
intégrés en RF et bande millimétrique, et dégage les enjeux actuels de la thématique.

e Dans le Chapitre Ill, nous décrivons des solutions proposées pour améliorer les
méthodes de test et de calibrage actuelles. Le Chapitre traite de deux aspects du test
non-intrusif : la conception des capteurs de variation de process d’une part, puis la
méthode utilisée pour appliquer le test et le calibrage a partir de ces capteurs.

e Laconception des démonstrateurs est détaillée dans un Chapitre IV. Celle d’un LNA est
abordée dans un premier temps, puis nous développons I'ajout de I'accordabilité a
notre LNA dans un second temps.

o Les résultats expérimentaux sont présentés dans le dernier Chapitre. Suite a la
présentation des résultats de mesure des démonstrateurs, nous détaillons ceux de
I"application des méthodes de test et de calibrage.

Enfin, nous concluons en proposant des pistes pour prolonger ce travail, et nous
soulevons quelques questionnements.
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Chapitre I.

INTRODUCTION A LA CONCEPTION ET AU TEST DE CIRCUITS EN
BANDE MILLIMETRIQUE

A. Conception intégrée

1. Enjeux actuels de la conception de circuits intégrés

Au fil du temps, les applications auxquelles doivent répondre les systémes intégrés
gagnent en exigence, du fait de I'augmentation des débits tout en cherchant a limiter la
consommation. En réponse, les technologies de fabrication se complexifient : la conception
devient alors dans le méme temps plus technique et se doit d’étre plus efficace. Le concepteur
cherche a répondre au mieux au cahier des charges établi pour I'application donnée. Il utilise
pour cela un flot de conception, qui repose généralement sur le Process Design Kit (PDK) de la
technologie fournie par le fondeur. Selon la technologie considérée, la maturité et les
applications visées, ce PDK plus ou moins complet comporte tout ou partie des outils de
diverses simulations (schématiques, électromagnétiques, post-layout...), de synthése, de
dessins (placement-routage, régles de dessin), de validation (layout vs. Schématique), etc.

En particulier, le concepteur et le fondeur fournissent conjointement un effort de
modélisation de la technologie et des composants qu’elle propose. La complexification de ces
technologies pour développer des composants avec des performances surpassant a chaque
fois I’état de I'art dans leur catégorie rend indirectement la modélisation plus complexe a
chaque incrémentation. Notamment, I'augmentation de la densité de transistors visant la
miniaturisation des systéemes implique de réduire toujours la taille du nceud technologique.
Cela entraine des conséquences diverses : le renouvellement périodique des technologies
implique la perte de maturité et I'apparition de nouveaux effets d’échelle a prendre en
compte. En général, la miniaturisation des transistors conduit a la réduction des capacités
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parasites dans le transistor, et donc a 'augmentation des fr/finax - L2 tension supportée est
également réduite, minimisant la puissance consommée, mais aussi les performances pour
des applications analogiques. Enfin, la réduction des dimensions physiques cause une plus
grande variabilité du process, et accroit la sensibilité au vieillissement.

Par ailleurs, dans une perspective d’'amélioration des interconnexions entre les actifs
et d’intégration de composants passifs de meilleure qualité, la tendance est au
développement de couches métalliques - Back-End-of-Line (BEOL) - plus nombreuses
(empilement) et plus denses (définition) pour adresser les domaines du digital et de
I’'analogique. Ceci est accompagné de I'ajout de métaux tres épais pour permettre d’accéder
a des passifs RF performants et tenir des courants suffisants pour les circuits émetteurs
nécessitant le recours a des amplificateurs de puissance.

Le fondeur garantit au client que le process de fabrication a atteint un certain degré
de maturité, et que le circuit fabriqué correspondra effectivement au circuit simulé dans un
intervalle de variations raisonnable communiqué au préalable. Pour ce faire, un certain
nombre de régles de dessin sont imposées. Celles-ci incluent par exemple des limites strictes
aux dimensions maximales et minimales des pistes métalliques et des limites de densité de
ces couches rendant parfois nécessaire I'emploi de métaux flottants (« dummies »),
entrainant des effets parasites. Enfin, le choix des parameétres physiques fait par le fondeur
lors de la mise au point de la technologie repose sur des compromis entre différents choix
stratégiques vis-a-vis du marché, parmi lesquels on peut citer : les applications visées, les
méthodes de fabrication, le colt plaquette (ou colt wafer), la possibilité d’atteindre
rapidement un haut niveau de maturité et rendement associé. Un grand nombre des
paramétres de la technologie sont figés lors de cette étape.

Ces contraintes pour la conception et pour la modélisation impactent tous les circuits
dont I'application est exigeante en termes de performances. Notamment, ces contraintes sont
d’autant plus pénalisantes dans le cadre de circuits fonctionnant en bande millimétrique.

2. Enjeux spécifiques liés aux circuits en bande millimétrique

En sus des contraintes des technologies avancées discutées plus haut, les applications
en bande millimétrique patissent des limites en fréquence des composants intégrés. Ainsi la
conception de circuits fonctionnant sur la bande Ka et au-dela doit répondre a des contraintes
supplémentaires, de causes diverses selon les composants concernés.

Tout d’abord, les performances d’un front-end millimétrique dépendent directement
de la performance des transistors de la technologie. Sur une technologie donnée, le
dimensionnement des transistors est une étape cruciale, qui passe par une modélisation
précise des composants. Or, comme précisé dans [2], la cause principale limitant la montée
en fréquence est I'apparition d’effets parasites inductifs et capacitifs dans le transistor et au
niveau de ses acces. Ainsi, plus la fréquence de travail augmente, plus une modélisation fine
est nécessaire, et plus elle est complexe.

10



Chapitre .LA.3

Les composants passifs localisés souffrent des mémes contraintes de modélisation,
mais pour des raisons légérement différentes : lorsque la fréquence augmente, les effets
électromagnétiques parasites deviennent prépondérants et entrainent des variations de
valeur des composants, voire des résonnances indésirables. Ceci est encore renforcé par les
contraintes de dessin évoquées plus haut, ayant trait a I'ajout de métaux flottants proches des
structures passives, qui sont d’autant plus difficiles a modéliser. L'effort supplémentaire de
modeélisation lié a ces contraintes technologiques est illustré dans [3].

La montée en fréquence implique I'apparition d’effets propagatifs déléteres dans les
composants passifs localisés, la longueur d’onde des signaux devenant d’un ordre de grandeur
comparable aux dimensions en jeu. Cependant, on peut en tirer parti avec I'utilisation de
composants passifs distribués, dont 'encombrement est suffisamment réduit en bande D
pour concurrencer les passifs localisés. En début de bande millimétrique (bande Ka
notamment), la question d’utiliser des éléments localisés ou distribués se pose : pour ces
derniers, le facteur de qualité augmente avec la fréquence, et I'encombrement diminue. De
nombreux travaux tentent de fournir des composants performants résolvant le compromis
dans cette bande. Des travaux sont alors menés pour pousser I'une ou I'autre des propositions
vers les hautes fréquences, en modélisant des passifs localisés moins sensibles aux parasites
comme dans [4] ou [5], ou a l'inverse vers les basses fréquences, en cherchant a miniaturiser
des passifs distribués, comme dans [6].

En prenant en compte ces considérations, il a fallu choisir une technologie répondant
aux besoins des travaux envisagés dans cette these pour la conception du démonstrateur.
Pour cela, nous exposons un apercu des technologies disponibles, de leurs avantages et
inconvénients, notamment axé sur les performances en bande millimétrique.

3. Technologies intégrées

Au cceur de la recherche académique et industrielle, on retrouve aujourd’hui le
développement des technologies permettant I'intégration de circuits en bande millimétrique,
et notamment de systémes sur puce (System on Chip, SoC). Du point de vue du concepteur, la
aussi, le choix de la technologie est motivé par un compromis entre les performances
attendues, 'encombrement, le colt, le rendement, la complexité d’utilisation... Le travail
mené ici se concentre sur les technologies prévues pour embarquer un front-end
millimétrique complet.

En ce qui concerne les circuits actifs, les figures de mérite largement admises sont les
fréquences f; / finax » Qui permettent de classer les technologies selon les performances de
leurs transistors. Les technologies silicium sont les plus répandues grace a leur co(t faible, et
présentent une grande diversité permettant de répondre a un trés grand nombre
d’applications, dans tous les domaines. En termes de performances en hautes fréquences, les
technologies basées sur des composés llI-V sont en avance sur celles plus classiquement
basées sur le silicium. Cependant, elles présentent des colts de fabrication bien supérieurs
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pour des marchés de volumes importants, et leur utilisation nécessite un effort de conception
plus conséquent afin d’intégrer des fonctions digitales. Les technologies 3D hétérogénes
permettent de profiter des avantages de deux technologies complémentaires, comme par
exemple I'implémentation de la partie active sur une technologie 1lI-V, et de la partie passive
sur un interposeur. Cette approche est envisagée en bande D comme le démontre par
exemple [6], mais la complexité des interconnexions pousse a privilégier la conception sur une
unique technologie quand les performances sont suffisantes, notamment en début de bande
millimétrique.

Nous cherchons ici a démontrer une méthode de test utilisable a grande échelle, sur
une technologie vouée a un marché de grands volumes. Bon nombre de technologies
abordées ne permettent pas d’intégrer un front-end complet, soit un SoC, en bande
millimétrique. Les technologies nécessitant une plus grande variété des étapes du process
sont généralement sensibles a de plus nombreux parametres, ce qui peut rendre le test plus
complexe (notamment dans le cas des technologies 3D hétérogenes). Enfin, il est nécessaire
de travailler sur une technologie avec une maturité avancée et une optimisation tournée vers
les fréquences élevées, de début de bande millimétrique. L'étude de cas porte ici sur un LNA,
et non pas sur un front-end complet, mais il est nécessaire de choisir un cadre technologique
réaliste.

Ces travaux ont donc été réalisés sur la technologie BICMOS 55-nm de STMicroelectronics,
introduite dans [7]. Cette technologie SiGe HBT présente des f; / fiax de 325 GHz et 375 GHz.
Le BEOL comprend des couches métalliques inférieures fines pour des applications
numériques, et plusieurs couches supérieures épaisses optimisées pour la conception de
passifs localisés et distribués a haut facteur de qualité, notamment en bande millimétrique.

B. Mesures en jeu

Les performances des circuits en bande millimétrique doivent étre mesurées avec
différentes métriques, selon le type de circuit a caractériser. On se focalise ici sur la mesure
sous pointes de circuits analogiques en bande millimétrique, tels que le LNA que I'on prend
pour cas d’étude. On introduit ci-dessous les différents parameétres qui décrivent les
performances RF d’un LNA.

1. Parametres S

Les parametres S sont indispensables dans I'analyse et |a caractérisation des circuits RF
et millimétriques. Avec les parametres S, on considére une mesure de rapports de puissances
plus aisée a des fréquences élevées que des mesures directes en tension et courant. Cette
mesure s’effectue a 'aide d’un analyseur de réseaux vectoriel (VNA). Ces paramétres S,
exprimés sous forme de matrice, représentent le comportement des ondes incidentes et
réfléchies d’un circuit présentant un port ou plus. La Figure 1.1, issue de [8], illustre un
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quadripdle avec ses deux ports, ses ondes incidentes a, et a, et réfléchies b, et b,. La matrice
S dépend de la fréquence. Les coefficients sont définis selon I’équation (I.1) :

b;

if:a_j a, = 0pourk #j (1)

S

Chaque parametre donne une information sur le circuit considéré, par exemple un
quadripdle. S, et S,, représentent la qualité de I'adaptation d’impédance respectivement en
entrée et en sortie. lls peuvent étre représentés sous forme complexe en représentation
polaire sur un abaque de Smith, quand on cherche a adapter I'impédance d’un systéme. Le
parametre |S,;| est le gain du systeme actif ou les pertes du systéme passif, le transfert de
puissance du port 1 vers le port 2. Dans un circuit passif, le parametre |S,;| est identique au
parametre |S;,|, le transfert de puissance étant symétrique. Dans le cas d’un circuit actif, le
paramétre |S;,| correspond a l'isolation de I'entrée (conventionnellement le port 1) par
rapport a la sortie (le port 2). Ceux-ci sont généralement représentés en décibels (dB).

Port W—»al (s] a2<_rUU1 Port
i

Figure 1.1 : lllustration des ondes incidentes et sortantes aux ports d’un quadripéle [8]

2. Facteur et figure de bruit

Le facteur de bruit représente la dégradation du rapport signal sur bruit (Signal-to-
Noise Ratio, SNR) entre I'entrée et la sortie d’un dispositif. Il est nécessaire de le quantifier
dans I'étude d’une chaine de réception RF car c’est un élément limitant la sensibilité du
récepteur tout entier. C’est une figure de mérite fondamentale de I'amplificateur faible bruit
(LNA), dont le réle est d’amplifier un signal de puissance généralement faible, sans dégrader
significativement son SNR. Le facteur de bruit est défini comme tel :

SNR,
F =
SNR,

(1.2)

avec F le facteur de bruit, SNR; et SNR, les rapports signal sur bruit respectivement en sortie
et entrée du quadripoéle. La figure de bruit (Noise Figure — NF) correspond au facteur de bruit
en décibels selon la formule :

NF = 10 log(F) (1.3)

La mesure de ce facteur de bruit se fait a I'aide d’une source de bruit et d’un récepteur
de bruit calibré, que nous détaillerons en section V.A.
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3. Puissance

Un circuit actif doit répondre a des contraintes de linéarité en puissance. En effet, le
gain d’'un amplificateur doit étre constant peu importe la puissance injectée en entrée, sur
une gamme de puissance cohérente avec l'application. La non-linéarité implique une
distorsion du signal amplifié et donc la génération d’harmoniques. Ces phénomeénes ont pour
effet de dégrader le signal, et de compromettre la démodulation d’un signal recu. Le LNA étant
I"amplificateur en début de chaine de réception, on doit s’assurer de sa linéarité, bien que ce
parametre ne soit pas prépondérant. Le signal que doit amplifier le LNA provient
généralement d’'une antenne, sa puissance est donc habituellement tres faible. Ainsi, il n’est
pas nécessaire que le LNA soit linéaire pour des puissances élevées (comme un amplificateur
de puissance servant en émission par exemple), mais il faut s’assurer que le signal ne sera pas
altéré dans la plage de puissance attendue en sortie d’antenne. On caractérise donc
d’ordinaire le point de compression, et/ou le point d'interception d'ordre 3.

Pour mesurer la compression du gain, on utilise la métrique du point de compression
a-1dB [9] (noté CP1,p). lllustré par la Figure 1.2, le CP1,5 est le point en puissance d’entrée
(ICP14g) ou de sortie (OCP1,45) a partir duquel le gain est inférieur de 1 dB par rapport au
gain petit signal G.

Gain idéal .4

_________________________________

]

9]
0
2
&

| Gain réel

Poyr (dBm)

Py (dBm) ICPp

Figure 1.2 : lllustration du point de compression a 1 dB (CP;45)

Le point de compression est donc en d’autres termes la puissance maximale admise en
entrée ou délivrée en sortie de I'amplificateur avant que celui-ci ne devienne non-linéaire.

Le point d’interception d’ordre 3 est une seconde métrique qui donne des informations
sur la distorsion d’intermodulation. Il s’agit du point hypothétique (jamais atteint en pratique
en raison de la compression du gain qui a lieu avant) auquel la puissance de sortie de la
fondamentale est égale a la puissance du produit d’intermodulation d’ordre 3 généré. Il est
illustré en Figure 1.3, et peut étre lu en puissance d’entrée (IIP;) ou en puissance
de sortie (OIP;3).
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S
Poyr (dBm) wd

A\ J

P,y (dBm) 1P,

Figure 1.3 : lllustration du point d'interception d'ordre 3 (I1Ps)

La mesure du CP; 45 est réalisée avec un banc de caractérisation en puissance dans la
bande de fonctionnement du circuit, comprenant un générateur et un puissance-métre. La
mesure du I1P5 implique I'utilisation d’un second générateur pour I'ajout d’un second ton.

Toutes ces mesures en bande millimétriqgue nécessitent des bancs de mesure dédiés
que nous détaillerons dans la section V.B.1. Ces bancs sont mis en place et utilisés pour la
caractérisation de prototypes, dans un objectif de validation expérimentale pour la recherche
ou avant la mise en production d’un produit. Néanmoins, la reproduction de ces
configurations de caractérisation dans la chaine de production a l'aide d'équipements de test
automatisés (Automated Test Equipment — ATE) haut de gamme est une tache difficile et
coliteuse, en particulier pour les applications RF et millimétriques [10]. Il faut alors développer
d’autres méthodes de test plus simples et moins colteuses pour une mise en production.

C. Tests conventionnels et alternatifs de circuits en bande millimétrique

1. Introduction a la démarche de test

Aujourd’hui, le test des circuits intégrés en production suit une approche qui se place
au niveau du process. Les défauts rencontrés sur un circuit défaillant peuvent étre classés en
deux catégories : (i) les défauts liés aux variations paramétriques de process (dénommées
variations de process/mismatch selon le niveau considéré), dues a la dispersion statistique du
process lui-méme, et (ii) les défauts catastrophiques (court-circuit, circuit ouvert, événement
ESD...) qui ont un caractére aléatoire imprévisible.

Par rapport aux variations paramétriques de process, des capteurs simples sensibles
aux variations paramétriques de process (ces capteurs sont dénommeés capteurs Parametric
Test, ou capteurs PT) sont embarqués sur le wafer (la plaquette) par le fondeur, autour de
chaque réticule ou puce (dans les chemins de découpe, aucune surface utile n’est perdue).
Chaque réticule possede un jeu complet de capteurs. La dispersion des variations de process
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est quantifiée en amont de la commercialisation, et des modéles Monte-Carlo (MC) sont
établis pour que ces statistiques puissent étre utilisées en simulation. Des critéres sont mis en
place pour chaque capteur mesuré, ainsi qu’un classement des capteurs par importance.
Aussi, seuls les wafers dont les critéres de premier ordre sont atteints sont livrés aux clients.
Ces derniers peuvent accéder a un rapport de mesure PT ayant servi a qualifier la qualité de
la fabrication. Les statistiques issues des mesures PT sur la ligne de production sont également
directement intégrées dans le PDK afin que les variations de process puissent étre considérées
en simulation. Ainsi, lors de la conception d’un circuit, on réalise alors des simulations tenant
compte de ces variations, et on s’assure que la dispersion des performances reste acceptable
dans des proportions données pour le circuit considéré. En détails, le fondeur teste alors sur
chaque wafer un nombre donné de jeux de capteurs a I'aide d’un ATE. Si les signatures de ces
capteurs ne dépassent pas les seuils d’alerte établis, le wafer est accepté, sinon un protocole
impliquant des mesures de capteurs supplémentaires est activé, jusqu’a statuer sur
I'acceptation ou le rejet du wafer.

Cette méthode de test, que I'on peut considérer comme étant au niveau du wafer, ne
teste en réalité pas les circuits-sous-test (CST) eux-mémes, mais suppose seulement que les
circuits issus des wafers acceptés sont statistiquement viables du fait de la mesure de capteurs
élémentaires représentatifs de la technologie. Cette approche montre des limites lorsque les
circuits produits sont particulierement sensibles aux variations de process, ou répondent a
des cahiers des charges déja exigeants par rapport aux performances de la technologie, et
enfin, ne permettent pas la détection de défauts catastrophiques. Enfin, aucun des capteurs
ne mesure de comportement aux fréquences millimétriques mais uniguement proche du DC.

La caractérisation des performances de chacun des CST sur un wafer nécessite des
mesures spécifiques. Nous verrons dans un état de I’art (Chapitre 1) que la littérature propose
des méthodes de test au niveau du réticule, mais souvent avec un colt élevé, soit en termes
de mesures et d’équipements, soit en termes de temps lors de la conception, soit en termes
de surface de silicium consommée si des éléments de Design-for-Test sont ajoutés au CST. On
donne ici quelques définitions des grandes catégories de méthodes de test connues
aujourd’hui.

2. Test fonctionnel et test structurel

Le test fonctionnel et le test structurel sont deux grandes familles classiques de test au
niveau du réticule, largement utilisées.

Le premier, le test fonctionnel, consiste a réaliser la mesure systématique et directe
des métriques indiquées dans les spécifications (telles le Gain, la Figure de Bruit...) sur chaque
CST. Un banc de mesure doit étre installé et maintenu a demeure pour réaliser a la chaine les
mesures RF nécessaires. De plus, des méthodes de calibrage régulier doivent étre employées,
et des « consommables » comme les pointes RF trés coliteuses en bande millimétrique
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doivent étre changés fréquemment. Il est donc tout a fait inenvisageable de mettre en place
cette méthode de test pour une production a grand volume.

Le test structurel consiste a détecter des défauts subis par le circuit, en se basant sur
un modele de I'impact de ces défauts sur les performances. Il s’agit alors de prévoir des
vecteurs de test en amont, des configurations et/ou stimuli du circuit dont on sait qu’ils
permettent de relever certains défauts catastrophiques attendus. Cette méthode est tres
efficace pour le test de circuits logiques, dont le nombre d’états du circuit est fini, et ou le
circuit est généralement simulable sur un grand nombre d’instances pour un colt acceptable
en temps et en puissance de calcul. Ainsi, le développement de standards d’erreur est
possible. Dans le cas des circuits analogiques, comme le discute [11], le test structurel est plus
complexe a appliquer car le développement de modeles de faute basés sur des simulations
est plus colteux, et moins accepté par I'industrie en raison de la complexité des modeles a
développer.

Ainsi diverses solutions ont été développées dans la littérature et permettent de
réduire la complexité du test, comme les test et auto-test intégrés.

3. Test intégré, auto-test intégré RF et millimétrique

L'auto-test intégré (Built-In Self-Test — BIST) consiste a intégrer des structures de test
directement sur le CST de maniére a ce que ce dernier puisse étre testé sans équipement
extérieur (ATE analogique, RF et/ou millimétrique). Le test est piloté par un ATE numérique a
bas colt qui déclenche (numériquement) une procédure de test intégré au circuit et récupere
un résultat binaire d’acceptation ou de refus. Dans le domaine de la conception de circuits a
sighaux mixtes, cette solution a été appliquée entres autres dans [12,13] pour des
convertisseurs analogique-numérique dans le domaine de l'audio. La procédure de test
demande alors l'intégration d’instruments de test directement sur le wafer, au sein du CST.
Lorsque le test est réalisé a I'aide d’équipements de test intégrés, mais qu’un ATE analogique
extérieur est nécessaire pour la lecture des signatures des capteurs, on parle de test intégré,
et non d’auto-test.

Le test intégré montre cependant un certain nombre de limitations, principalement
pour les circuits RF et en bande millimétrique. La principale limitation est le besoin de co-
conception important induit par la connexion d’un capteur au CST lorsqu’il fonctionne en
bande millimétrique. La circuiterie de test sur le circuit RF peut entrainer des pertes,
désadaptation, non-linéarité, oscillations parasites qu’il est parfois difficile d’éliminer, voire
parfois méme difficile de simuler. Les méthodes de test intégré comportent toutes I'ajout de
capteurs a l'intérieur du CST. Les méthodes sont généralement intrusives, avec I'ajout de
détecteurs de puissance RF ou des appareils de mesure (tout ou partie d’'un VNA, d'un
analyseur de spectre...), l'utilisation de test basé sur |'oscillation (OBT)... Elles peuvent
cependant aussi étre non-intrusives avec par exemple de capteurs thermiques intégrés avec

17



Introduction a la conception et au test de circuits millimétrique

le CST mais isolés électriquement de ce dernier. Nous détaillerons ces solutions dans un état
de I'art, en section I.A.2.

4. Test intégré alternatif et test intégré alternatif non-intrusif

Le test intégré de circuits analogiques nécessite la caractérisation directe ou indirecte
des performances du CST, qui reste colteuse méme lorsque les performances sont mesurées
de maniéres détournées. Le test alternatif, proposé dans [14], consiste non pas a mesurer des
performances de maniére directe ou indirecte, mais plutot a mesurer des signatures corrélées
a ces performances. Il faut alors mesurer des grandeurs qui ne sont pas directement celles des
spécifications, mais qui y sont corrélées, et qui réduisent la complexité de la mesure. Le test
alternatif est donc basé sur I'apprentissage automatique, avec I'entrainement d’une fonction
de régression reliant les performances a tester avec les signatures des capteurs de variation
de process, pour un test au niveau du réticule.

Le test intégré non-intrusif alternatif, introduit dans [15], reprend le concept du test
alternatif mais s’attelle a proposer des capteurs électriquement isolés du CST, dont les
signatures sont corrélées aux performances. Ceci limite ainsi I'effort de co-conception,
puisque les capteurs ne sont plus connectés au circuit et n‘impactent plus les performances.
La méthode s’appuie sur le fait que des capteurs situés a proximité immédiate du CST subiront
les mémes variations de process que le CST lui-méme. Ainsi, si la signature du capteur est
corrélée aux performances du CST, une variation mesurée de la signature indiquera une
variation de la performance. Les capteurs de variation de process sont concgus, sélectionnés et
placés durant la conception du circuit sous-test. La littérature propose des méthodes pour
choisir efficacement ces capteurs en fonction de la sensibilité du CST aux différents
paramétres de process. Il revient enfin au concepteur d’optimiser le placement des capteurs
pour assurer leur proximité avec le circuit et minimiser leur encombrement. Ces capteurs
peuvent étre des composants identiques a ceux présents dans le circuit, comme des
composants congus indépendamment du circuit, dans le but de révéler un ou des parametres
concernés par les variations de process.

L'utilisation de capteurs non-intrusifs pour le test alternatif devient alors tres
intéressante pour le test de circuits RF ou en bande millimétrique, pour lesquels le fait de
charger électriquement un circuit par un capteur entraine une hausse importante de la
complexité et potentiellement une diminution des performances. Ainsi, les auteurs de [16]
étendent la méthode de test non-intrusif aux circuits RF avec succes.

Le test alternatif non-intrusif est basé sur I'apprentissage automatique. La section I.C.5
décrit la méthodologie de ce type de test.

5. Méthodologie générale pour le test basé sur I'apprentissage automatique

Les méthodes de tests alternatifs se basent sur I'apprentissage automatique pour
déterminer la relation entre un espace d’entrée, les signatures des capteurs de variation de
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process, et une cible, les performances du CST. L’apprentissage automatique ou apprentissage
statistique permet de déterminer une relation généralisée (dans une certaine mesure) entre
des données d’entrée et des données cibles, il repose sur des données préexistantes, des
observations, alors que cette relation est considérée comme trop complexe pour étre
explicitée avec une formulation analytique.

La méthode de test se déroule en deux temps, comme illustré dans la Figure 1.4. Elle
commence par une phase d’entrainement. Pour construire la fonction de régression, il est
inenvisageable aujourd’hui d’utiliser une méthode de modélisation analytique qui donnerait
une expression reliant directement les signatures des capteurs de variation de process et les
performances du CST. On pourrait utiliser une méthode d’interpolation, mais elle montre ses
limites lorsque I'on ne connait pas l'ordre de la fonction de régression, ce qui est notre cas.
On préfére alors utiliser une méthode d’apprentissage automatique. Pour ['étape
d’entrainement, la fonction de régression est entrainée a partir d’un ensemble
d’entrailnement constitué de la mesure des performances a tester (données cibles) et des
mesures des signatures correspondantes sur un certain nombre de réticules. Seul cet
ensemble d’entrainement de taille réduite nécessite la mesure directe des performances du
CST, sur I'ensemble des réticules sélectionnés, avec les appareils de mesure adaptés. On
mesure également les signatures des capteurs correspondants. L'entrailnement consiste a
trouver la fonction qui minimise I'erreur de prédiction des performances. Une fois que cette
fonction de régression est déterminée et évaluée sur un ensemble de validation, on peut alors
démarrer la seconde phase.

Phase d'entrainement — Ensemble d’entrainement

Mesures des
performances Entrainement de

la fonction de
Mesures bas- régression
coat

Test en production — Ensemble complet

Mesures bas- Prédiction des
colt performances
Figure 1.4 : Principe du test intégré indirect basé sur I'apprentissage automatique

Lors de la phase de test en production, dont la démarche est illustrée dans la Figure
1.4, la fonction de régression est désormais connue, et seule la mesure des signatures bas co(t
est nécessaire. On prédit alors les performances du CST sur ses figures de mérite propres. La
fonction de régression est valable tant que le process n’est pas drastiquement modifié, et que
les conditions de mesure des signatures sont stables. C’est généralement ce que I'on peut
observer sur une technologie mature, avec des équipements de test industriels a demeure sur
la chaine de production. Cette méthode a été appliquée avec succeés dans [17] et [18]
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notamment. Les enjeux portent alors sur la complexité des mesures restantes, a savoir la
mesure des capteurs de variation.

D. Calibrage pour la compensation des variations de process

Une fois que la dispersion des performances due aux variations de process peut étre
prédite a partir de mesures simples, suffisamment de parametres sont connus pour envisager
une correction des variations de performance. En effet, il est possible d’anticiper les variations
de performances du CST, et donc d’inclure, le cas échéant, des éléments accordables pour
corriger ces performances. Il faut alors bien considérer les inconvénients, notamment les
possibles pertes additionnelles induites par ces éléments variables et le besoin
d’alimentations supplémentaires.

Il a été montré que la méthode du test intégré non-intrusif pouvait étre complétée
pour prédire la configuration (tension, courant) des éléments variables de maniére a
compenser des performances. Cette méthode est dénommée calibrage « one-shot ». La
prédiction est toujours effectuée sur la base des mémes signatures de capteurs non-intrusifs
mesurés a bas colt, ce qui nentraine pas de colt de surface supplémentaire. Ainsi, il est
possible de prédire les variations de performances, mais également de les compenser,
permettant de gagner en rendement de production et/ou en qualité des performances des
CST.

Nous dédierons la section 1I.B de I'état de I'art aux méthodes de calibrage et nous
tenterons d’appliquer le calibrage one-shot a notre cas d’étude.

E. Conclusion

Ce chapitre introductif nous a permis de relever les enjeux principaux auxquels la
conception et donc le test a l'échelle industrielle doivent répondre aujourd’hui. Les
applications requérant des circuits fonctionnant a des fréquences toujours plus élevées, le
besoin de test croit, et il devient parallelement plus colteux. Les méthodes de test alternatif
semblent étre des solutions intéressantes aujourd’hui, mais comportent encore des
inconvénients marqués pour les CST signaux-mixtes, RF et millimétriques. Le travail de
simplification et de réduction des colts du test doit encore étre renforcé pour étre finalement
adopté par les fondeurs pour la production en grand volume.

Cette these se focalise sur les applications en bande millimétrique. Par définition, les
méthodes de test alternatif non-intrusif semblent les plus a méme de permettre un test a bas
co(t sans dégrader les performances des circuits sous-test, mais nous détaillerons plus en
profondeur les problématiques que soulévent ces méthodes. Dans un état de l’art, nous
releverons les limitations des méthodes permettant éventuellement le test de circuits intégrés
en bande millimétrique, et de motiver le choix des pistes que nous emprunterons dans ces
travaux.
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Chapitre Il.

ETAT DE L'ART DES METHODES DE TEST ET DE CALIBRAGE DE
CIRCUITS INTEGRES EN BANDE RF/MILLIMETRIQUE

Dans un chapitre introductif, nous avons pu montrer en quoi le développement de
méthodes de test a bas colt est un point d’appui face a I'accroissement des fréquences de
travail vers la bande millimétrique. Cet état de I'art détaille les différentes méthodes que la
littérature propose pour répondre a cet enjeu. Dans une premiéere partie, nous passons en
revue les différentes méthodes de test intégré, alternatif ou non, et intrusif et non-intrusif,
ainsi que leurs avantages et limitations. Dans une seconde partie, nous discutons des travaux
concernant le calibrage des circuits intégrés face aux variations de process.

A. Test intégré

Le choix de la méthode de test intégré dépend en premier lieu du type de circuit a
tester. On se concentre ici sur le test de circuits RF et millimétriques intégrés sur des
technologies basées sur le silicium, ayant généralement un co(t plus faible et un volume de
production plus important que les autres technologies intégrées. La réduction de la
complexité du test est d’autant plus intéressante sur des circuits produits en grand volume.

Tout d’abord, nous présentons les différents critéres permettant la comparaison des
différentes méthodes de test. Nous abordons ensuite les exemples de tests intégrés
classiques, puis nous explorons enfin les méthodes de tests intégrés non-intrusifs.

1. Comparaison des méthodes de test et figures de mérite

Pour comparer les différentes méthodes décrites par la suite, nous avons besoin de
définir des criteres de performance. L'article [19] releve les neuf principaux criteres
d’évaluation d’'une méthode de test : (1) le degré d’automatisation, (2) la généricité, (3) la
portabilité d’une technologie sur une autre, (4) I'impact sur les performances du CST, (5)
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I’'encombrement supplémentaire di a la méthode de test, (6) le nombre de broches dédiées
a la méthode de test, (7) les modifications que la méthode implique sur la conception du
circuit, (8) la réduction de la complexité du test au niveau de la mesure, et finalement (9) la
qualité de la méthode de test, par rapport a la méthode standard. Nous articulerons les
différentes méthodes de test issues de la littérature autour de ces criteres pour en comparer
les différents avantages et inconvénients.

Pour quantifier I'efficacité des méthodes de test, il existe des figures de mérite. Lors
de la décision d’acceptation ou de rejet d’un CST, le test pourra étre défaillant dans deux cas :
(i) le faux-positif, qui indique une décision d’acceptation sur un circuit effectivement
défaillant, (ii) le faux-négatif, qui indique une décision de rejet sur un circuit effectivement
fonctionnel. L’article [20] discute des métriques basées sur ces deux types d’échec, et
dénomme TEL (Test Escape Level, en ppm) la proportion de faux-négatifs parmi I'ensemble
de la population de circuits testés, et a I'inverse, la proportion de faux-positifs est dénommeée
TYL (Test-related Yield—Loss, en ppm), qui correspond a la baisse de rendement causée par la
méthode de test. Les auteurs de [21] proposent également une définition du colt du test,
basé sur I'affirmation suivante : “Le co(t de I'acceptation d’un circuit défectueux est dix fois
supérieur au colt du rejet d’un circuit fonctionnel ». Ainsi, en termes de colt du test, ils
définissent la figure de mérite suivante (équation (11.1)), avec le TEL et le TYL en ppm:

TYL

FOMcoﬁt = TEL +1_O

(I1.1)

Plus cette valeur est petite, plus le test est performant. Cependant, elle doit toujours
étre mise en regard de la proportion de circuits défectueux. Ces criteres de performance
maintenant explicités, nous pouvons dresser un état de I’art du test intégré.

2. Test et auto-test intégré

Le test intégré se base sur la mesure d’un ou plusieurs capteurs connectés au CST qui
donnent une indication sur I'état de fonctionnement de ce circuit, sans forcément passer par
un test fonctionnel RF. C'est une solution efficace afin de réduire drastiquement le colt du
test si le colt du silicium ajouté est contenu.

Selon le type de CST, les performances a tester sont différentes et les capteurs
employés le sont alors également. Nous passerons en revue les différents types de capteurs
que la littérature propose. Chaque méthode est généralement développée pour optimiser un
ou plusieurs critéres en particulier, mais peut en contrepartie négliger certains aspects. Nous
essayerons de discuter les points forts et les points faibles de chaque méthode, afin de saisir
les enjeux actuels du développement de méthodes de test novatrices.

Détecteur de courant, détecteur d’enveloppe

Pour tester simplement le bon fonctionnement d’un circuit RF et signaux mixtes, une
premiere approche consiste a mesurer le courant qu’il consomme. Cette technique est
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empruntée au test structurel de circuits numériques, sous le nom de test I, , elle est
proposée précocement dés les années 1970, avec une large diffusion dans les années 1990
comme le montrent les exemples dans [22, 23]. Cette méthode est présentée comme
complémentaire au test mis en ceuvre sur ces circuits numériques.

Dés la fin des années 1990, la littérature fait état de l'utilisation de telles méthodes
appliquées au test devenu critique des circuits intégrés analogiques RF. Des capteurs ou
détecteurs de courant sont alors congus spécifiqguement pour monitorer la consommation de
circuits dont I'alimentation n’est pas accessible directement. Les spécifications principales
sont alors la surface consommeée, I'impact sur le circuit RF qu’ils monitorent, et la résolution
atteinte. Les articles [24 - 26] en font I'’exemple. L’article [24] montre un capteur de courant
prévu pour un LNA intégré en technologie CMOS 0,25 um d’IBM. Selon les auteurs, le
convertisseur présente une surface tres faible de I'ordre de 0,1% de la surface totale du CST,
et surtout une bande passante de 3,7 GHz, évitant toute dégradation sur le chemin RF pour
les applications UHF. En amont de l'utilisation de ce capteur, on prévoit de fixer soit par
simulation, soit par mesure, des valeurs seuil révélant le bon fonctionnement du CST. Les
auteurs indiquent également que le capteur peut étre désactivé pour réduire sa
consommation et I'impact sur le CST, hors phase de test. Les articles [24 - 26] donnent des
pistes sur la conception des capteurs et I'intégration avec un circuit RF, mais ne détaillent pas
leurs performances lors du test en production.

Leur utilisation est combinée généralement a des détecteurs d’enveloppe ou
détecteurs de puissance. Ces derniers permettent de relever a travers une tension continue
la valeur de la puissance d’un signal RF. Il est ainsi plus aisé de mesurer cette puissance sur
une broche DC, voire, si disponible, via un convertisseur analogique-numérique embarqué.
L'article [27] propose un cas d’étude sur un LNA 5 GHz implémenté en technologie 0,18 um.
Ce LNA comporte un détecteur de courant et deux détecteurs de puissance, dont les schémas
électriques sont donnés en Figure 1l.1 respectivement (a) et (b).

Recs TVDD To Port
[DU T

i " R, Low-Pass Filter

v VS ICS Cj E_ =, ﬁ; —————— k; _______ i
] i

! i
R; Mfi C; C3i
! 1

@ = 7 R T (b)

Figure 1.1 : Schéma électrique du détecteur de courant (a) et du détecteur de puissance (b),
d’apreés [27]

La conception des deux capteurs a pour objectif de ne pas dégrader les performances
RF. Ainsi, le détecteur de courant est congu avec une résistance série la plus faible possible
(qui n’est pas indiquée), et suit une architecture d’amplificateur de courant basée sur des
transistors MOS. Ce capteur de courant consomme 0,9 mW. Le courant consommé par le LNA
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est alors représenté par une tension continue. Le détecteur a été utilisé pour prédire la
consommation du LNA et indique un courant de 13,34 mA, ce qui présente une erreur relative
de 2,6% par rapport au courant mesuré par un appareil externe.

Le détecteur de puissance, ou plutot le détecteur d’amplitude, est congu pour
récupérer une partie de la puissance a travers un pont diviseur venant charger le chemin RF.
Il consomme également 0,9 mW de puissance continue lorsqu’il est activé. Le signal est alors
redressé et filtré a travers un filtre RC second ordre. La sortie est donc une tension continue
proportionnelle a la puissance du signal RF (en dB, avec l'utilisation d’un amplificateur
logarithmique), avec une dynamique de -15 a 15 dBm, représentée par une tension continue
de 0,6 a 0,75 V. Pour caractériser le gain et le point de compression a 1 dB en entrée ICP1dB
du LNA, les auteurs ont placé deux capteurs de puissance en entrée et en sortie du LNA. En
injectant de la puissance RF en entrée du LNA via un dispositif externe, il est donc possible de
mesurer simultanément la puissance entrante et sortante du LNA via les détecteurs. On peut
alors en déduire le gain |S,1|, puis a I'aide d’un balayage en puissance, en déduire la valeur du
ICP1dB. Le gain estimé est de 16 dB, pour un gain mesuré de 16,7dB, et le ICP1dB est estimé
a -10 dBm pour une valeur réelle de -7 dBm.

L'impact de ces détecteurs sur le circuit est raisonnable : il n’y a aucune dégradation
en gain entre le mode en test et le mode en fonctionnement normal, et une trés légére
dégradation du NF, de 3,52 a 3,56 dB. On note cependant un surplus de surface de 10%. Enfin,
les auteurs avertissent sur le fait que les détecteurs sont susceptibles de subir une variation
de performance estimée a 1 dB a cause des variations de process subies par les résistances
intégrées, ce qui rend le test en production difficile a mettre en ceuvre pour les variations
paramétriques. Aucune comparaison n’est donnée avec un LNA qui n’aurait pas été chargé
par ces détecteurs.

L'article [28] mise sur l'utilisation d’un détecteur d’enveloppe haute définition pour
relever les différentes métriques d’un LNA a 60 GHz, en complément d’un détecteur de
courant. Il n"est pas proposé ici de conclusion sur l'utilisation en test avec variations de
process. Cependant, les auteurs montrent que le détecteur présente une grande impédance
d’entrée, de I'ordre de 800 Q, qui n’impacte pas le gain et le NF du LNA. Avec les données DC
obtenues, les gain (10,14 dB), ICP1dB et IIP3 sont prédits avec une erreur (relative)
respectivement de +0,3 dB (+7%), +0,4 dB (+9%) et +0,4 dB (+10%).

Dans d’autres travaux, les auteurs de [29] proposent d’utiliser deux détecteurs
d’enveloppe pour tester un front-end 4 canaux 28 GHz dédié a la formation de faisceau. La
présence de défauts dans I'un des transmetteurs entraine un déséquilibre d’amplitude et/ou
de phase entre les différentes sorties, rendant impossible la formation du faisceau souhaité.
En placant les détecteurs entre deux canaux, il est donc possible d’obtenir, en plus des
amplitudes, de précieuses informations sur le déphasage entre les sorties.

Dans tous ces exemples, on peut noter qu’il est toujours nécessaire d’injecter de la
puissance RF en entrée du CST, ce qui implique le posé systématique d’'une sonde RF en entrée
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du CST et l'utilisation d’'un générateur de puissance RF, et donc ne réduit pas fortement la
complexité du test.

Architecture de bouclage

Une seconde méthode de test intégré qui résout ce probleme est la méthode de test
par bouclage. Dans la littérature, comme dans [30] ou [31], cette méthode est dédiée au test
de front-end RF complet, la méthode du bouclage (ou « loopback ») consiste a connecter lors
d’'une phase de test la sortie du circuit émetteur a I'entrée du circuit récepteur. La
transmission d’un message a travers le front-end permet donc de vérifier si I'émetteur et le
récepteur ont permis de conserver son intégrité, et donc si le circuit est conforme aux
spécifications. Les auteurs de [30] et [32] proposent d’intégrer un switch (ou commutateur
commandé) intégré pour sélectionner le mode test ou le mode en fonctionnement
directement dans le CST, afin de rendre le test totalement intégré. Le switch comporte un
atténuateur pour que le niveau a la sortie de I'amplificateur de puissance soit ramené a un
niveau cohérent pour I'entrée d’'un amplificateur faible bruit. Ce switch avec atténuateur peut
étre une source de réduction des performances du CST, notamment lorsque le front-end
fonctionne en bande millimétrique.

Cette méthode permet un test trés peu co(teux, car I’ATE utilisé est entierement
numérique, et aucune mesure analogique n’est nécessaire. Cependant, la méthode ne peut
étre appliquée qu’a un type de circuit, un front-end complet, elle n’est pas générique. Cela ne
I’empéche pas d’étre trés répandue car la production de front-ends complet est effectivement
trés courante, et leur test fonctionnel est complexe. Par ailleurs, I'effort de co-conception est
relativement faible car le switch de bouclage n’est qu’une petite partie de I'ensemble du
circuit, qui est nécessairement un front-end complet.

Test basé sur l'oscillation

Une méthode introduite en 1996 dans [33] propose I'ajout d’une boucle de contre-
réaction sur le circuit a tester, rendant le systéme astable lorsqu’il est connecté. Cette
méthode est nommée « test basé sur I'oscillation » ou Oscillation-Based Test, abrégé OBT. La
fréguence générée va ainsi varier en fonction des défauts du CST, et en cas de défauts
catastrophiques, les conditions peuvent ne pas étre réunies pour produire I'oscillation.

La Figure I1.2 illustre ce principe. Sur I'entrée et la sortie, on vient charger le CST par
une boucle de contre réaction. Tout I'intérét de la méthode est de générer une oscillation a
une fréquence bien inférieure a la fréquence de travail d’'un test fonctionnel, avec des
paramétres de l'oscillation qui varient avec les variations de process.
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Figure I1.2 : Principe du test basé sur I'oscillation d’un circuit RF

L'ajout de switchs permet d’isoler la boucle de contre-réaction du CST, si 'oscillation
générée peut impacter le fonctionnement de ce dernier. Les switchs permettent ainsi soit de
connecter directement les ports au circuit sous-test pour une utilisation hors test, soit de
connecter la contre-réaction au circuit en phase de test. Il est également possible de prévoir
de commander la contre-réaction pour changer la sensibilité de la circuiterie OBT a différents
paramétres, comme dans [34].

Les articles [35,36] utilisent cette méthode pour le test de LNA a 2,4 GHz. Le premier
arrive a fixer un seuil sur les données d’amplitude et de fréquence recueillies sur la puissance
et la fréquence du signal généré par la circuiterie OBT, et montre un test efficace jusqu’a 99%
de détection sur les défauts catastrophiques (court-circuit et circuit ouvert). Le second article
approfondit la méthode, et donne des indications sur la génération des modeles qui lient les
performances aux mesures du circuit OBT, et déduit donc le choix des seuils a utiliser pour la
décision finale. Il ajoute une étude sur l'influence des variations PVT (Process, Voltage,
Température), et introduit également une perspective OBIST (Oscillation-based built-in self-
testing), ajoutant un détecteur de puissance pour détecter I'oscillation sans passer par un
appareil de mesure externe. Les articles [37 - 39] donnent d’autres exemples a des fréquences
comparables.

A plus haute fréquence, en bande millimétrique, les auteurs de [40] proposent de
tester un déphaseur a 60 GHz intégré en STM BiCMOS 55 nm avec un circuit OBT suivant la
topologie de la partie active d’un oscillateur. En effet, le CST étant passif, I'oscillation n’a pas
lieu sans gain dans le circuit OBT, et les auteurs congoivent alors un oscillateur a une fréquence
entre 14 et 17 GHz. Ainsi, les auteurs obtiennent la relation entre la fréquence et 'amplitude
de l'oscillation et le déphasage attendu a 60 GHz. Seule la mesure de puissance et de
fréquence d’un signal est donc nécessaire, simplifiant alors un test fonctionnel utilisant une
mesure de déphasage plus complexe. Cette étude ne propose pas d’estimation de I'efficacité
du circuit de test proposé lors d’un test en production.

La méthode OBT est intéressante pour le test d’un circuit simple, mais entraine un fort
co(it de conception. Dans le dernier article, la tache consiste en la conception additionnelle
d’un oscillateur intégré entre 14 et 17 GHz, adapté au résonateur déja en place, constitué par
un coupleur intégré. Ceci, qui plus est a ces fréquences, fait déja I'objet de contraintes

26



Chapitre 11.A.2

énormes. L'utilisation de switchs rend son utilisation complexe et/ou dégrade les
performances lorsque les fréquences de travail augmentent. Enfin, I'objectif étant le test face
aux variations de process, la méthode OBT présente un inconvénient majeur : la circuiterie
subit les mémes variations paramétriques de process que le CST, et une variabilité des
résultats est alors observée. Toutefois, avec cette méthode, on s’affranchit de I'utilisation de
sondes RF et d’appareils nécessaires au test fonctionnel.

Appareils de mesure intégrés

On peut aisément considérer que le test fonctionnel demeure la méthode de test la
plus précise parmi toutes les méthodes de test disponibles actuellement, et le restera
probablement dans le futur. Or, comme cela a été discuté plus haut, le test fonctionnel reste
inapplicable a grande échelle pour des circuits fonctionnant en bande millimétrique. Une
solution proposée dans la littérature consiste a embarquer tout ou une partie du banc de
mesure sur la puce, a proximité du CST, pour profiter de la fiabilité de la méthode, tout en
réduisant son codt.

Nous avons abordé l'intégration de détecteurs de puissance RF, ceux-ci imposaient
I'utilisation de sources RF et millimétriques externes. Pour éviter ceci, les auteurs des articles
[41, 42] proposent conjointement I'intégration d’un générateur de puissance RF in-situ pour
exciter une chaine de réception intégrée. Celui-ci est composé d’un oscillateur controlé en
tension (Voltage Controlled Oscillator - VCO) permettant d’atteindre une bande de 17,5 a 23
GHz, et d’un atténuateur intégré faisant varier la puissance injectée de -45,5 a -28 dBm.
Associé a un détecteur de puissance dans le récepteur, il est possible de mesurer a terme le
gain et le point de compression du récepteur. La connexion entre le générateur et le récepteur
se fait par voie externe a la puce, ce qui évite I'utilisation complexe de switchs, mais nécessite
un posé de pointes RF, un wire-bonding, ou la mise en boitier pour réaliser le test. |l est a noter
gue ces trois possibilités réduisent a chaque fois le colit de la procédure de test, car il est plus
simple d’utiliser un circuit en boitier que sa version mesurée sous pointes, mais le rejet d’'un
circuit lors du test aura un co(t inversement proportionnel. S’il est déja mis en boftier lors du
rejet, ces étapes auront été inutiles. Le test n’a pas été mis en ceuvre, et les statistiques de
performances ne sont pas disponibles.

Dans l'article [43], une source de bruit est intégrée en technologie STM BiCMOS 55-nm
fonctionnant dans la bande 130-260 GHz. Celle-ci remplace le générateur de bruit
normalement présent sur un banc de mesure de bruit. Il faut alors seulement connecter un
récepteur de bruit externe pour relever le NF. Les mémes auteurs proposent un mélangeur
intégré sur la méme technologie dans [44], ce qui remplace une partie du banc en réception,
avant le Noise Figure Meter (NFM), cela réduit grandement les co(its de la mesure. De plus,
les articles [45, 46] proposent des tuners d’impédance intégrés, a ajouter aprés la source,
permettant de faire varier I'impédance d’entrée du CST vue par la source. Cela autorise de
réaliser des mesures source-pull, qui permettent de parcourir I'abaque de Smith et de trouver
I'optimum de bruit (impédance olu le NF sera minimal) d’'un CST. Cette fonction est
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particulierement utile pour la caractérisation de nouveaux transistors ou diodes fonctionnant
a tres hautes fréquences. Par contre, aucune étude n’est réalisée en termes d’efficacité du
test, car il semble que toutes ces briques n’ont pas été assemblées sur un méme circuit, et les
infrastructures de mesure de bruit en bande D ne sont aujourd’hui pas disponibles pour la
réalisation d’études statistiques.

La mesure de parameétres S via un VNA intégré est proposée dans des domaines
éloignés du test, mais ces VNA intégrés sont en cours de développement également. L’article
[47] montre un VNA intégré en technologie CMOS 65 nm travaillant a la fréquence de 40 GHz.
Ce VNA est prévu pour la détection de cellules cancéreuses, qui modifient I'environnement
électrique d’une zone de détection, soit une ligne coplanaire modifiée ici considérée comme
le CST. Il est assez facile de transférer ces travaux vers un objectif de test, avec de tres légeres
adaptations du schéma électrique (comme I'ajout d’un oscillateur commandé pour couvrir
une bande donnée). Ces travaux montrent que le test de circuits passifs serait possible avec
un VNA embarqué, mais I'axe de recherche ici n’est pas du tout le méme, il n’y a donc pas de
démonstration sur ce sujet. Dans la méme optique, un capteur fonctionnant entre 207 et
257 GHz axé sur la caractérisation de diélectrique est présenté dans [48]. Ce circuit ne peut
pas étre utilisé directement dans une méthode de test, mais il est possible de s’en inspirer
pour le test intégré de circuits passifs particulierement sensibles. Un switch Thru-Load
fonctionnant sur une bande de 73 a 179 GHz pouvant servir a l'intégration de VNA est présenté
dans [49].

Ces méthodes de caractérisation in-situ constituent des pistes intéressantes pour le
développement de test intégré, mais on constate aujourd’hui que |'effort de conception
gu’elles nécessitent est encore trop grand, et que la surface mise en jeu pour le test est
aujourd’hui rédhibitoire.

Test intégré alternatif

Une difficulté inhérente aux méthodes de test intégré est de trouver la relation la plus
précise possible entre la signature des capteurs intégrés, quels qu’ils soient, et les
performances a tester. L'information obtenue doit a terme étre une décision d’acceptation ou
de refus (« pass/fail ») du CST, mais on peut également obtenir des informations plus
complexes, allant jusqu’a la prédiction de la valeur précise des performances a tester. Dans
les méthodes proposées jusqu’ici, ces relations étaient déterminées soit analytiguement, soit
par simulation. Le test intégré alternatif, développé a partir de la fin des années 1990 par
plusieurs auteurs, prévoit de déterminer cette relation a partir d’outils statistiques basés sur
des données expérimentales. Ainsi, I'apprentissage automatique est basé dans un premier
temps sur des estimateurs statistiques (comme dans [14, 50 - 52] par les équipes de Y. Makris
et A. Chatterjee) puis s’appuie progressivement sur des réseaux de neurones, comme dans
[53]. L'utilisation des signatures générées par des instruments intégrés (détecteurs de créte,
détecteurs d'enveloppe, détecteurs de courant, points de fonctionnement DC etc.) est
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largement simplifiée, et une notion de sélection des parametres impactant les performances
apparait.

Or, les capteurs restent intrusifs et nécessitent toujours une co-conception, avec un
risque de baisse des performances des circuits fonctionnant en bande millimétrique. Le test
alternatif offre cependant la possibilité de déterminer la relation entre les performances a
tester et les signatures des capteurs, non plus seulement analytiquement, ou par simulation,
mais également statistiquement, a partir de données statistiques empiriques, a posteriori.
Ainsi des méthodes de tests alternatifs non-intrusifs ont vu le jour, tirant parti de la méthode
pour éloigner les capteurs de la grandeur qu’ils ont a monitorer, et les rendre a terme non-
intrusifs. Ces techniques sont décrites dans la section II.A.3.

3. Test intégré alternatif non-intrusif

Principe

Les méthodes de test intégré en bande RF et millimétrique proposées ou envisageables
aujourd’hui dans la littérature entrainent un colt important (soit au niveau de la conception,
soit au niveau de la surface consommée) ou présentent des performances encore limitées et
sont peu fiables. Notamment, pour réduire le colt de conception et s’assurer une forte
réduction de la complexité du test, des méthodes de test non-intrusives ont vu le jour. Elles
présentent la particularité, comme leur nom l'indique, de ne pas impliquer de dispositif
directement connecté au circuit, et donc de ne pas perturber le fonctionnement RF ni en
phase de fonctionnement, ni méme en phase de test. Cette méthode a tout d’abord été
introduite par [15] sur un convertisseur analogique numérique, en utilisant des capteurs de
variation de process situés autour du CST. Ces capteurs non-intrusifs, des composants issus
du CST, sont mesurés par des blocs de test intégrés et tous les capteurs sont accessibles a
travers un multiplexeur. La décision d’acceptation/rejet est prise directement dans la puce,
par un circuit logique dédié, et I'information est transmise numériguement a un ATE externe.
Ainsi les auteurs de [15] introduisent une méthode entierement automatisée, a partir de
capteurs non-intrusifs, ce qui annule le besoin de co-conception.

Le point de vue du test non-intrusif est appliqué au test de circuits RF dans [54], ce qui
correspond l'introduction du test alternatif non-intrusif pour les circuits analogiques RF.
Comme discuté en début de ce chapitre, I’enjeu principal du test est de trouver la fonction qui
donne une prédiction des performances du CST en fonction de signatures issues de capteurs
a bas colt. Expliqué dans [54], cette fonction est entrainée par apprentissage automatique a
partir de données statistiques recueillies lors d’'une phase de mise en place, et non a partir
d’un modele analytique ou empirique. En effet, les capteurs utilisés sont assez variables dans
leurs types, et sont multiples pour une unique prédiction. Les signatures relevées sont par
suite de natures trés diverses. Les technologies d’apprentissage automatiques permettent
justement d’entrainer un modele de régression, un réseau de neurones dans notre cas. Une
fois la fonction de régression entrainée, on ne mesure plus que les capteurs non-intrusifs. Lors
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de la phase en production, on aura besoin de bancs de mesure différents selon les capteurs
utilisés, mais ils seront nécessairement moins colteux qu’un test fonctionnel.

Exemples de mises en ceuvre

L’enjeu de conception dans les méthodes de test non-intrusif concerne souvent le
choix des capteurs pertinents, c’est-a-dire qui permettront la prédiction la plus précise des
performances. Les auteurs de [54] ajoutent a proximité immédiate du CST des capteurs variés,
la plupart avec des topologies trés proches d’étages du CST. Le CST est un LNA 2,4 GHz avec
un étage cascode MOS intégré en 0,25 um Qubic4+ BiCMOS. Les auteurs indiquent avoir
intégré : (a) un étage d’alimentation identique a celui du LNA, (b) un miroir de courant, (c) un
étage amplificateur cascode MOS trés ressemblant a celui du LNA, (d) des condensateurs
extraits du LNA, et (e) des transistors également extraits du LNA. Ces capteurs sont placés au
plus proche du LNA pour éviter qu’un effet de variation intra-réticule ne vienne fausser les
résultats obtenus. La Figure I1.3 tirée de [54] illustre |la configuration des capteurs non-intrusifs
autour du circuit sous test.

g Jnaide)

Circuit RF out
RALI
Sous Test

RF In
-—

Signatures
bas-colt

Activation
des capteurs

Figure 11.3 : Circuit intégré et capteurs pout le test non-intrusif [54]

Dans ces travaux, les capteurs sont accessibles a la mesure (DC et basse fréquence non
spécifiée) via un démultiplexeur et un multiplexeur, permettant de limiter le nombre de plots
nécessaires a la mesure. L'étude est réalisée sur 142 échantillons, issus d’'un méme wafer, et
consiste a effectuer la mesure fonctionnelle de toutes les performances a tester, en paralléle
de celle des capteurs, sur tous les échantillons également. L’ensemble des données recueillies
est alors séparé en deux jeux de données, les données d’entrainement de la fonction de
régression d’un c6té (70% du jeu de données), et un ensemble de validation de la méthode de
I'autre (les 30% restant). Les deux ensembles sont supposés représentatifs des variations de
process sur le wafer. Les auteurs attirent I'attention sur I'importance de quantifier la
répétabilité de la mesure, et évaluent I'erreur de mesure pour chaque performance. La
méthode de test proposée montre de trés bons résultats, avec une erreur moyenne relative
<1% sur le gain et le NF, et <2% sur le point de compression et I'lIP3.

Les références [18, 55] présentent des capteurs thermiques prévus pour étre utilisés
pour compléter les capteurs de variation de process. Ceux-ci ont pour objectif de combler les
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lacunes de la méthode du test non-intrusif : avec des capteurs extérieurs au circuit, il est
impossible de détecter un défaut catastrophique comme un court-circuit, un circuit ouvert ou
un événement électrostatique venu causer le claquage d’une jonction. Or, lorsqu’un circuit
actif est mis sous tension, il chauffe. On peut donc avoir une information sur I’état du CST en
relevant la température a proximité du coeur du circuit quand celui-ci est en fonctionnement.
Les auteurs de [18] conduisent I'étude jusqu’a la comparaison de I'efficacité du test avec les
capteurs mentionnés précédemment, et du test intégrant des capteurs thermiques
supplémentaires. Ce travail mené en simulation sur le test d’un LNA a 2,4 GHz donne des
résultats probants. La prédiction des performances sur une plage de valeurs continue est
toujours réalisée grace a la méthode décrite dans [54], avec une erreur RMS relative de 1,3 %,
1,1%, 1,6 % et 3,3% pour la prédiction respectivement du gain, du NF, du point de
compression et du lIP3. En plus de cela, 27 cas de défauts catastrophiques sur le LNA et 32 cas
sur le capteur lui-méme sont testés en simulation, et dans tous les cas, les circuits défectueux
sont effectivement rejetés. Ces capteurs thermiques sont trés efficaces au niveau du test, mais
sont complexes a concevoir au niveau schématique, puis layout (proximité nécessaire et
stricte avec le CST). Enfin, un protocole est mis en ceuvre pour calibrer les capteurs : une
procédure de test est effectuée en plusieurs temps, tout d’abord sans alimentation du LNA,
ensuite avec alimentation nominale, et pour terminer avec injection de puissance RF (donc
avec l'utilisation d’un banc RF, ou d’un générateur intégré).

Enfin, pour des applications a des fréquences beaucoup plus élevées, les auteurs de
[17, 56] démontrent que la méthode est toujours viable en bande millimétrique, ou elle est
d’autant plus intéressante, vu le colt du test fonctionnel et la sensibilité des systéemes aux
variations de process. Les deux articles se basent sur I'ajout de capteurs correspondant a des
parties du CST quasiment a l'identique. Le premier propose le test d’un LNA 60 GHz 3 étages
intégré en technologie 65-nm. A 'aide de la signature DC et/ou des paramétres S a 100 MHz
de 6 capteurs intégrés a proximité du CST, les auteurs obtiennent en simulation une erreur
RMS relative de prédiction respectivement sur le gain, le NF et I'lIP3, de 3,16%, 2,29% et
2,39%. Les capteurs sont congus sans méthode de conception générique : il s’agit de répliquer
des parties du LNA en dehors du circuit principal, et de compléter avec d’autres capteurs, si
les premiers ne s’averent pas suffisants. Ici, une ligne de transmission micro-ruban a été
ajoutée, aprés avoir constaté qualitativement que les effets des variations de process sur la
propagation dans le circuit ne sont pas pris en compte pour la prédiction, avec le jeu de
capteurs prévus au départ.

Afin de systématiser cette démarche par tdtonnement, les auteurs de [17] proposent
une méthodologie précise pour déterminer les capteurs qui témoigneront au mieux des
variations de process impactant le plus les performances, pour un CST donné. Cette
méthodologie se base tout d’abord sur les modeéles des composants qui tiennent compte des
variations de process, généralement fournies par le fondeur. Dans un premier temps, des
simulations Monte-Carlo du CST sont réalisées, en faisant varier les paramétres de process.
On a alors un jeu de données qui lie un ensemble de paramétres Monte-Carlo (parametres
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MC) a des performances du CST. A I'aide d’un algorithme de sélection de paramétres guidé
par un calcul de distance, on cherche alors dans ces jeux de données la liste de parameétres
Monte-Carlo qui permet la meilleure prédiction de la performance visée par le test.

A chaque itération, une fonction de régression est entrainée a partir de I’ensemble
d’entrainement issu des simulations initiales, en prenant en entrée les parametres MC
sélectionnés, et en données cibles la performance. L'erreur de prédiction entre la
performance prédite et la performance simulée est alors calculée sur un ensemble de
validation. Si I’erreur RMS de prédiction est plus élevée qu’un seuil défini, I'algorithme
sélectionne un nouveau parameétre MC : celui qui présente la plus petite distance avec les
résidus de la prédiction. Les résidus correspondent a |'écart de la prédiction pour chaque point
de I'ensemble de validation. Une fois la précision requise atteinte, les parametres MC qui
impactent le plus les performances du circuit sont connus. On cherche donc a concevoir des
capteurs dont les signatures sont corrélées a ces parametres MC, associés a une signification
physique, des variations de process définies. Les auteurs introduisent ici une notion de
généricité : une fois qu’un capteur qui témoigne de la variation d’'un paramétre du process est
concgu, son layout pourra étre réutilisé pour tester n‘importe quel autre CST qui verrait ses
performances impactées par ce parametre.

L'article montre ensuite I'application de la méthode au test d’un amplificateur de
puissance (Power Amplifier — PA) a 65 GHz, intégré en technologie STM BiCMOS 55-nm. Les
capteurs sélectionnés sont : (a) deux lignes micro-ruban avec la piste signal sur le métal épais
du BEOL, avec I'une étroite pour une mesure de résistance DC, 'autre large pour une mesure
de la permittivité des diélectriques (mesure au VNA a 1 GHz), (b) un condensateur MOM de
3,65 pFissu du PDK (mesure au VNA a 1 GHz), (c) une capacité de jonction d’un transistor MOS
(mesure au VNA a 1 GHz), et (d) un transistor NMOS, dont on mesurera la résistance DC de la
grille et le courant de polarisation. L'efficacité de la méthode a été quantifiée en mesure, a
partir de 21 échantillons. La prédiction du gain, du point de compression en entrée et de la
PAE montre une erreur RMS relative de respectivement 1,4%, 2% et 2,1 %, soit une trés bonne
qualité du test.

4. Conclusions sur les enjeux du test intégré en RF/bande millimétrique

Meéthodologie de test

Les méthodes de test intégré issues de la littérature montrent toutes une trés bonne
qualité de test. Les différences entre ces dernieres peuvent étre évaluées sur les criteres
décrits dans [19], que nous avons énoncés en section II.A.1. L’évaluation des méthodes de test
avec ces criteres est qualitative, sauf en termes de précision (méme si la précision attendue
dépend également de I'application). Il est alors difficile de classer radicalement les méthodes,
d’autant plus que les résultats dépendent toujours pour partie de la maniere dont elles sont
appliquées, et des cas d’études dont elles sont I'objet. Le Tableau 1 présente une synthése de
I’évaluation des méthodes de test issues de I'état de I'art.
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Trois critéres sont écartés pour différentes raisons. La qualité du test est toujours jugée
en fonction de I'application, et les articles issus de la littérature montrent les applications sur
lesquelles les méthodes sont les plus performantes, par suite les résultats du test sont
généralement tres bons pour toutes les méthodes. Les criteres du nombre de broches dédiées
au test et de la portabilité entre deux technologies sont peu pertinents pour un état de I'art
qui se focalise uniquement sur les technologies Silicium CMOS et BiCMOS, et pour le
développement d’un test sur wafer dans lequel il n’est pas questions de broches, mais de plots
de mesure assimilés principalement a de 'encombrement.

Tableau 1 : Synthése et évaluation des méthodes de test intégré issus de la littérature

Détecteurs, .
] Test basé Test Test
R Appareils Test par . .
Criteres sur alternatif alternatif
de mesures bouclage N ) ] ) )
L I'oscillation intrusif non-intrusif
intégrés
.. [22 - 28, [14, [15, 17, 18,
Références [30-32] [33 -40]
41 -49] 50 -53] 54 —56]
Possible, en | Possible, en
Automatisation Possible Totale Possible phase de phase de
test test
o Adaptation Adaptation | Adaptation
Geénéricité . Non . Bonne
possible complexe possible
Impact sur les
performances du Important Faible Faible Faible Nul
CST
Encombrement i
i i Important Faible Moyen Important Important
supplémentaire
Complexité de la .
. Importante Faible Importante | Moyenne Nulle
co-conception
Colt de mesure du ] Selon Selon
Moyen Faible Moyen o o
test application | application

Il ressort de cette synthése que les méthodes de test alternatif non-intrusif sont
effectivement les plus performantes sur la plupart des critéres, notamment en éliminant
totalement I'effort de co-conception et I'impact sur les performances du CST. La généricité de
la méthode reste la meilleure sur I'ensemble de I'état de I'art, d’autant plus depuis la
contribution de [17] qui propose de généraliser les capteurs de variations de process et
suggére une méthode de sélection de ces capteurs lors de I'étape de simulation. Ainsi,
I’encombrement, la généricité et le colit de mesure de ces capteurs sont les points a améliorer
dans la méthode du test non-intrusif, et pour I'amélioration du test intégré en général.
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Enjeux de conception des capteurs non-intrusifs

Le premier point a perfectionner dans la conception des capteurs de variation de
process est le colt des mesures. Cela peut étre résolu de plusieurs manieres : par exemple
avec un circuit de mesure intégré (multiplexeur, détecteurs puis circuits de décision, comme
dans [15]) rendant le co(it de mesure négligeable mais entraine un encombrement et un co(t
de conception tres lourd. Un autre exemple de solution consiste a utiliser des capteurs de trées
grande simplicité, dont on peut travailler la généricité, mais qui seront mesurés par un ATE
analogique plus colteux lors de la phase de test. C'est vers cette seconde possibilité que nous
nous tournons, car il est a noter qu’il s’agit ici de tester des circuits fonctionnant en RF et en
bande millimétrique, et dont le test est extrémement colteux. La réduction du test a la
mesure avec un ATE analogique basse fréquence est un gain trés important, et le passage vers
un ATE numérique est alors un gain assez minime pour le colt que cela entraine. Le point de
vue de la conception en bande millimétrique est d’ailleurs plus proche de la physique du
composant que pour des applications basse-fréquence. La conception et l'utilisation de
capteurs de variations physiques de process peut étre en prime source d’informations pour le
concepteur de circuits millimétriques. Enfin, la généricité du test est plus simple a atteindre si
I’on se focalise sur des variations du process, et non plus sur des variations de performances
de parties du CST comme le propose directement ou non certains auteurs.

Dans le Chapitre lll, nous proposerons un changement de point de vue dans la
conception des capteurs, qui permettra de répondre a ces enjeux. Ces capteurs se voudront
génériques, réduisant de ce fait I’effort de conception des capteurs et du CST, et permettant
aun méme jeu de capteurs de tester un grand nombre de circuits différents et donc de réduire
drastiquement la surface dédiée au test dans le circuit. Nous verrons qu’il en fait possible
d’utiliser des structures déja existantes comme capteurs de variations de process, et que ces
dernieres, fournies par le fondeur, sont par définition génériques, trés simple a mesurer, et
n’entrainent aucun encombrement supplémentaire pour le test : les capteurs Parametric Test.

B. Calibrage de circuits intégrés en bande millimétrique

Puisque le test permet aujourd’hui d’identifier individuellement quel réticule subit une
variation de performances, et quel est le paramétre de process qui implique cette variation, il
est possible de prévoir des méthodes pour corriger ces variations de performances une fois le
circuit fabriqué. Ces méthodes sont dénommées méthodes de calibrage face aux variations
de process. Elles consistent a ajouter des éléments variables au CST, et a déterminer pour
chaque échantillon (généralement chaque réticule) la configuration qui optimise les
performances. L'objectif de la méthode de calibrage est de déterminer une configuration des
éléments variables, dénommeés TK (« Tuning Knobs », ou boutons de réglage), qui satisfait les
spécifications. Dans la littérature, on retrouve plusieurs propositions de méthodes de
calibrage, ayant toutes des avantages et des inconvénients, on propose ici de discuter de ces
méthodes. Nous aborderons dans un premier temps les méthodes itératives, puis le calibrage
dit one-shot, avant d’évoquer les méthodes d’auto-réparation (self-healing).
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1. Méthodes itératives

Un exemple issu de la littérature est un LNA 1,9 GHz en technologie IBM 0,25 pum dont
le réseau d’adaptation est calibré pour optimiser I'adaptation d’impédance en entrée du LNA
[57]. L’élément variable de ce LNA est une inductance accordable située en entrée du réseau
d’adaptation. Un détecteur de créte intégré permet de relever la qualité de I'adaptation par
une méthode différentielle résistante aux variations de process. Une procédure de calibrage
dédiée est pilotée directement par un simple circuit de décision embarqué sur le réticule. Le
but est alors de déterminer comment configurer les switchs qui viennent modifier la valeur de
I'inductance accordable. La procédure, illustrée par la Figure 11.4, est un algorithme simple qui
modifie la position des switchs a chaque itération et monitore les performances. Une fois
gu’une itération donne une configuration qui satisfait les conditions de performance, le
calibrage est terminé. La séquence de calibrage dure au maximum 30 ps.
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Figure 1.4 : Schéma de principe du calibrage intégré de I'impédance d’entrée du LNA [57]

Grace a ce calibrage, on peut recentrer le pic d’adaptation sur une plage de 200 MHz,
soit un peu plus de 10% d’accordabilité de la fréquence centrale. En contrepartie, I'ajout du
détecteur de créte et des switchs cause une dégradation du NF et du gain de 0,4 dB.

En basse fréquence, mais sur une technologie moins classique (CN-TFT — Nanotube de
carbone) et également plus sujette aux variations de process, on peut également citer [58] qui
présente le calibrage d’'un amplificateur opérationnel a partir d’un oscillateur.

Dans [59], un banc de test et d’optimisation complet basé sur des capteurs BIST est
proposé. Ces capteurs (intrusifs) sont suffisamment complets pour permettre de
communiquer numériqguement au banc de test des informations sur la qualité du CST. Le banc
utilise les données numériques fournies par les capteurs pour estimer la configuration
d’éléments variables intégrés. L’estimation est menée par un algorithme itératif fonctionnant
par étude des tendances. Les configurations requises sont alors transmises sous format
numeérique au CST, et I'algorithme décide de la configuration suivante en fonction du retour
des capteurs. Dans [60], un circuit embarque également un lot de capteurs intrusifs complet
et un VCO qui génere des stimuli, qui permettent de caractériser le gain, le NF et la puissance
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DC consommée par un LNA fonctionnant a 1,6 GHz. En plus de ce lot de capteurs, un circuit
d’apprentissage est intégré. Ce réseau de neurones analogiques a pour role de prédire la
figure de mérite du LNA, mesurée par les capteurs, en fonction de la configuration des
éléments variables. Il est alimenté en données par des itérations : vierge au démarrage de la
procédure, le réseau apprend a chaque itération, et guide le choix de la configuration suivante.
Les éléments variables sont alors les trois tensions d’alimentation du circuit RF. Les résultats
du calibrage montrent de bonnes performances : la meilleure des performances atteignables
est effectivement atteinte dans 61 des 64 cas de I'étude, et dans les cas restant, |’écart avec
le meilleur état est de 0.008%, donc négligeable.

2. Calibrage « one-shot »

Les méthodes vues précédemment nécessitent toutes un temps de calibrage non-
négligeable et un effort de conception de la partie test et calibrage qui peut rendre complexe
la mise en place de la méthode. Une méthode répond aux enjeux de réduction de surfaces et
surtout de simplification de la conception : le calibrage one-shot [61]. Cette méthode, appuyée
sur [62], prévoit de prédire la configuration des éléments variables via des informations
statistiques sur le lot, et les informations disponibles au départ sur le CST, sans itération. Pour
ce faire, il est nécessaire d’entrainer le modele qui lie les signatures des capteurs aux valeurs
des TK, puis aux performances. Comme l'illustre la Figure II.5, I’ATE vient mesurer les capteurs
intégrés, et éventuellement mesurer les réponses du CST a des stimuli donnés. Ces
informations sur le réticule sont alors placées en entrée d’'un modéle de régression entrainé
en amont, et ce modeéle calcule alors les TK.

Test stimuli

Circuit

TUNING KNOBS

Measurements

. a i
O,p timal Performances
Tuning Knobs '

TRAINED MODEL

Figure 1.5 : Schéma du principe du calibrage one-shot [61]

Dans [61], les auteurs calibrent un PA intégré en technologie STM 65 nm CMOSO065. Ils
commencent par mesurer 55 réticules avec 67 configurations différentes des éléments
variables. Cela fait un total de 3685 instances du circuit pour lesquelles les performances du
circuit et les mesures des capteurs BIST non-intrusifs sont désormais connues. La premiére
étape est d’entrainer un réseau de neurones en tant que fonction de régression liant les
mesures de capteurs de test intégré et les TK (en entrée) aux performances du PA (en sortie).
En phase de test en production, seule la mesure des capteurs BIST est nécessaire, car on prédit
les performances en considérant des TK nominaux. Cela meéne a deux possibilités : (i) les
performances prédites sont suffisantes, le test est passé et les TK sélectionnés sont les TK

36



Chapitre 11.B.2

nominaux, ou (ii) le CST n’affiche pas les performances escomptées, a |'aide de la fonction de
régression, on cherche virtuellement a trouver les valeurs de TK qui maximisent la fonction de
régression, et donc les performances. On définit alors ces TK sur le CST. Les résultats de
mesure montrent une assez grande variabilité des performances pour une assez faible erreur
de reproductibilité, ce qui favorise la qualité de la prédiction.

Les auteurs de [63] comparent trois méthodes de calibrage one-shot, dont I'étude [61].
Les deux premieres [64, 65] se basent sur les signatures de capteurs intrusifs, contrairement
a la troisieme. Elles ont également en commun le fait qu’elles supposent I'orthogonalité entre
I'impact des variations de process et celui des TK. Autrement dit, cela signifie que les auteurs
considerent possible d’entrainer successivement un modele qui prédit les performances en
fonction des signatures des capteurs intégrés, puis un second qui prédit les performances en
fonction des TK, en prenant seulement en compte les variations de process avec un décalage
des performances aux TK nominaux. Cela permet d’économiser drastiquement le nombre de
mesures nécessaires. Dans le cas de [61], cela conduit (au mieux) a réaliser un premier modéle,
(a) prédisant les performances selon les capteurs BIST avec un total de 55 mesures, puis un
second modeéle, et (b) prédisant les performances selon les TK, avec 67 mesures, soit un total
valant la somme des deux lots de mesures (122 mesures), plutdét que leur produit (3685
mesures). |l faut cependant nuancer ici : les circuits restent connectés au banc de mesure pour
toutes les mesures afférentes au modéle (b), cela allonge donc la durée des mesures mais pas
le nombre de manipulations. L'article [66] discute justement de cette orthogonalité, et prouve
que lorsque le nombre d’échantillons dédiés a la phase d’entrainement le permet, il est
contreproductif de faire la distinction entre les signatures des capteurs de variation de process
et les TK. Il montre que I'on peut tirer aléatoirement des valeurs de TK, et ainsi couvrir la plage
de variation des TK et des signatures du test en ne réalisant qu’un nombre restreint de
mesures de performance sur chaque réticule (minimum une). Les auteurs démontrent ainsi
qgue la qualité de la prédiction augmente exponentiellement avec la taille de I'ensemble
d’entrainement, alors que les deux autres méthodes présentent une augmentation linéaire de
la qualité.

Une méthode de calibrage basée sur des capteurs non-intrusifs a été introduite dans
[67]. Cette étude propose de calibrer un convertisseur analogique-numérique a partir des
informations obtenues des capteurs non-intrusifs. L’'article [68] propose par la suite une
application de la méthode de calibrage one-shot avec des capteurs non-intrusifs sur un PA 2
étages a 60 GHz intégré en technologie STM BiCMOS 55 nm. Il s’agit a notre connaissance de
la premiere application de la méthode one-shot en bande millimétrique. Les éléments
variables sont alors des cellules de découplage accordables sur les chemins de polarisation
utilisant des varactors. Cet article nous permet de relever que la conception d’un circuit
accordable nécessite des précautions. Les pertes des composants accordables augmentant
avec la fréquence [69], le choix du placement et du dimensionnement des éléments
accordables est crucial, pour ne pas causer de dégradations des performances dues a ces sous-
circuits davantage que par I'impact des variations de process. Dans [68], les auteurs cherchent
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a obtenir une réduction de la dispersion des performances du PA, et ont pu réduire en
simulation I"écart-type o du gain du PA de 0,84 a 0,56 dB, en plus d’une réduction de la
dispersion comparable sur les autres performances, avec une légére amélioration de la
moyenne des performances. La moyenne du gain passe alors de 9,16 dB a 9,36 dB.

3. Autoréparation (« Self-healing »)

On parle d’auto-réparation lorsque le calibrage n’est réalisé qu’a partir d’éléments
intégrés sur la méme puce que le circuit a calibrer. On lui préférera souvent le terme anglais
de self-healing. En effet, si tous les éléments permettant le calibrage sont internes au circuit,
alors le circuit est en capacité de se calibrer seul. Cela implique également qu’il est en capacité,
sauf exception (calibrage par fusibles par exemple), de le faire tout au long de sa période de
fonctionnement et méme d’optimiser son état dans diverses situations (faible consommation
notamment) comme le suggére [70]. Ainsi, le circuit pourra se calibrer a nouveau selon son
environnement, ou son vieillissement. Une des premiéres références de cet état de I'art, [57],
fait par exemple partie des circuits autoréparables. C’'est également le cas de [60, 71 - 74].
Nous ne détaillerons pas cette notion car elle n’est pas centrale vu I'objet des travaux menés
ici, puisqu’elle n’est actuellement pas compatible avec le calibrage basé sur les statistiques de
variations de process et le principe de fonctionnement des capteurs non intrusifs.

4. Conclusions de I'état de I'art et positionnement général de la these

La littérature a fait la démonstration que les méthodes de calibrage one-shot
présentent des performances remarquables. L’enjeu du développement n’est donc pas a ce
niveau-la. En revanche, la mise en ceuvre de ces méthodes induit un effort de conception assez
lourd. Comme on a pu le relever, une partie importante des publications décrites fait méme
état d’avancées sur des topologies de capteurs sans donner de résultats statistiques sur la
méthode employée. C’est en réalité la facon de concevoir ces capteurs qui est aujourd’hui un
point limitant a l'utilisation massive de ces méthodes. Dans les méthodes proposées, il est
toujours question de sélectionner des capteurs qui seront les mieux adaptés au CST ou circuit
a calibrer. Les capteurs intrusifs montrent de bonnes performances, souvent mesurées a tres
bas co(t, et des travaux publiés sont facilement réutilisables, mais leur ajout a un nouveau
circuit est toujours une cause de pertes supplémentaires, de surface et de puissance
consommées. Lorsque la fréguence augmente, le besoin de co-conception des capteurs
intrusifs devient rapidement trés complexe a gérer.

Alinverse, les capteurs non-intrusifs ne causent pas de probléme ni de co-conception,
ni d’impact sur les performances du circuit a calibrer. Par contre, ils sont assez peu génériques,
ils sont souvent composés de parties issues du circuit a calibrer que I'on congoit a chaque
nouveau CST. De plus, les capteurs sont assez encombrants, et leur mesure n’est
généralement pas aussi simple que celle des capteurs intrusifs.
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Il s’agit de changer de point de vue : |'objectif n’est en réalité pas tant de tester le
circuit que de tester les variations de process qu’il subit. Les capteurs de variations de process
peuvent alors étre grandement simplifiés en conception et en complexité de mesure, et
gagnent nécessairement en généricité. Cette thése discute dans un premier temps de la
conception d’un jeu de capteurs non-intrusifs totalement génériques et qui permettent la
mesure des variations relatives du process. Ce jeu de capteurs réduit fortement le colt de
conception, puisque s’il est générique, il suffit de le placer a proximité de chaque CST sans
avoir a le modifier. La mesure de ces capteurs doit étre a trés bas colt pour rendre la
complexité du test la plus intéressante possible: on s’intéresse alors a des capteurs
mesurables avec un simple impédancemetre, pour permettre le test de circuits en bande
millimétrique. Par ailleurs, une autre piste est explorée : I'utilisation des capteurs de
monitorage de la technologie, ou capteurs PT, comme capteurs non-intrusifs. Les capteurs PT,
qui s’apparentent a un jeu de capteurs génériques mesurable a bas co(t, sont déja embarqués
sur chaque réticule par le fondeur, dans des zones sacrificielles (perdues a la découpe), et
toute l'infrastructure de mesure automatisée de ces structures de test est déja fonctionnelle
en sortie de chaine de production. Inspirée de la sélection des parameétres process significatifs
de [17], une solution sera proposée pour définir une méthode de test générique, puis un
calibrage a partir des mesures des signatures de ces jeux de capteurs a trés bas co(t.

Dans le Chapitre Ill, nous argumenterons en faveur de la faisabilité d’un jeu de capteurs
de variations de process génériques mesurable a trés bas co(t, pour le test de circuits intégrés
fonctionnant en bande millimétrique. Ensuite, nous décrirons une méthode de test, puis une
méthode de calibrage basée sur I'apprentissage automatique, et utilisant un jeu de capteurs
générique comme capteurs non-intrusifs.
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Chapitre .

METHODE DE TEST ET CALIBRAGE VIA CAPTEURS NON-INTRUSIFS
QUASI-STATIQUES

A. Introduction

Dans ce troisieme chapitre, nous allons tenter de répondre aux limitations que nous
avons relevées dans I'état de I'art, par une méthode de test indirect utilisant des capteurs
basés directement sur les différentes grandeurs physiques de la technologie. En effet, les
capteurs intégrés dans les méthodes de test non-intrusif sont aujourd’hui axés sur le test d’un
circuit donné. Pour rendre la méthode de test plus générique, on ne propose non pas de
chercher a tester le circuit, mais de chercher a monitorer 'ensemble des variations de process
qui impactent ses performances. En effet, on prend pour hypothése que toutes les valeurs de
variations de process sont accessibles, ou du moins que des signatures de capteurs donnent
suffisamment d’informations sur ces variations (signatures corrélées aux variations physiques
du process). Alors, on peut entrainer une fonction de régression prenant pour entrées les
signatures les plus corrélées aux performances, et pour données cibles les performances du
CST. Il est ensuite possible de prédire I'impact de ces variations sur les performances du CST,
et donc a terme de se servir des capteurs sélectionnés pour mettre en place une méthode de
test non-intrusif.

Pour conforter cette piste, on peut ajouter que si une variation paramétrique de
process a un effet sur les performances du CST, elle a nécessairement un impact sur les
caractéristiques électriques d’un composant (au sens d’élément constituant du circuit), et
pourra donc étre relevée par un capteur simple. On peut alors construire un jeu de capteurs
génériques et mesurables a bas codt.

Ainsi, on propose de démontrer que pour toute performance d’un CST, si toutes les
variations de process sont monitorées par des capteurs de maniéere exhaustive, il existe un
ensemble de capteurs parmi ceux embarqués dont les signatures permettront de prédire les
performances du CST.
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Nous discutons dans la section IIl.B des pistes de conception d’un tel ensemble
exhaustif de capteurs bas co(t et des ressources déja disponibles que nous pourrions utiliser.
Nous explicitons ensuite en section III.C comment mettre en ceuvre le test a partir de ces
capteurs et des techniques de test non-intrusif connues, puis nous étendons la méthode pour
réaliser le calibrage des circuits face aux variations de process.

B. Conception de capteurs de variation de process

1. Objectifs

La principale contrainte qui s’applique a la conception des capteurs non-intrusifs est la
réduction du co(t de la mesure lors du test en production : la fréquence de mesure doit étre
réduite (par rapport a la fréguence du test fonctionnel, qui est de plusieurs dizaines de GHz
pour les circuits millimétriques), et le matériel nécessaire a leur mesure sous pointes doit étre
le plus simple possible. On impose comme cahier des charges que les capteurs soient quasi-
statiques et analogiques, pour étre mesurés a I'aide de seulement deux appareils: un
impédancemetre fonctionnant jusqu’a 100 MHz et un multimeétre pour la mesure de courants
et tensions continus. Il sera donc possible de n’utiliser que des sondes DC (classiqguement de
I'ordre de grandeur de la centaine d’euros), avec des consommables moins coliteux que pour
la mesure en bande millimétrique, qui atteignent un colt de plusieurs dizaines de milliers
d’euros. De plus, cela permet de placer des plots de mesure de surface réduite pour chaque
capteur : les plots de mesure RF sont de type coplanaire Masse-Signal-Masse, la ou les plots
DC présentent simplement un plot signal. On évite ainsi I'utilisation d’un VNA extrémement
colteux.

Les capteurs doivent étre les plus simples possible pour faciliter leur conception, et
rendre leur signature sensible minimum de paramétres de process. En effet, plus les capteurs
sont complexes, plus ils ont de dépendance avec des variables différentes. Nous en discutons
en section 111.B.2 sur des exemples concrets.

L’état de I'art a permis de relever que la surface occupée par ces capteurs peut étre
importante. Un jeu de capteurs génériques présentera généralement plus d’encombrement
gu’une méthode classique, car certains parameétres process testables ne seront pas utiles pour
le test de tous les circuits. Cependant, ces circuits génériques permettent par définition de
tester tous les circuits situés sur le méme réticule, peu importe leur type, ce qui minimise
I'impact sur la surface totale du CST. Nous verrons également en section Ill.B.3 que le co(t
silicium engendré par I'ajout de ces capteurs peut étre pris en charge par le fondeur sans
surco(t pour aucun des acteurs, par 'utilisation des capteurs PT.

Enfin, il faut s’assurer de la robustesse des signatures devant le bruit de mesure et du
fait que ces signatures soient fortement corrélées aux variations de process a monitorer. En
effet, il est nécessaire que I'ordre de grandeur de la dispersion des signatures dues aux
variations de process soit grande devant la dispersion de mesures. Une dispersion des
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mesures est nécessairement observée, notamment due au bruit de mesure, aux posés
irréguliers et a I'’encrassement des sondes. On peut estimer la dispersion des signatures face
aux variations de process grace a la documentation de la technologie (Design Rule Manual —
DRM) et aux spécifications des corners, les valeurs seuil pour lesquelles les wafers sont
considérés comme fonctionnels. Pour certains capteurs, il est méme possible d’utiliser
directement les modeles Monte-Carlo de certains composants simples pour estimer la
variation relative de la signature d’un capteur donné. On peut ainsi estimer la variation
observable sur les capteurs pour s’assurer que leur plage de variation est mesurable. On
constate ici que plus la topologie du capteur est simple, plus il est aisé de connaitre
analytiquement (ou en simulation) la dispersion de sa signature. Il est important de noter que
la méthode du test non-intrusif se base sur des variations relatives des signatures, et non sur
des valeurs absolues. Il n’est donc pas nécessaire d’en connaitre les valeurs exactes, mais
seulement un ordre de grandeur de la valeur nominale et de la variation estimée.

En résumé, on impose pour les capteurs :
(a) gqu’ils soient de conception la plus simple possible ;

(b) gu’ils puissent étre mesurés a I'aide d’un impédancemeétre a 100 MHz ou moins
et/ou avec des mesures de courants et tensions continus (plots de mesure DC) ;

(c) gu’ils soient robustes devant le bruit de mesure ;
(d) en dernier lieu, que leurs dimensions soient acceptables par rapport a celles du CST.

Dans la section 111.B.2, nous nous intéressons aux capteurs liés au BEOL ou se situent
les éléments passifs et les interconnexions, puis nous discutons des solutions possibles pour
les capteurs du Front-End-of-Line (FEOL), qui comprennent les éléments actifs. Enfin nous
proposons une solution qui dépasse les principaux inconvénients du test alternatif non-
intrusif, basée sur les capteurs PT, qui n’entraine aucun colt supplémentaire (zéro silicium
nécessaire), utilisant les capteurs déja intégrés par le fondeur.

2. Capteurs de variation de process

Capteurs de variation du BEOL

Le BEOL en technologie intégrée est constitué d’'un empilement de couches
métalliques, isolées entre elles par des couches de matériaux diélectriques. Il est utilisé pour
intégrer des interconnexions classiques entre des transistors, mais également pour intégrer
des composants passifs localisés (condensateurs, inductances, éventuellement résistances),
et distribués (lignes de transmission, coupleurs...). Ainsi, la partie du process servant a la
fabrication du BEOL (qui peut étre différent d’'une technologie a I'autre) voit ses variations
impacter les composants passifs de maniere prépondérante. Les principales variations du
BEOL peuvent étre assez aisément listées : il s’agit des caractéristiques physiques (dimensions)
et électriques (résistivité) de chaque couche métallique, des caractéristiques physiques
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(dimensions également) et électriques (permittivité) de chaque couche diélectrique, et de la
qualité des vias (dimensions et qualité des contacts) entre chaque couche.

Pour tester ces différents parameétres, toujours de fagon générique (pour tout circuit),
on peut proposer des capteurs tres simples. Un premier exemple concerne le test de la qualité
des vias. Celui-ci peut se faire avec la mesure de la résistance d’une chaine de vias pour chaque
couche de diélectrique. Le capteur donne des informations sur la qualité des contacts entre
les vias et les couches métalliques, sur la qualité du métal qui les compose, ainsi que sur leurs
dimensions. Ces trois grandeurs impactent directement la résistance des vias, et donc la
résistance de la chaine de vias. Nous verrons a la fin de cette section que des contraintes
technologiques peuvent influencer les choix de conception concernant la topologie du
capteur.

Les variations de process des couches métalliques influent sur deux points : leur
résistivité impacte les pertes RF du circuit et modifient les résistances parasites au niveau des
chemins de polarisation des actifs, alors que les dimensions peuvent jouer sur beaucoup plus
de parametres selon le CST. Par exemple, dans un condensateur MOM (métal-oxyde-métal)
ou la capacité ramenée par des rubans métalliques interdigités est prépondérante, la largeur
des rubans ou I'espacement entre ces rubans ont un impact critique pour la variation de la
capacité totale. A I'aide du PDK de la technologie STM BiCMOS 55 nm, on peut réaliser une
simulation Monte-Carlo d’un condensateur MOM. La Figure lll.1 illustre les résultats de
simulation Monte-Carlo en donnant la variation de la capacité du condensateur MOM sur un
histogramme. De la simulation Monte-Carlo ressortent les parametres les plus impactant sur
la valeur de la capacité du condensateur, et il en découle qu’il s’agit en effet des dimensions
des couches métalliques et diélectriques qui composent le condensateur.
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Figure Ill.1 : Histogramme de la capacité d’un condensateur MOM pour une simulation
Monte-Carlo sur le PDK de la technologie STM BiCMOS 55 nm

Ainsi, pour le monitoring des couches métalliques, un capteur constitué d’un étroit
serpentin métallique pour chaque couche du BEOL peut étre mesuré, donnant une résistance
DC corrélée a la résistivité des métaux et aux variations de leur section. L'indépendance entre
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ces deux grandeurs peut étre obtenue en utilisant deux serpentins de largeurs différentes : la
résistivité du métal étant identique sur les deux serpentins, les différences entre les variations
relatives des deux capteurs révelent une variation sur les dimensions plutét que sur la
résistivité du métal. Aussi, des rubans de métaux de largeurs différentes peuvent subir des
variations différentes. L'utilisation de serpentins de largeurs différentes permet de compléter
les informations obtenues.

Enfin, pour le monitoring des couches diélectriques, I'épaisseur du diélectrique et sa
permittivité ont toutes deux un impact sur la capacité présente entre deux métaux situés de
part et d’autre du diélectrique. Le capteur peut étre un empilement de surfaces métallisées
en vis-a-vis sur chacune des couches, et donc entre chaque couche de diélectrique. Si I'on
mesure la capacité entre deux couches proches, on obtient une signature qui est corrélée aux
deux parametres mentionnés. Si la valeur de la capacité nominale fournie par le capteur est
suffisamment élevée, on peut la mesurer a une fréquence relativement faible, inférieure a
100 MHz, avec un simple impédancemeétre.

Il n"est pas toujours possible d’obtenir une indépendance entre chaque variable.
Toutefois, lorsque I'on ne peut pas obtenir cette indépendance, il s’agit généralement de cas
ou les grandeurs ont un impact commun sur les performances. Par exemple, I'épaisseur d’une
couche métallique et sa résistivité vont impacter conjointement la résistance de la piste signal
d’une ligne de transmission intégrée sur cette couche. Ainsi, si les signatures des capteurs ne
distinguent pas de maniere évidente qui de I'épaisseur ou de la résistivité du métal est en
cause, cela n’est pas bloquant car ces deux parametres agissent dans le méme sens de
variation sur les signatures et sur les performances du CST. Enfin, chaque paramétre MC ne
correspond généralement pas un parametre de process précis, il peut étre la représentation
de la variation d’un ensemble de parameétres.

Sur la technologie STMicroelectronics BiCMOS 55 nm, sur laquelle nous avons
embarqué un démonstrateur, le BEOL compte huit couches métalliques principales, avec des
dimensions différentes selon la couche considérée. Ces huit couches sont distinguées en
guatre catégories de couches : M1 pour la premiere couche métallique, MX pour les métaux
fins, MZ pour les métaux semi-épais et MU pour le métal épais supérieur. Le PDK considere
les variations comme uniformes dans une catégorie, et permet de réaliser des simulations
Monte-Carlo de composants, tenant compte de parametres Monte-Carlo regroupant les
variations de process. Le PDK ne considére pas chaque paraméetre de process
indépendamment, mais regroupe les variations physiques qui ont un impact commun sur des
composants donnés dans des parameétres MC plus généraux. On y retrouve des capacités
normalisées entre différentes catégories de couches du BEOL, des variations normalisées de
dimensions (épaisseurs des couches par exemple), la résistivité de métaux...

Pour certains des capteurs, il est possible d’utiliser des modéles fournis dans le PDK
pour estimer la variation qu’ils peuvent subir sur un lot. On peut ensuite calculer la corrélation
entre cette variation et les parametres MC fournis par le PDK, et vérifier qu’ils monitorent
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effectivement le parametre MC que I’on souhaite. On fait I'exercice avec des capteurs simples
et déja modélisés dans le PDK : pour 500 instances, on simule @100 MHz I'impédance d’une
résistance métallique (ruban de plusieurs centaines de um sur la couche M1) et d'un
condensateur plan (métaux M7 — dit MZ, et M8 en vis-a-vis). On isole enfin pour chaque
capteur le paramétre MC qui lui est le plus corrélé. Dans la Figure 111.2, ces signatures sont
tracées en fonction du parametre MC sélectionné.
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Figure I11.2 : Signature de capteurs résistifs (a) et capacitifs (b) en fonction de leur paramétre
de process le plus fortement corrélé

Dans la Figure 1ll.2 (a), on constate que le capteur de résistance M1 simulé est
directement dépendant de son parametre MC le plus corrélé (coefficient de corrélation de 1).
Ce parametre représente la variation normalisée de la résistivité de la couche M1, qui est donc
plut6t représentatif de parametres physiques. Dans la Figure 111.2 (b), on voit que le capteur
de capacité entre les couches M7 et M8 est trés corrélé a un paramétre MC qui représente la
variation de capacité normalisée entre les couches MZ (soit M7 ou M6) et M8 (ou MU). Ce
paramétre MC n’est donc pas relié directement a une grandeur physique de base comme
I’épaisseur du diélectrique ou sa permittivité, mais ces grandeurs ne sont pas représentées
directement dans le PDK. On peut considérer qu’ils ont un effet conjoint sur la capacité entre
ces deux couches dans tous les cas, et donc qu’il n’est pas vraiment nécessaire de les dissocier.
Par ailleurs, on constate que ce capteur est capable de monitorer quasiment directement un
paramétre MC du PDK, soit un parametre considéré comme suffisant par les équipes de
modélisation de la technologie. Connaitre cette signature est donc suffisant pour caractériser
les composants qui y sont associés (sans avoir a en connaitre la liste, puisque la méthode se
veut générique).

Il est également possible de compléter les informations révélées par les signatures des
capteurs en passant par la simulation électromagnétique. Cette derniére donne plus
d’informations sur les liens entre grandeurs physiques et signatures, qui peuvent étre utiles
pour compléter la liste de capteurs ou améliorer la sensibilité de capteurs existants.
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Nous avons abordé ici la conception de capteurs génériques de variation de process
basés sur le test des grandeurs physiques du BEOL. Ce travail de conception n’est pas
forcément aisé, mais il est fortement assisté par les outils de simulation et les modeles fournis
par le fondeur.

Capteurs de variation FEOL

Il est théoriqguement possible de faire le méme travail de décomposition sur les
composants du FEOL, en détaillant les types d’implantation, de dopage, de tranchées
isolantes, de contacts, d’oxyde de grille, etc. Seulement, il existe des obstacles a ce travail sur
le FEOL qui pouvaient étre ignorés ou contournés sur le BEOL.

Tout d’abord, le principal obstacle a la mise en ceuvre de capteurs spécifiques vient
des contraintes de dessin (Design Rules Checking — DRC) imposées par le fondeur pour
encadrer une certaine reproductibilité du process et des performances pour chaque réticule
exploitable du wafer. Cela implique que I'ajout de composants actifs personnalisés est trés
compliqué au niveau de la conception, et peut dans certains cas avoir lieu au terme de
discussions entre différentes équipes de conception ainsi qu’avec les équipes de modélisation
et de process. Il est par conséquent tres difficile de dessiner des capteurs témoignant
directement de parameétres physiques de la technologie.

Il n’est pas possible, en suivant les régles du DRC, de dessiner au niveau des implants
du FEOL, et donc d’obtenir des informations directement sur les différents dopages, les
qualités des contacts, la qualité des tranchées d’isolant, la résistivité du polysilicium... Dans la
plupart des cas, il faut se baser sur des capteurs reprenant des composants déja existants ou
des parties de ces derniers. On se fie donc a diverses mesures quasi-statiques sur un méme
composant (par exemple, un ou deux transistors bipolaires de taille moyenne pour tester tout
circuit a base de transistors bipolaires) en supposant que ces mesures sont valables pour tous
les composants de topologie et de dimensions proches.

Or, s’il est difficile de concevoir des capteurs personnalisés, il en est de méme pour les
composants eux-mémes. Ainsi, le nombre de topologies différentes de composants actifs
reste relativement limité. Il existe ainsi un nombre total limité de capteurs qui permettent de
tester I'’ensemble des composants actifs de la technologie (ou du moins du PDK).

Avec I'objectif de tester les transistors bipolaires de taille moyenne, on peut utiliser
plusieurs capteurs différents. On peut notamment proposer la mesure de I'impédance de
diodes connectées dans différentes configurations, de transistors bipolaires et MOS
également connectés dans de multiples configurations. On peut également envisager la
mesure de caractéristiques courant-tension en continu, ce qui se fait a trés bas co(t aussi bien
sur des transistors que sur des diodes.

On peut montrer un exemple de simulation sur les capteurs FEOL comme nous I’avons
fait sur les capteurs BEOL. On a simulé 500 instances Monte-Carlo d’un capteur de capacité
de base d’un transistor bipolaire, dont on a court-circuité le collecteur et I'émetteur. Le
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transistor est un bipolaire NPN de dimensions standard. La Figure 1ll.3 présente la signature
du capteur (capacité issue de I'impédance a 100 MHz en mesure 1 port) en fonction du
parametre MC le plus corrélé, en (a) et le second plus corrélé en (b).
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Figure 1113 : Signature du capteur d’impédance de la base du transistor bipolaire en fonction
des deux paramétres MC (a) et (b) les plus fortement corrélés

Dans un premier temps, on utilise la corrélation au sens du coefficient r de corrélation
de Pearson entre deux échantillons a et b, défini comme suit :

Z?=1(ai - C_l)(bi - B)

r(a,b) =
JZiaCa @2 By (0~ B)°

(111 1)

avecn la taille de I'échantillon, a; et b; les points échantillonnés, et @ et b les moyennes
des échantillons.

On constate dans la Figure 111.3 la forte corrélation (r = —0.89) entre la signature du
capteur et le paramétre MC (nommé n°1) qui représente la variation normalisée d’'une
contribution a la résistance de base du transistor. On constate également que la signature est
corrélée dans une moindre mesure (r = 0.46) a un second (n°2) parametre MC qui
représente la variation d’une épitaxie dans le transistor. On se rend compte graphiquement
gue la signature est directement impactée par ces deux parameétres MC, mais si I'on trace
(dans la Figure IIl.4) les résultats de simulation MC dans I'espace en fonction des deux
parameétres, on constate que les signatures forment un plan (visible sur la Figure 111.4 avec la
surface de tendance). Il existerait donc une fonction relativement simple qui exprime la valeur
des signatures en fonction de ces deux parameétres uniquement.
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Figure 1114 : Signature du capteur d’impédance de la base du transistor bipolaire en fonction

des deux paramétres MC n°1 et n°2 et surface de tendance

Ainsi, puisque le but est de retrouver les parameétres de process, on peut constater que

ce capteur révele les variations de deux parametres de process (ici des parametres MC)

distincts en méme temps. Il faut alors obtenir de I'information supplémentaire avec d’autres

capteurs pour isoler ces deux parametres, si I'on se rend compte lors de la phase de test (en

simulation) qu’il y a besoin de discriminer les paramétres entre eux. Avec un capteur

supplémentaire qui donnerait des informations complémentaires sur I'un ou I'autre des deux

parametres,

est tout a fait possible de retrouver suffisamment d’informations

indépendantes pour monitorer chacun des deux paramétres indépendamment. Or, comme

dans le cas des capteurs de variation du BEOL, il est probable que des phénomeénes agissant

conjointement sur une grandeur électrique et qui sont difficiles a monitorer indépendamment

aient en général un effet conjoint sur les performances du CST comme sur les signatures des

capteurs. Il n’est alors pas nécessaire de les monitorer indépendamment.

Dans le cas des capteurs BEOL ou FEOL, les pistes proposées semblent rendre possible

la conception de capteurs de variation de process génériques et basés sur les parametres

technologiques, et permettant de couvrir largement les variations que les circuits peuvent

étre amenés a subir. Nous avons pu explorer ces pistes en simulation au niveau circuit, il faut

maintenant voir a mettre en ceuvre ces capteurs au niveau layout, puis en mesures. Nous

allons donc citer quelques contraintes qui s’appliqguent au dessin de ces capteurs pour

s’assurer gu’ils soient correctement intégrables, qu’ils soient fonctionnels, et qu’ils soient

mesurables.

Capteurs et contraintes d’intégration

Une premiére liste de capteurs du FEOL (axés sur le process dédié aux transistors

bipolaires) et du BEOL qui pourront étre intégrés et les conditions de mesure de leurs
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signatures est donnée dans le Tableau 2. On y retrouve seulement des mesures a
I'impédancemetre a des fréquences maximales de 100 MHz et des mesures en DC. Cette liste
est a compléter pour obtenir le plus d’informations possibles sur les parametres de process,
mais est a priori suffisante pour tester des CST basés sur des transistors bipolaires et/ou des
passifs.

Tableau 2 : Capteurs intégrés pour le test de circuits basés sur des transistors
bipolaires et/ou des passifs sur la technologie STM BiCMOS 55 nm

Capteurs Type de , .
Fréquence Magnitude
mesure
Capacités M1-AP Impédance 100 MHz 150 fF - 15 pF
Résistances M1-AP Résistance DC 100 Q-2 kQ
Chaine de vias Résistance DC 1kQ-2kQ
Transistors HBT Ic:1-15mA
Polarisation DC
DC Ib:0-10 pA
Ic(Vce)
Vce:0-3V
. Re(Z,1):1-20Q
Impédance 100 MHz —
Im(Z,,):0.1-10Q
Diode (varactor) PN Polarisation bC [;:0.1-10 mA
(V) V:-5-2V
Impédance 100 MHz 0.5-50fF
Diode (switch) PIN Polarisation bC [;:0.1-10 mA
(V) V:-5-2V
Impédance 100 MHz 0.5-50fF
Calibrage :  Circuit- , Pour calibrage des
Impédance 100 MHz k
ouvert DC appareils
Calibrage : Court- 10mQ-20Q
circuit DC Impédance 100 MHz Pour calibrage des
appareils

On retrouve dans cette liste des capteurs du BEOL comme les serpentins métalliques
mesurant les variations de dimensions et de résistivité de chacun des huit métaux principaux,
et de la couche d’aluminium (AP) permettant de réaliser des plots d’acces a la surface du
wafer. Les capteurs de capacité entre chaque couche que nous avons présentés et les chaines
de vias sont également présentes. Du coté du test du FEOL, on mesure plusieurs topologies
(dimensions, nombre de doigts) de transistors bipolaires en DC, et on reléve leurs
caractéristiques courant-tension. On releve également le B des transistors a partir de ces
mesures, puis on mesure l'impédance présentée par la base de ces transistors lorsque le
collecteur est connecté al’émetteur. Enfin, on mesure également les caractéristiques courant-
tension et impédances a 100 MHz de différentes topologies de varactors et de switchs a base
de diodes PIN. La surface totale de ces capteurs en technologie B55, plots de mesure compris,
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est de I'ordre de 2 mm?, qui peut étre intégré au layout d’un front-end. Le schéma électrique
et les microphotographies des capteurs intégrés sont présentés en Annexe A.

Certaines considérations sont a prendre en compte pour la conception des capteurs.
Tout d’abord, on doit s’assurer que tous les capteurs sont mesurables avec une bonne
précision. Pour cela, il faut estimer I'ordre de grandeur attendu de la variation des signatures,
et le comparer avec l'erreur de mesure du banc de mesure. Il faut donc maitriser la
reproductibilité de la mesure en amont de la conception des capteurs. Pour améliorer la
mesure, il est possible de réaliser des mesures 4 pointes, en prévoyant des plots de mesure
supplémentaires dans le layout. La mesure 4 pointes permet de supprimer I'effet des acces
d’un circuit ainsi que les défauts de I'appareil de mesure, et consiste a mesurer une résistance
en injectant un courant dans le dip6le a caractériser par un premier acces, et a en mesurer la
tension résultante a travers un second acceés. Il est également possible avec une méthode plus
simple de prévoir un kit de calibrage (circuit-ouvert et court-circuit) pour I'impédancemétre,
qui permet de minimiser I'effet des acces (couplage parasite entre les pads, résistance de
contact). Un compromis doit étre trouvé entre la complexité de la mesure, la complexité et
I’encombrement des layouts, et la précision de la mesure.

Nous I'avons abordé plus haut, les contraintes de dessin sont a prendre en compte
dans I'étape de layout. En effet, on doit tout d’abord s’assurer que les capteurs soient
suffisamment proches des CST pour relever les variations de process telles qu’elles sont subies
par ce dernier. Il faut aussi tenir compte de I'’environnement du capteur, qui peut influer sur
les variations de process qu’il peut subir : le comportement des vias est un exemple, un via
seul ne subira pas le méme degré de variations qu’un via situé au milieu d’'une matrice de
plusieurs dizaines de vias. Il en est de méme pour les composants actifs, les effets de proximité
peuvent étre assez importants, et c’est justement le réle du DRC fourni par le fondeur de
limiter I'impact de ces phénomeénes sur la conception. De plus, les méthodes de test non-
intrusif fonctionnent a partir de variations relatives. Les variations de process qui dépendent
d’effets de proximité en changeant de degré mais pas de nature sont prises en compte de
maniére transparente par le modéle.

Il est ainsi tout a fait envisageable de compléter cette liste pour étre en capacité de
tester n’importe quel circuit intégré sur la technologie. En effet, il suffit de suivre a nouveau
la méme démarche, pour monitorer les composants actifs basés sur du MOS par exemple. A
travers la simulation MC, on peut vérifier que les capteurs déja intégrés couvrent
effectivement les variations de process, et en ajouter si besoin.

Dans cette section, nous avons pu dessiner des pistes pour I'intégration de capteurs
simples capables de tester une tres grande liste de variations de process. Ces jeux de capteurs,
bien qu’étant quasi-statiques et simples de conception, et a terme génériques, représentent
cependant un certain effort a la mise en ceuvre, et un co(t silicium non-négligeable. Dans
cette configuration, I'effort de conception, les équipements de mesures ATE et la gestion des
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capteurs en layout restent a la charge du concepteur de circuit intégrés en bande
millimétrique, ou du moins a la charge d’une équipe chargée de lI'intégration de ces circuits.

Il existe néanmoins une solution qui résout ces différentes contraintes : I'utilisation des
capteurs PT comme capteur de variations de process non-intrusifs. Ces capteurs présentent
de nombreux avantages, et résolvent totalement les contraintes d’encombrement, de
conception, et proposent une solution clés en main pour la mesure a trés bas colt de ces
structures de test. La section suivante est consacrée a I'argumentation pour 'utilisation de ces
capteurs déja existants comme une solution efficace pour le test non-intrusif.

3. Capteurs « Parametric Test » (PT)

Les fondeurs garantissent une certaine reproductibilité de la technologie, et
garantissent donc que chaque wafer sorti de production est dans les limites de variation de la
technologie, qui sont représentées dans le DRM. Pour ce faire, les fondeurs integrent et
mesurent une grande quantité de capteurs qui monitorent toutes les variations de process
garanties au client, et qui sont décrites dans le DRM. Cela implique qu’un test au niveau du
wafer est mené, conduisant a une décision de rejet ou d’acceptation de chaque wafer. Le test
n’est pas réalisé au niveau de CST fonctionnant en RF ou millimétrique, mais au niveau du
process. Avec les mesures de ces capteurs de test paramétrique (capteurs PT, parfois e-test),
des statistiques sont dressées par le fondeur, et sont a la base des modeles MC fournis dans
le PDK. D’un point de vue statistique, les concepteurs utilisent déja indirectement ces capteurs
PT pour estimer en simulation la dispersion de performances qu’un circuit peut présenter.

Ces capteurs PT sont concus par les fondeurs eux-mémes, par des équipes de
technologues et de conception, avec une normalisation du layout et des conditions de mesure
pour optimiser au mieux cette derniére. La méthode de conception est mise en place et
développée avec I'expérience des technologies antérieures, et est incrémentale. La mesure
du jeu de capteurs PT est directement réalisée par un équipement de test automatisé (ATE)
en sortie de chaine de production, avec des fréquences limitées a quelques kHz. La proposition
de conception d’un jeu exhaustif de capteurs génériques, et proches de la technologie, s’avére
donc redondante avec celle que fait déja le fondeur.

Les capteurs PT constituent donc un jeu de capteurs suffisant pour effectuer le test
non-intrusif au niveau du réticule bas colt de circuits RF ou en bande-millimétrique. Si I'on
reprend nos conclusions sur les limitations des méthodes de test non-intrusif, on peut y
confronter les capteurs PT :

e Tout d’abord, la mesure des capteurs doit étre la plus simple possible. Du point de vue
conception/clients, nous avons ici une bonne configuration : la mesure des capteurs
est optimisée et réalisée par le fondeur avant méme la livraison des circuits au client
ou concepteur. Elle est réalisée via un ATE déja en place et parfaitement maitrisé en
termes de reproductibilité, qui utilise des mesures allant du continu a seulement
quelques kHz. La mesure est de ce fait entierement automatisée et totalement
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transparente pour le client ou I’équipe de conception qui souhaiteraient appliquer une
méthode de test non-intrusif sur leur systeme.

e Les capteurs doivent étre relativement légers en termes de colts de conception : les
capteurs PT sont congus par le fondeur, qui a la meilleure connaissance de la
technologie, y compris sur des informations couvertes par le secret industriel. Ainsi, la
conception des capteurs est orientée par des besoins remontés des équipes de
conception internes et des équipes de process avec qui elles sont en discussion
réguliére. On peut alors efficacement cibler les points clés du process a monitorer, et
adapter la liste de capteurs lorsque des nouvelles options et topologies sont offertes.
Les capteurs sont congus en plusieurs itérations suivant un processus strict de
validation : chaque nouveau capteur est embarqué plusieurs fois en tant que circuit
classique sur des wafers multi projets (MPW), il est mesuré, puis il est finalement
intégré aux matrices de capteurs PT.

e L'encombrement supplémentaire di aux capteurs doit étre raisonnable : les capteurs
PT sont placés par le fondeur dans les lignes de découpe situées entre les réticules (ou
entre les circuits si le réticule comporte plusieurs circuits). Les capteurs doivent donc
respecter des dimensions strictes et normalisées pour ne pas impacter la surface totale
des circuits. Lors de la mise en boitier, les capteurs PT sont perdus dans la découpe
sans entrainer de co(t supplémentaire de surface.

Les capteurs PT sont donc des capteurs de variation de process déja existants, dont la
mesure est maitrisée. L’exhaustivité de ce jeu de capteurs est I'objectif premier du fondeur,
ce qui nous assure que toutes les variations de process sont prises en compte dans notre
méthode de test. Le fondeur I'utilise aujourd’hui pour garantir la technologie, et on envisage
alors d’y ajouter une application plus fine, la prédiction de performances de circuits en bande
millimétrique au niveau du réticule.

Toutefois, comme I'utilisation de ces capteurs PT par le fondeur ne poursuit pas du
tout les objectifs d’application que nous proposons ici, la procédure utilisée actuellement ne
permet pas encore de réaliser des tests non-intrusifs au niveau du réticule. En effet, le but est
de tester chaque wafer, et non chaque réticule. Bien que les capteurs soient reproduits a
I'identique sur chaque réticule, seul un petit nombre des jeux de capteurs est mesuré sur
chaque wafer. La Figure IIL.5 illustre la méthode de test au niveau du wafer employée par les
fondeurs.

Inclus dans les réticules, les jeux complets de capteurs PT sont reproduits a I'identique
autant de fois que les circuits. Cependant, seulement quelques jeux sont effectivement
mesurés durant la procédure: seule une petite partie des réticules est mesurée
systématiquement (de I'ordre de 10% des jeux disponibles). Si les signatures sont comprises
dans un intervalle acceptable, le wafer est accepté, sinon on pousse |'investigation avec la
mesure de capteurs supplémentaires.
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Figure IIl.5 : Schéma de principe de la méthode actuelle de test au niveau du wafer a base de
capteurs PT

Si le second jeu de capteurs donne des résultats acceptables et permet de lever les
doutes sur le wafer, ce dernier est accepté, sinon le wafer est rejeté définitivement. Dans cette
méthode, il est trés rare que tous les jeux de capteurs soient mesurés, cela peut-étre le cas
uniquement pour diagnostiquer un probléme spécifique, mais cela ne fait pas partie de la
procédure automatisée. La premiére adaptation que I'on doit donc appliquer a cette
procédure pour passer au test non-intrusif au niveau du réticule est de rendre automatique la
mesure compléte.

Une seconde limitation a prendre en compte est la taille du jeu de capteurs PT. En
effet, la procédure prévoit la mesure de plus de 1500 signatures par réticule monitoré, la ou
les méthodes de tests non-intrusifs issus de la littérature prévoient au plus une vingtaine de
signatures. De plus, dans les méthodes connues, les capteurs sont sélectionnés lors de la
conception, on est donc assuré de la pertinence de tous les capteurs non-intrusifs disponibles
sur le réticule lors de la mesure. Il faut alors étre capable de proposer une sélection des
capteurs utiles a posteriori, apres I'intégration, car il est difficilement envisageable d’entrainer
une fonction de régression a partir de milliers de signatures. Cela nécessiterait un nombre
d’échantillons d’entrainement beaucoup trop important, avec une efficacité assez limitée, et
tout de méme une certaine capacité de calcul.

Enfin, la derniére limitation concerne la difficulté de relier nommément les capteurs
PT a des variations de process précises, en raison du nombre de capteurs disponibles. On sait
qgue I'on peut considérer que la liste est proche de I'exhaustivité, et que les signatures sont
proches des variations physiques du process, mais les données précises et compléetes
fournissent beaucoup de détails sur les méthodes de fabrication, données qui tombent donc
sous le coup du secret industriel. Pour plus de flexibilité, il est préférable que la sélection des
signatures soit entierement automatisée, ou avec un tri manuel trés basique (par exemple,
éliminer les capteurs traitant uniquement du process du MOS si seuls des transistors bipolaires
sont utilisés). Dans I'état actuel des choses, on en déduit également qu’il n’est pas possible
gu’une équipe de conception externe au fondeur ait acces aux liens entre les signatures des
capteurs PT et les paramétres Monte-Carlo, pour les mémes raisons de secret industriel mais
aussi a cause de la complexité de telles données. Une équipe de conception ne peut donc pas
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simuler les capteurs PT en méme temps que son circuit a I'aide du PDK, et ne peut donc pas
avoir de recul sur la méthode de test avant de passer par la mesure. Une solution
complémentaire que nous n’explorons pas ici serait de prévoir un échange entre le fondeur
et le concepteur sans unité de production. Le concepteur reléeverait les paramétres MC les
plus impactant sur son application (avec la méthode de [17] par exemple), et transmettrait la
liste au fondeur. Ce dernier peut ensuite mesurer seulement les capteurs pertinents
sélectionnés en amont et transmettre ces données pré-triées et anonymisées au concepteur
pour qu’il réalise son test indirectement. Le secret industriel du fondeur est alors maintenu,
et le concepteur possede les données nécessaires au test.

Avec les considérations dont nous avons pu discuter dans cette section, nous disposons
a présent d’un cahier des charges a suivre pour proposer une méthode de test non-intrusif
basé sur les signatures des capteurs PT. Dans la section 11I.C, nous détaillons une méthode de
test non-intrusif capable de prédire les performances d’un circuit fonctionnant en bande
millimétrique. Cette méthode prévoit la sélection des signatures PT significatives sans avoir a
connaitre leur signification précise.

C. Principe de la méthode de test

Pour expliciter la méthode proposée, nous détaillons comment utiliser une fonction de
régression basée sur I'apprentissage automatique pour la prédiction des performances du
CST, dans la section 11l.C.1. Dans une deuxiéme sous-section, nous adaptons les algorithmes
existants a nos besoins, afin de réaliser la sélection de signatures PT significatives.

1. Fonction de régression et apprentissage automatique

L'objectif du test est de prédire les m performances (P;, P, ... B,;) du CST en fonction
d’un ensemble de n signatures sélectionnées (S, S, ... S,). Comme nous I'avions évoqué lors
de l'introduction de la méthode de test non-intrusif, il n’est pas possible, au vu du nombre de
dimensions en jeu, de trouver une formule analytique qui lierait les deux ensembles. La
prédiction est réalisée a I'aide d’une fonction de régression multi-variable, notée fs_p,
entrainée a partir de données préexistantes (données issues de mesures préliminaires dans
notre cas). L'équation IIl.2 définit la fonction de régression.

fop (51,85 ..8,) = (Py, Py . P) (111 2)
avec (P;,P, ... B,) les m performances du CST, et (§;, S, ... S,,) les n signatures.

Pour ce faire, comme dans [17], nous utilisons une fonction de régression fonctionnant
a base d’apprentissage automatique, un réseau de neurones. Les réseaux de neurones sont
des outils de régression trés performants dans leur capacité a fournir une fonction de
régression multivariée en utilisant un ensemble d’entrainement de petite taille, ce qui permet
pour notre méthode de limiter le nombre de mesures fonctionnelles a réaliser. Cela est
intéressant a terme a la fois pour la mise en production et pour la démonstration que nous
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menons ici, car la quantité de données que I'on peut obtenir en laboratoire est relativement
limitée (mesures sur un wafer uniquement). Ici, nous travaillons avec un réseau de neurone a
propagation avant (FFNN) et I'algorithme d’entrainement Levenberg-Marquardt (LM).

Le jeu de données en entrée du réseau est dénommeé espace d’entrée. L'entrainement
est plus efficace quand la taille de I'espace d’entrée (le nombre de signatures PT considérées)
est limitée et que cet espace d’entrée est pertinent, c’est pour cela qu’il est nécessaire de
sélectionner I'espace d’entrée, soit les signatures en fonction de leur corrélation avec les
performances. Lorsque I'espace d’entrée est trop grand et qu’une partie de ses variables n’est
pas corrélée avec les performances (ce qui s’apparente a du bruit), on peut voir apparaitre un
phénomeéne de surapprentissage. Celui-ci correspond a un apprentissage lié aux données
d’entrainement elles-mémes : la fonction de régression cherche a minimiser 'erreur de
prédiction pour chaque échantillon précis de I'ensemble d’entrainement, sans aucune
généralisation. Ainsi, lorsque I'on change le jeu de données d’entrée pour passer a la phase
de test en production, la fonction n’est plus capable de prédire les nouvelles données de
performance a partir des nouvelles entrées.

Pour exemple, on peut entrainer une fonction de régression du capteur de variations
de la capacité parasite de la base d’un transistor bipolaire, capteur présenté en section I11.B.2.
Nous avons constaté en simulation MC que la signature du capteur variait principalement
selon ses deux parameétres MC les plus corrélés. Nous avons a notre disposition 500 instances
simulées du capteur. Nous avons alors entrainé une fonction de régression a partir d’'un
ensemble d’entrainement de 250 instances issues de ces simulations, puis nous avons prédit
la capacité parasite du transistor (la performance P) en fonction des deux parametres MC
(I'espace d’entrée) connus comme suffisants (d’apreés la section 1l1.B.2), pour un ensemble de
vérification distinct de 250 instances. Dans la Figure 111.6, on présente les valeurs prédites avec
la fonction de régression en fonction des valeurs réelles de la performance sur I’'ensemble de
vérification.

o
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Valeur prédite (fF)
s @
N N

. . . . . . . .
15.7 15.8 15.9 16 16.1 16.2 16.3 16.4 16.5 16.6
Valeur réelle (fF)

Figure Il1.6 : Prédiction de la performance sur '’ensemble de vérification

Cet exemple est relativement simple car seuls deux parametres d’entrée de la fonction
sont significatifs, et nous avions remarqué a 'aide de la représentation dans I'espace de la
performance en fonction des paramétres MC que la relation qui les lie est assez simple. On
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constate ici que la prédiction est de tres bonne qualité. Par contre, on peut aussi relever que
deux points, qui sont deux cas extrémes situés loin de la moyenne de la performance,
présentent une plus grande erreur de prédiction. Ceci est symptomatique de I'entrainement
de la fonction de régression : il est basé sur des données préexistantes, et ne peut donc étre
précis que si un cas proche de celui a prédire fait partie de 'ensemble d’entrainement. C’est
une contrainte d’utilisation de ce type de modeéle qui devra étre prise en compte lors de la
mise en ceuvre du test.

Nous avons décrit comment utiliser une fonction de régression basée sur un réseau de
neurones, et nous avons pu constater que la sélection des parametres les plus impactant sur
la performance a prédire est indispensable pour obtenir une bonne qualité de prédiction, avec
un jeu de données d’entrainement de taille raisonnable. Or, dans la méthode que nous
proposons, nous avons a notre disposition un nombre tres élevé de signatures des capteurs
PT, dont on ne connait pas nécessairement la signification. Il s’agira de sélectionner de
maniere systématique les signatures les plus significatives pour obtenir la meilleure prédiction
possible.

2. Approche de sélection des signatures significatives

Description d’un algorithme de sélection de paramétres significatifs

Pour proposer une méthode de sélection efficace, nous allons nous baser sur des
travaux décrits dans la littérature, et adapter leurs propositions a nos besoins. Les travaux
présentés dans [17], et que nous avons introduits dans I’état de I'art, proposent une méthode
qui automatise le choix de capteurs non-intrusifs que I’on doit embarquer avec le CST dans le
cadre de test non-intrusif. Pour ce faire, I'article propose de lister les parametres MC qui
permettent la prédiction des performances simulées du CST. Une fois cette liste déterminée,
les auteurs congoivent des capteurs qui mettent en évidence les variations des paramétres
MC, en simulation également. lls démontrent que si les capteurs présentent des signatures
corrélées aux parametres MC qui régissent le comportement du CST en simulation, alors la
mesure de ces signatures permet la prédiction des performances du CST lors de la phase de
test.

Dans notre cas, nous cherchons a déterminer une liste de signatures de capteurs PT
qui permettent directement apreés intégration de prédire les performances mesurées du CST,
et ce a partir d’'un jeu de données de mesures préliminaires. On voit donc des similitudes entre
les algorithmes en jeu dans les deux méthodes.

Les auteurs de [17] proposent un algorithme qui réalise la sélection par itérations, dont
le schéma de principe est présenté dans la Figure Ill.7.
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Calculer la corrélation de distance brownienne entre
chaque paramétre MC et la performance cible

Ajouter le paramétre MC avec la plus grande
corrélation a I'espace d’entrée E; -

Entrainer fyc.p :
Juc-p i (Enc) = (P)

Calculer la performance prédite f’i,e,ﬂif sur I'ensemble
de vérification :

fMC#-P (EMCJ)ETI:f) = ﬁverif

Calculer ggys de prédiction sur I'ensemble de
vérification

ERMS
acceptable?

Calculer les résidus sur I'ensemble de vérification:

€p = Pverif = ‘Dverff

Calculer la corrélation de distance brownienne de
chaque parameétre MC restant avec les résidus

Ajouter le paramétre MC avec la plus grande
corrélation a I'espace d’entrée E; -

Retourne Eyc et egys

Figure Ill.7 : Schéma de principe de la sélection des paramétres MC significatifs [17]

L’objectif est de déterminer un espace d’entrée E,; - de la fonction de régression qui
soit constitué des parameétres MC les plus significatifs. Il est nécessaire en entrée de la
méthode d’avoir a disposition un ensemble de données comprenant, dans le cas de [17], les
performances du CST issues de simulation MC et tous les parametres MC correspondants,
pour un certain nombre d’instances. La littérature évoque un nombre d’instances compris
entre plusieurs centaines et plusieurs milliers, selon la complexité du CST et les capacités de
calcul disponibles. On scinde cet ensemble de données d’entrée en deux ensembles, un
premier servant a I’entrainement a proprement parler des fonctions de régression, un second
constituant I'ensemble de vérification sur lequel on évalue les fonctions de régression a
chaque itération. Avant la premiere itération, on calcule la corrélation de distance brownienne
entre les parameétres MC et les performances simulées, et on prend pour premier élément de
I'espace d’entrée Ey - le paramétre MC le plus corrélé. L’algorithme est basé sur le calcul de
corrélation de distance brownienne (décrite dans [75], introduite dans le contexte dans [76])
entre les parametres MC et la performance. La corrélation de distance brownienne a pour
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avantage d’évaluer des corrélations sur des lois multivariées (et d’ordres plus élevés), la ou le
coefficient de corrélation de Pearson n’évalue que les relations linéaires.

A chaque itération, on entraine un réseau de neurones en prenant en entrée I'espace
des parametres MC et la performance a tester comme cible sur 'ensemble de vérification.
Ensuite, on calcule les résidus du modeéle de régression, soit I'erreur de prédiction point par
point. On cherche alors le paramétre MC le plus corrélé aux résidus de prédiction. Ceci permet
de mettre en lumiére les faiblesses de I'espace d’entrée constitué jusqu’ici, le nouveau
parametre MC sélectionné étant celui le plus a méme de combler les lacunes du modele. Dans
[17], les itérations sont menées jusqu’a ce que I'erreur RMS de prédiction devienne inférieure
a un seuil donné. Une fois I'objectif de qualité de prédiction atteint, I'algorithme retourne
I’erreur RMS du modele, et surtout I'espace d’entrée qui comporte la liste des parameéetres MC
les plus a méme de prédire les performances. Pour les auteurs de [17], cette information est
nécessaire pour la conception des capteurs qui aura lieu aprés cette étape de sélection.

Quelques modifications ou points sensibles sont a relever pour I'application de cette
méthode de sélection dédiée a des données de simulation a notre cas.

Adaptation de la méthode a la sélection de signatures PT

Les objectifs de I'algorithme de [17] différent des ndtres principalement de par les
données utilisées. Les auteurs considérent que I'on peut estimer un seuil de I’erreur RMS que
I'on peut atteindre, et stopper I'entrainement au dépassement de ce seuil. Or, celui-ci est un
objectif souhaité, et il est en réalité impossible d’assurer que I'on pourra effectivement
I'atteindre. Cela est d{i a deux raisons. La premiére vient du fait que nous travaillons avec des
données issues de mesure, et non de simulation. Ces données sont beaucoup plus bruitées
(bruit de mesure, variabilité des conditions de mesure, détaillés dans le Chapitre V), et rendent
I'apprentissage automatique plus difficile. Aussi, la qualité de la prédiction devient
dépendante de la qualité de la mesure de I'ensemble d’entrainement. Deuxi€mement, nous
avons plus de 1500 signatures PT par réticule : entrainer un modele a partir d’'un espace
d’entrée de 1500 signatures demande beaucoup de ressources, et surtout beaucoup
d’échantillons, ce qui n’est pas accessible ici pour notre démonstration, ni souhaitable pour
un déploiement en production.

Pour ces raisons, I'entrainement peut rapidement se heurter a un probleme de
généralisation et a un surentrainement, dégradant la qualité de la prédiction, et rendant les
itérations de sélection des signatures PT pertinentes inefficaces. Le probleme de la détection
du surentrainement et de la quantification de I'erreur de généralisation est traité dans une
littérature propre, mais n’est pas un verrou central ici, aussi nous ne I'aborderons pas.

N

Une solution simple a ce probléeme de surentrainement est de fixer le nombre
d’itérations maximales, c’est-a-dire la taille maximale de I'espace d’entrée Es, ou le nombre
de signatures sélectionnables.
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Pour un nombre d’itérations fixé, on répete les opérations, en prenant soin de stocker
la fonction de régression fs_,p a chaque nouvel entrainement, son erreur RMS de prédiction,
et 'espace d’entrée E; (les signatures PT sélectionnées) correspondant. La sélection erronée
d’une signature PT qui n’est pas utile pour la prédiction peut ne pas étre bloquante tant qu’il
reste des signatures pertinentes, les itérations suivantes peuvent encore améliorer la
prédiction. Par contre, comme évoqué plus haut, la taille de I'ensemble d’entrainement (et
donc le nombre de mesures fonctionnelles préliminaires des performances) limite les
performances de la fonction de régression : plus 'ensemble d’entrainement est petit, plus les
tendances sont difficiles a déterminer et le modéle a entrainer. Par conséquent, plus I'espace
d’entrée Es est grand, plus I'ensemble d’entrainement devra étre grand pour obtenir une
fonction de régression de qualité, méme si les signatures sélectionnées sont pertinentes. Il
faut donc trouver un compromis entre la taille maximale de I'espace d’entrée Ej, la taille de
I’ensemble d’entrainement, la qualité attendue de la prédiction, le tout en tenant compte de
la dispersion observée des performances et de |'ordre de grandeur de 'erreur de mesure,
notamment en termes de bruit de mesures aléatoire. Nous avons choisi le nombre maximal
d’itérations par essai/erreur, sans chercher a trouver une solution universelle, compte-tenu
du nombre de conditions (qualité des mesures, taille de I'ensemble d’entrainement, nombre
de signatures PT) qu’il faudrait considérer.

Une fois toutes les itérations effectuées, on cherche quelle itération a donné les
meilleurs résultats de prédiction. L'espace d’entrée Eg, la fonction de régression fs_,p et
I'erreur RMS &egpys du modele sont retournés par le programme. Avec cette méthode de
sélection nous sommes alors a méme d’appliquer sur un CST un test non-intrusif basé sur des
capteurs PT.

Une fois la fonction entrainée, il est possible de prédire les performances du CST a
partir des mesures de signatures sélectionnées sur chaque réticule a tester. Dans le Chapitre
V, nous appliquons cette méthode sur un cas d’étude, un LNA fonctionnant a 25 GHz. Pour
nous prononcer sur la viabilité de notre méthode de test, nous observerons l'erreur de
prédiction sur I’ensemble de validation. Dans un déploiement a grande échelle en production,
il est possible d’entrainer une fonction de régression plus performante a partir d’ensembles
d’entrainement plus vastes et divers, en se basant sur la liste de signatures PT sélectionnées
sur un petit ensemble initial. On peut également envisager un apprentissage par renforcement
tout au long de la période de production pour couvrir d’éventuelles évolutions. Ces pistes ne
seront pas évaluées ici au vu de la difficulté du test fonctionnel sur les CST, et donc du jeu de
données trés limité pour la validation de la méthode.

Par ailleurs, nous pouvons étendre aisément cette méthode au calibrage face aux
variations de process, qui consiste a prédire les meilleures configurations des éléments
variables pour corriger I'impact des variations de process sur les performances du CST. Cela
fait I'objet de la section suivante.
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D. Méthode de calibrage dérivée

Le but du calibrage est de corriger I'impact des variations de process sur les
performances du circuit de chaque réticule. Un circuit que I'on peut calibrer, au-dela de toute
considération ayant trait a la conception, est un circuit dont les performances sont modifiées
par I'ajustement d’éléments variables. Autrement dit, la configuration des éléments variables
impacte directement les performances du CST. Cette formulation permet de considérer Ila
configuration des éléments variables comme une entrée de la fonction de régression, a la
différence que I'on sait déja que cette entrée est significative par définition. On peut alors
utiliser le résultat de la sélection des signatures PT pertinentes de I'algorithme de test pour
entrainer une nouvelle fonction de régression, décrite dans I'équation (l11.3). Il est a noté
gu’avec l'utilisation de signatures PT sélectionnées en amont pour des TKs nominaux, on
suppose I'orthogonalité de I'impact des variations de process sur les performances par rapport
a la plage de correction offerte par les TKs.

foup i (TKy,TKy .. TKy,Sy,Sy .Sy) = (P, Py ... By) (1. 3)

avec (P, P, ... B,,) les m performances du CST, (TK; ,TK, ... TK,,) la configuration des
k éléments variables et (S;,S, ...S;,;) les n signatures PT.

Il s’agit alors d’une fonction de régression capable de prédire les performances en
fonction non seulement des signatures PT, mais aussi des configurations des éléments
variables, appelées communément « Tuning Knob » (ou bouton de réglage, abrégé TK).

Les TK étant des variables accessibles, a I'inverse des signatures PT, on doit générer
judicieusement leurs valeurs pour favoriser un entrainement efficace de la fonction de
régression. |l a été démontré dans [66] que la génération aléatoire d’un jeu de données de TK
est la génération qui permet I’entrainement le plus précis, avec un ensemble d’entrainement
de taille réduite. Les valeurs des TK sont tirées aléatoirement dans un intervalle déterminé par
simulation, intervalle qui permet de couvrir une certaine zone de correction. Lors de la mesure
de I'ensemble d’entrainement, nous utilisons donc une génération aléatoire des TK pour
chaque réticule. Nous reprenons également la proposition de I'article [66] en mesurant les
performances pour un seul jeu de valeurs de TK par réticule appartenant a lI'ensemble
d’entrainement, afin de minimiser le temps de mesure.

La Figure II1.8 illustre la méthode de prédiction des TK optimaux, qui a lieu en deux
temps : la phase d’entrainement dont nous avons détaillé les principes, et la phase de
production.
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Phase d’entrainement — Ensemble d’entrainement

Mesures des
performances

Entrainement de
Signatures PT 4 lafonction de
régression
Valeurs des TKs

Calibrage en production — Ensemble complet

. Maximisation des Prédiction des
Signatures PT )
performances TKs optimaux

Figure 111.8 : Schéma de principe de la méthode de prédiction des TK optimaux

Pour résumer, les étapes de la phase d’entrainement sont les suivantes :

- on génére aléatoirement un jeu de valeur de TK pour tous les réticules de I'ensemble
d’entrainement,

- on mesure les performances via un test fonctionnel, avec les TK donnés, ainsi que les
TK nominaux,

- on mesure toutes les signatures PT sur tous les réticules de I'ensemble
d’entrainement,

- on emploie la méthode de sélection détaillée plus haut et on récupére I'espace des
signatures PT sélectionnées,

- on entraine la fonction de régression et on |'évalue.

Lors de la phase du calibrage en production, la fonction de régression est connue, on
mesure alors sur chaque réticule seulement les capteurs PT dont les signatures ont été
sélectionnées. L'objectif du calibrage est de déterminer les valeurs des TK qui optimiseront les
performances, et pas seulement de prédire ces performances. Pour ce faire, on utilise les
signatures PT mesurées que |'on place en entrée de la fonction de régression, et on cherche a
optimiser la performance prédite en faisant varier les TK en entrée de la fonction de
régression. Comme il faut trouver un compromis entre les différentes spécifications, on
cherche a minimiser une fonction de co(t dans I'intervalle acceptable des valeurs des TK. Une
fois les TK déterminés par I'optimisation du calcul de co(t, ils sont appliqués au circuit a
calibrer, et on peut passer au réticule suivant.

Cette méthode peut donc étre qualifiée de one-shot car il n’y a besoin de réaliser qu’une
mesure des capteurs PT sur le réticule a calibrer, et la valeur des TK optimaux est prédite sans
itération. Cette méthode de calibrage est trés proche de la méthode de test décrite
précédemment et se base sur les capteurs PT qui présentent toujours les mémes avantages
de faible complexité. Grace aux mesures de capteurs PT a bas colt et la méthode de sélection
des signatures PT significatives, nous montrerons que nous pourrons prédire des TK optimaux
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pour calibrer des circuits RF ou en bande millimétrique, avec trés peu de mesures
fonctionnelles.

E. Conclusion

Dans ce chapitre Ill, nous avons développé les propositions de capteurs de variation de
process et les méthodes de test et de calibrage qui répondent aux limitations relevées dans
I'état de l'art. Ainsi, nous proposons d'utiliser des capteurs de variation de process qui
bénéficient de I'expérience et du support des équipes du fondeur, les capteurs PT. Ces
capteurs sont de conception simple, monitorent les variations au niveau de la technologie de
maniéere tres complete, et sont mesurés a tres basses fréquences a I'aide de matériel déja
dédié au test en production a grande échelle. lls n’entrainent aucun co(t de conception, ni
d’intégration car ils sont non-intrusifs, totalement génériques, et situés dans les chemins de
découpe utilisés par le fondeur. Basés sur la mise en évidence des variations du process avec
un trés bas niveau de complexité, les capteurs PT donnent des informations valables pour la
prédiction de diverses performances, et ce théoriquement jusqu’a des fréquences tres
élevées. Nous proposons également une méthode de test non-intrusif, qui sélectionne
efficacement les signatures de capteurs PT, et donne une fonction de régression qui prédit
des performances d’un CST en fonction de seulement quelques capteurs PT. La méthode de
calibrage est une extension de la méthode de test, et a I'avantage de ne nécessiter que peu
de mesures et étapes supplémentaires par rapport a la méthode de test.

Pour évaluer cette méthode, nous avons tout d’abord besoin d’un démonstrateur, un
exemple précis de circuit que I'on peut soumettre a la méthode de test et de calibrage. Le
démonstrateur choisi est un LNA, dont nous discuterons la conception dans le Chapitre IV.
Une fois le démonstrateur congu, nous discuterons de I'évaluation des méthodes de test et
de calibrage en mesures sur le démonstrateur intégré dans le Chapitre V, en présentant des
résultats de mesures et les études statistiques permettant de consolider ces résultats.
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Chapitre V.

UN DEMONSTRATEUR : UN LNA 30 GHz

A. Objectifs

Pour appliquer les méthodes de test et de calibrage que nous avons détaillées dans le
Chapitre lll, nous avons réalisé un démonstrateur. L'objectif n’est pas de proposer une
méthode de conception d’un circuit a I’état de I’art, mais bien d’avoir a disposition un véhicule
de test mesurable avec des performances cohérentes avec un cas réel. Le choix du type de
circuit est motivé par divers parameétres : (i) il devra présenter plusieurs performances
critiques que nous devrons tester et calibrer, (ii) également présenter des performances qui
dépendent aussi bien de la partie passive du circuit que de sa partie active. Cela fournit un cas
d’étude difficile en raison de la nature multidimensionnelle de la relation entre performances
et signatures.

Nous avons introduit l'utilisation du LNA comme véhicule de test en relevant la
prépondérance de ce dernier dans les performances d’une chaine de réception inclue dans un
front-end. La Figure IV.1 illustre une chaine de réception générique d’un signal haute
fréquence, qui traverse ici trois blocs circuits qui modifient le signal.

‘ . Gs, Fs Charge

Gtot: Ftot

Figure IV.1 : Chaine de réception générique d’un signal haute fréquence

Chaque bloc (considéré linéaire ici) est caractérisé par deux grandeurs, son gain G; et
son facteur de bruit F;. On peut de la méme maniére caractériser toute la chaine de réception
avec le gain et le facteur de bruit équivalent, respectivement G;,; et Fy,;. L'équation (IV.1)
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donne la formule de Friis qui permet de calculer le facteur de bruit équivalent de la chaine en
fonction des blocs qui la constituent :
P =F 42—t 71 (v.1)
tot — 1 Gl GlGZ "
On voit dans cette formule que le terme qui impacte le plus le facteur de bruit total F;,; est

F;, le facteur de bruit du premier bloc de la chaine, suivi de G; son gain. Classiquement, le
premier bloc de la chaine de réception est un LNA, justement pour minimiser I'impact de ce
bloc sur les performances en bruit de la chaine. En raison de sa position, I'impact des variations
de process sur les performances de ce bloc sont aussi prépondérantes sur les performances
complétes de la chaine de réception, et notamment pour le bruit. Il est donc prioritaire de
tester le plus précisément possible les performances des LNA, il s’agit ainsi d’un bon candidat
comme démonstrateur.

Dans la section IV.B.1, a partir d’exemples issus de la littérature, nous définissons des
performances indicatives servant de guide pour la conception du démonstrateur, avant de
décrire la technologie qui nous allons utiliser, dans la section IV.B.2. Nous donnons ensuite
des éléments de la conception du LNA pour répondre au mieux a nos contraintes, puis nous
présentons enfin le démonstrateur complet en section 1V.B.6.

B. Conception du démonstrateur

1. Introduction et définition des guides de conception

Une comparaison de LNA issus de la littérature et travaillant en début de bande
millimétrique, est présentée dans le Tableau 3. Cette comparaison nous permet de constater
les différents éléments de performance qui entrent en jeu dans la conception d’'un LNA, d’en
conclure la pertinence comme véhicule de test, et d’en tirer des performances indicatives pour
guider la conception.

Les quatre références sélectionnées présentent des LNA sur des technologies silicium
classiques, qui sont assez comparables (en termes d’applications visées) a la technologie STM
BiCMOS 55 nm a laquelle nous avons acces pour l'intégration de notre démonstrateur. Tout
d’abord, les principaux éléments de performance d’'un LNA sont les suivants : le gain G, la
figure de bruit NF (ou facteur de bruit F) au premier plan, suivis de la consommation Pp, le
point de compression CP; 45 en entrée ou en sortie, la fréquence centrale f, et la bande
passante relative. L'ordre d’importance des différentes performances est dépendant de
I'application, mais les deux premiéres performances (gain et figure de bruit) restent
généralement les plus importantes, et donc les principales performances a tester.
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Tableau 3 : LNA intégrés en début de bande millimétrique.

Ref. [77] [78] [79] [80]
Technologie 28nm FDSOI | 40nm CMOS | 65nm CMOS | 65nm CMOS
Fréquence (GHz) 21.3-41.1 26 —33 23.3-32.2 | 249-325
Gain (dB) 20.3 27.1 15 18.3

NF (dB) 2.92-3.61 33-43 3-38 3.25-4.2
OCP1dB (dBm) 2.9 5.5 N/A -5.7

Bande passante
. 63% 23% 32% 26%
relative (%)
PDC (mW) 27.5 314 13.5 20.5

Surface utile (mm?)

0.128 0.26 0.17 0.11

Topologie 2 étages 3 étages 2 étages 2 étages
CG Diff Cascode Diff | Cascode Diff | Cascode Diff

La mesure fonctionnelle de ces deux grandeurs est assez colteuse, il s’agit pour le gain
G d’utiliser un banc de mesure de parametres S en bande millimétrique, une source et un
récepteur de bruit pour le NF. Cela implique pour les deux tests I'utilisation de stations de
mesures sous pointes a haute fréquence. Le choix d’un LNA comme démonstrateur permet
ainsi de travailler sur un exemple ou le test fonctionnel est particulierement colteux, et ou
I"application de la méthode de test (puis de calibrage) apporte une forte plus-value.

De par leur conception, ces circuits sont sensibles aussi bien aux éléments actifs qu’aux
éléments passifs qui les composent. Les performances de ces circuits dépendent de différents
composants, dépendant eux-mémes de parties diverses du process de fabrication. Il est donc
d’autant plus intéressant d’y appliquer notre méthode de test et de calibrage basée sur des
capteurs génériques.

L'objectif de la démarche est de concevoir un démonstrateur qui permet de réaliser
des mesures en bande millimétrique sur un wafer complet, d’en relever les performances en
termes de dispersion face aux variations de process, puis d’y appliquer notre méthode de test
et de calibrage. Le rapide état de I’art du Tableau 3 nous permet de relever les performances
actuellement démontrées par les concepteurs, et d’en tirer des tendances pour choisir des
ordres de grandeur atteignables de performances avec un circuit nécessitant un travail de
conception modéré, puisque l'effort portera également sur le choix et l'intégration des
éléments variables, puis sur la mesure et sur la mise en application de la méthode. Le Tableau
4 présente les ordres de grandeur indicatifs des performances retenues pour la conception du
démonstrateur. Ces indications sur les performances a obtenir pour la conception du LNA
permettent d’appliquer la méthode de test avec un circuit cohérent vis-a-vis des
performances des LNA actuels.
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Tableau 4 : Performances indicatives pour la conception du démonstrateur

Critére Spécifications
Technologie BiCMOS 55nm
Fréquence centrale (GHz) 30
Bande passante relative (%) >25

Gain (dB) >18

NF (dB) <3
OCP1dB (dBm) >-5

PDC (mW) <20
Surface utile (mm?) <0.15

Dans la section IV.B.2, nous décrirons la technologie STMicroelectronics BiCMOS
55 nm, avant d’aborder le démonstrateur en lui-méme dans les sections suivantes.

2. Description de la technologie STMicroelectronics BICMOS 55 nm

Le démonstrateur a été intégré sur la technologie BICMOS 55 nm de STMicroelectronics,
introduite dans [81]. La technologie STM SiGe BiCMOS 55 nm est une technologie avancée
avec une production en grand volume, optimisée pour la conception de front-ends
performants a des fréquences RF et millimétriques. Elle tire ses performances des
caractéristiques de son FEOL et de son BEOL.

Tout d’abord, comme nous l'avons évoqué en introduction, le FEOL est prévu pour
I'intégration de composants performants a des fréquences élevées. On peut notamment y
intégrer des transistors bipolaires a hétérojonction (HBT) qui permettent des performances
accrues pour des applications analogiques a des fréquences tres élevées, présentant des
ft / fmax respectivement de 320/ 370 GHz. Ces composants, congus et modélisés par le
fondeur, permettent d’obtenir un gain élevé en bande millimétrique et un facteur de bruit
minimal (N F,i,) faible qui se prétent a la conception d’amplificateurs, et notamment de LNA.
La technologie propose également des transistors CMOS avec des performances intéressantes
en début de bande millimétrique également, mais qui permettent aussi l'intégration de
circuits a signaux mixtes, et parfois de circuits numériques. Nous travaillons avec les
transistors HBT qui affichent de meilleures performances et sont dédiés a des applications
analogiques en bande millimétrique. On peut également y intégrer des diodes qui
implémentent des capacités variables (varactors) ou des switchs en bande millimétrique, sur
lesquels nous nous attarderons dans la section IV.C.3 pour la conception d’un LNA accordable.

Le BEOL est lui aussi prévu pour accueillir des passifs performants en bande millimétrique.
Il comprend huit couches métalliques principales, constituées de cuivre et présentant des
épaisseurs différentes selon le niveau de la couche. Une coupe du BEOL est illustrée dans la
Figure IV.2. Les huit couches métalliques sont de trois types différents. Au plus pres des
composants actifs, les cinq couches inférieures du BEOL sont des couches fines (dénommeées
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couches Mx), plutot adaptées a I'intégration dense de circuits digitaux. Au-dessus, on trouve
deux couches d’épaisseur intermédiaire (dénommées Mz), et une derniére couche sur le haut
du stack beaucoup plus épaisse (de I'ordre de 3 um, contre quelques centaines de nm pour
les couches Mx inférieures). Cette configuration des couches métalliques permet la
conception de passifs intégrés performants a des fréquences tres élevées, et avec de bons
facteurs de qualité Q. Cela est d(i a deux raisons principales : (i) I'épaisseur du métal supérieur
(M8U) permet d’avoir une faible résistance DC, et donc de réduire les pertes, et (ii) il est
possible d’obtenir une hauteur totale de diélectrique de plus de 5,5 um (sans compter la
couche d’aluminium supplémentaire), ce qui est assez élevé pour une technologie Silicium, la
hauteur du diélectrique impactant directement le facteur de qualité des passifs en hautes
fréguences, comme le montre [82].

BACK-END-OF-LINE

=

m
M5 J H
M3
M2

V

STI STI

Substrat

g=11,9 p=12Q.cm,
0=8,45/m

Figure IV.2 : Back-End-of-Line de la technologie STM SiGe BiCMQOS 55 nm

Nous allons maintenant discuter de la conception du LNA en tenant compte des
composants disponibles sur cette technologie. Dans la section IV.B.3, nous commengons par
expliquer le choix de la topologie de LNA que nous avons intégré, puis nous détaillons les
divers composants actifs et passifs disponibles.

3. Topologies de LNA

Nous cherchons a réaliser un amplificateur relativement simple de conception. Pour
cela, nous nous tournons vers une solution avec un seul étage d’amplification. Cela nous
permet d’éviter la conception de réseaux d’adaptation inter-étages, ce qui n’apporterait rien
par rapport a I'objectif du travail. Les articles [83 - 86] développent des exemples de LNA
donnant des performances acceptables avec des LNA a un seul étage. Il s’agit dans certains
cas de LNA servant de démonstrateurs pour des hypothéses qui ne portent pas directement
sur les LNA eux-mémes, ce qui est notre cas. Les auteurs de [85] se servent d’'un LNA a un
étage comme preuve de concept pour l'intégration de lignes a ondes lentes dans des
dispositifs actifs miniaturisés, tandis que [86] utilise un LNA a un étage dans un déphaseur
actif en RF, a 2 GHz. Dans [87, 88], des LNA a un seul étage sont présentés pour des
applications cryogéniques, méme si cela se situe a des fréquences plus basses. Par ailleurs, les
différentes tensions et le courant de polarisation du LNA pourront étre utilisés comme TK pour
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le calibrage méme si ce ne sont pas des éléments variables prévus expressément pour cette
application.

Tous les LNA présentés ci-dessus fonctionnent en mode commun : un LNA en mode
différentiel a généralement des performances supérieures a technologies et topologies
égales, mais ce choix a des conséquences sur la complexité de conception, et/ou sur celle de
la mesure. En effet, si I'on fait le choix de concevoir les accés de mesure du LNA en mode
différentiel, nous devrons le mesurer en mode différentiel, donc avec I'utilisation de baluns
externes, ou avec des appareils de mesure 4 ports compatibles. Si on veut éviter ces mesures
fonctionnelles complexes, on doit alors intégrer des baluns directement sur puce, avec le LNA.
Ceci est efficace en termes de performances, mais génere de I'encombrement
supplémentaire, et une forte complexité de conception. Nous discuterons de cette possibilité
en perspectives.

Le choix de la topologie est une question principale de la conception d’un LNA, surtout
avec un LNA multi-étage. Le compromis entre les différents avantages et inconvénients des
topologies dépend de I'ordre de placement des différents étages. Par exemple, un étage qui
minimise le NF au détriment du gain G sera placé avant un étage qui maximise le gain G au
détriment du NF, une conséquence décrite par la formule de Friis. Avec un LNA a étage
unique, il est plus facile de déterminer la topologie, le nombre de possibilités étant fortement
réduit. On cherche donc le meilleur compromis selon les performances du cahier des charges
et de I'application. Ici, le cahier des charges étant équilibré, on cherche une topologie qui soit
relativement polyvalente. Le livre [89] guide les étapes de conception d’un LNA en bande

millimétrigue et nous donne le Tableau 5 qui compare les topologies simples a notre

disposition.
Tableau 5 : Comparaison des topologies basiques de LNA [89]
R Emetteur commun /| Base commune /
Criteres ] Cascode
Source commune Grille commune
Augmente avec la Plus élevée que
Figure de bruit (NF) Faible B¢ » a
fréquence I’émetteur commun
Gain (G) Moyen Faible Elevé
Linéarité Mauvaise Moyenne Bonne
Stabilité Mauvaise Stable Stable
Consommation Faible Faible Elevée
Isolation Mauvaise Bonne Bonne
Robustesse aux . ’ ’
o Faible Elevée Elevée
variations de process

D’apres [89], la topologie la plus performante est le montage cascode, qui présente le
plus d’avantages. Ses principaux inconvénients sont son NF plus élevé qu’avec le montage en
émetteur commun, et sa consommation qui est supérieure aux deux autres topologies. En
revanche, le montage cascode conduit a une trés bonne isolation entrée / sortie. Ce parametre
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est intéressant lors de I'ajout d’éléments variables pour le calibrage. En effet, lorsqu’on ajoute
un élément variable en entrée, il est souhaitable que sa variation n’entraine pas une
modification du comportement du LNA en sortie. Notamment, si 'on corrige I'impédance
d’entrée du LNA via un varactor, on veut garantir au maximum une indépendance de
I'impédance de sortie sur la plage de variation du varactor. Le montage cascode fournit
structurellement cette isolation.

En résumé, nous choisissons donc comme démonstrateur un LNA a étage unique, basé
sur une topologie cascode, et congu en mode commun. Nous allons maintenant donner nos
choix parmi les composants disponibles sur la technologie STM BiCMOS 55 nm, avec un court
commentaire sur les actifs du LNA dans un premier temps, et des pistes de conception sur les
composants passifs dans un deuxieme temps, qui présentaient plus d’enjeux dans la
conception du démonstrateur.

4. Choix des actifs

Apres le choix de la topologie vient le choix et le dimensionnement des transistors du
LNA. La technologie BiCMOS 55 nm propose des transistors SiGe HBT et des transistors MOS,
qui peuvent tous deux étre utilisés pour la conception de circuits en bande millimétrique. Les
transistors MOS sont utilisés en général pour réaliser des circuits avec des colts tres
concurrentiels, sur des technologies n’offrant que ces composants. Ici, nous avons aussi acces
aux transistors SiGe HBT qui présentent un co(t légerement plus élevé, mais qui est toujours
accessible pour de la production a trés grand volume. Dans [89], les auteurs comparent les
différentes technologies de transistors sur différents critéres de performance en bande
millimétrique. Dans le Tableau 6, nous relevons les avantages et inconvénients des deux types
de transistors auxquels nous avons acces. On constate que les transistors SiGe HBTs sont
effectivement généralement plus performants pour notre application que les transistors MOS.
Nous utiliserons donc les transistors SiGe HBT pour la conception de notre démonstrateur.

Tableau 6 : Comparaison des performances des transistors CMOS et HBT [89]

Criteres CMOS SiGe HBT
fr Moyen Elevé
Tenue en puissance Faible Faible
Bruit Faible Faible
Linéarité Moyenne Elevée

Les transistors sont dimensionnés par optimisation a I'aide du PDK pour obtenir un
compromis entre le gain, la figure de bruit minimale (NF,,;,) et la consommation. Nous
présentons les performances et le schéma électrique du LNA complet en section IV.B.6.

5. Choix des passifs
Nous détaillons dans cette section les pistes de conception concernant les éléments

passifs. Les éléments passifs sont nécessaires pour de nombreuses fonctions dans le LNA,
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notamment pour la conception des réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie, et des cellules
de découplage.

La conception des composants passifs est un point clé dans la conception du LNA pour
plusieurs raisons. En effet, les performances des composants passifs impactent directement
le NF et le gain du LNA, notamment a cause des pertes qu’ils entrainent. Ce sont aussi les
éléments passifs qui permettent le découplage des alimentations, ayant également un impact
sur les performances. Enfin, les composants passifs sont beaucoup plus volumineux que les
composants actifs, ce sont donc généralement ces premiers qui ont un encombrement
prépondérant dans un LNA intégré, et ceux-ci qu’il faut miniaturiser pour réduire
I’encombrement total.

Pour des fréquences élevées en début de bande millimétrique (30 GHz ici), on peut
s'orienter vers deux types d’éléments passifs: les passifs localisés (condensateurs et
inductances) ou les passifs distribués (lignes de transmission, couplées...).

Passifs localisés

Lorsque la fréquence de travail est élevée, des effets électromagnétiques parasites
impactent le comportement des composants localisés. Des couplages peuvent causer des
résonnances indésirables dans les composants. Il faut alors étre en mesure de simuler et de
prendre en compte ces effets parasites et de dimensionner les composants en conséquence.
Le fondeur de la technologie utilisée ici fournit des modeles des composants passifs localisés
qui prennent en compte la plupart de ces effets parasites. On peut donc dimensionner les
composants passifs directement a partir du PDK par le biais de simulations au niveau
schématique.

Les composants passifs localisés proposés sur la technologie STM BiCMOS 55 nm sont
tousintégrés dans le BEOL, sauf certaines résistances qui sont intégrées dans le FEOL. La Figure
IV.3 (a) illustre le layout d’une inductance de 900 pH et (b) d’un condensateur MOM de 200
fF optimisés par le fondeur pour la bande millimétrique et intégrés dans le BEOL.

Dans les inductances, le principal parasite est le couplage électrique entre les spires de
I'inductance. Dans les condensateurs MOM, on observe une inductance parasite sur chaque
doigt de la structure. Cette inductance parasite croit avec la longueur des doigts, et donc avec
les dimensions du condensateur. Or, la capacité du condensateur croit également avec la
longueur des doigts, avec I'augmentation de la surface en vis-a-vis. Ainsi, un condensateur
MOM ayant une grande valeur de capacité aura tendance a résonner a une fréquence
relativement faible. Pour notre démonstrateur, ces composants passifs seront utilisés
notamment pour la conception des réseaux d’adaptation d’'impédance et des cellules de
découplage.
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(a) (b)
Figure IV.3 : Vue 3D d’une inductance (a) et d’un condensateur (b) intégrés dans le BEOL

On peut prendre pour exemple le dimensionnement d’une cellule de découplage. Le
condensateur de découplage est généralement placé sur un chemin DC pour isoler une
alimentation d’un signal RF, et doit donc imposer une masse RF sans impacter I'alimentation
DC. Il est nécessaire qu’il présente une tres faible impédance sur une large bande de
fréguences. Or, un condensateur de grande taille est performant a basse fréquence, mais son
impédance augmente rapidement au-dela de quelques GHz. Pour améliorer cette impédance,
il est alors préférable de concevoir une cellule de découplage qui utilise plusieurs
condensateurs de petite taille en parallele. La Figure IV.4 représente une vue 3D d’une cellule
de découplage utilisant trois paires de condensateurs MOM de tailles différentes.

Figure IV.4 : Vue 3D de la cellule de découplage

L'utilisation de condensateurs en paralléle permet de bénéficier des avantages de
condensateurs plus petits, qui ont une fréquence de résonnance supérieure puisque leur
inductance parasite est plus faible. On sélectionne des condensateurs de tailles croissantes,
qui placés en parallele portent la capacité nominale totale de la cellule a 3 pF, soit idéalement
une impédance de 1,7 Q a la fréquence de travail. Le schéma électrique et le layout de la
cellule sont donnés en Figure 1V.5. La Figure IV.6 permet de comparer I'impédance simulée de
la cellule et d’un condensateur seul de capacité nominale 3 pF également.
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Pads d'alimentation
DC

800 fF 800 fF
500 fF 500 fF
200 fF 200 fF

|]|”
|]|”

Té de polarisation

RF +DC (a)

(b)

Figure IV.5 : Schéma électrique (a) et layout (b) de la cellule de découplage
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Figure IV.6 : Impédance simulée d’un condensateur de découplage MOM et d’une cellule de
découplage composée de 3 condensateurs de tailles différentes, selon la fréquence

On constate effectivement que l'utilisation de la cellule de découplage basée sur
plusieurs condensateurs de petites tailles améliore largement la qualité du découplage a partir
d’une fréquence de 25 GHz, bien qu’elle soit légerement plus élevée en dessous de cette
fréquence, mais dans une moindre mesure. A 30 GHz, on obtient une impédance de 2,3 Q avec
le condensateur seul, alors qu’elle est de I'ordre de 1,1 Q pour la cellule de découplage. Cette
impédance est plus faible que dans le cas idéal en raison des capacités parasites prises en
compte dans le modele du PDK, qui s’ajoutent aux 3 pF nominaux.

Cet exemple illustre le besoin de dimensionner les composants passifs pour gagner en
performances, tout en trouvant des compromis entre ces performances, 'encombrement et
la complexité du layout. Ici, les simulations et choix de conception sont basés sur les modeles
fournis par le fondeur sur les composants passifs disponibles sur la technologie. L'utilisation
de ces modeles permet de faire des choix de maniere simple mais limitée car on ne peut pas
prendre en compte lI'impact des interconnexions entre les différents composants, ni des
éventuels couplages parasites qui peuvent apparaitre, sauf a travers des simulations EM
complétes et donc lourdes a mettre en ceuvre. De plus, les layouts des composants fournis
doivent fréguemment étre modifiés (avec I'ajout de métaux flottants) pour satisfaire les regles
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de dessin de la technologie, le DRC (Design Rules Check). Ces ajouts n’ont généralement qu’un
impact minimal sur les performances, mais il faut de nouveau passer par une simulation EM
tres coliteuse en temps pour connaitre précisément leur impact.

Passifs distribués

Dans notre cadre de conception d’un démonstrateur pour une méthode de test face
aux variations de process, les modeles fournis permettant de simuler I'impact des variations
de process sur le circuit en simulation schématique sont un atout. C’'est par ces modeéles que
nous pouvons estimer la dispersion des performances avant l'intégration, et que nous
pouvons proposer des pistes sur I'accordabilité des LNA. Les simulations électromagnétiques
restent encore aujourd’hui trop colteuses en temps et/ou en puissance de calcul pour réaliser
des simulations Monte-Carlo de circuits passifs complexes. Cependant, les simulations
électromagnétiques permettent tout de méme de simuler le comportement de structures
complexes et innovantes, rendues de plus en plus pertinentes par la montée en fréquence des
applications. Notamment, les composants passifs distribués sont trés utilisés pour la
conception de circuits en bande millimétrique, mais généralement trés peu de modéles les
décrivant sont fournis.

Le PDK de la technologie STM BiCMQOS 55 nm propose les modeéles de lignes de
transmission microruban, et de lignes microruban couplées. La complexité du BEOL de cette
technologie ouvre bien plus d’opportunités que ces deux composants, nous proposons
différentes pistes émergentes dans cette sous-section.

Les passifs distribués sont des circuits passifs qui tirent parti des phénomenes qui
apparaissent lorsque les dimensions du composant sont d’'un ordre de grandeur comparable
a la longueur d’onde du signal, en raison des effets propagatifs. On peut utiliser des lignes de
transmission, ou tout autre passif distribué pour réaliser un grand nombre de fonctions
passives, comme l'adaptation d’'impédance, le filtrage [90, 91], les coupleurs [49, 92], les
diviseurs et combineurs de puissance [93], etc.

La longueur d’onde diminue lorsque la fréquence de travail augmente ce qui rend les
passifs distribués tres intéressants en termes de dimensions a partir du milieu de bande
millimétrique. Pour exemple, en considérant une ligne de transmission intégrée dans le BEOL
de la technologie BiCMOS 55 nm, une ligne quart d’onde a 60 GHz mesure une longueur de
650 um. Le facteur de qualité des passifs distribués augmente avec la fréquence, ce qui donne
également un intérét supplémentaire face aux passifs localisés, dont la conception est plus
complexe au-dela quelques dizaines de GHz. Le PDK de la technologie, plutot orienté vers les
applications RF et millimétriques, propose les modéles des lignes de transmission microruban,
et de lignes microruban couplées. A 30 GHz, ces lignes de transmissions simples sont trop
encombrantes pour étre utilisées telles quelles, mais il existe des propositions qui permettent
de réduire cet encombrement et/ou modifier le facteur de forme.
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Un démonstrateur : un LNA 30 GHz

Une premiere proposition classique consiste simplement a méandrer les lignes
microruban pour réduire I'encombrement en présentant le méme déphasage (la méme
longueur électrique). Il existe des solutions qui visent a réduire la longueur physique d’une
ligne de transmission tout en conservant sa longueur électrique, en réduisant la vitesse de
propagation de I'onde v, dont I'expression dans une ligne de transmission est donnée dans
I’équation (IV.2). Ce phénoméne, appliqué dans [94], est nommé effet d’onde lente. Pour ce
faire, on vient modifier indépendamment le comportement du champ électrique (en
impactant la capacité linéique Cj;;,, de la ligne) ou le champ magnétique (en impactant
I'inductance linéique L;;;,) dans la ligne de transmission. L’expression de la longueur électrique
6 d’une ligne en fonction de la vitesse de propagation v,, de la fréquence f et de la longueur
physique L5, de la ligne est donnée dans I'équation (IV.3).

1
by = v.2)
¢ vV LiinCiin
_nf
6= 7L Loy v.3)

La ligne coplanaire a onde lente (Slow-Wave CoPlanar Waveguide - S-CPW) est un
exemple proposé dans [94], avec son modeéle proposé dans [95], qui permet de miniaturiser
des lignes coplanaires a I'aide de I'effet d’onde lente. Pour ce faire, on prend une ligne
coplanaire classique (ruban signal —nommé S — encadré par deux rubans de masse — nommés
G —sur la méme couche métallique, sans plan de masse) et on ajoute des rubans métalliques
flottants sous les rubans S et G. Ces rubans flottants permettent de confiner le champ
électrique entre les lignes S et G, sans impacter le champ magnétique, ce qui entraine
I"augmentation de Cj;;, sans impact sur L;;;,. La vitesse de propagation v, est ainsi réduite. La
Figure IV.7 (a) illustre la topologie de la ligne S-CPW.

Couplage
Electrique

Rubans signal —

et masse G B ’ G P Ligne
S-CPW

Rubans <[ —_—

flottants

Substrat [ Substrat >

(a) "~ (b)
Figure IV.7 : Schéma d’une ligne S-CPW (a) et d’une structure FS-CPW (b)

Au cours de ce travail, nous avons cherché a miniaturiser ces lignes en tirant parti de
la hauteur disponible dans le BEOL et du grand nombre de couches métalliques (8 couches de
dimensions différentes, comme décrit en section 1V.B.2). Ainsi, nous avons superposé deux
lignes S-CPW, comme décrit dans la Figure IV.7 (b). Cette structure a été nommée FS-CPW
pour « Folded S-CPW ». Outre le fait d’empiler deux lignes S-CPW, les structures FS-CPW
permettent de créer de nouveaux couplages entre les couches superposées. D’une part cela
apporte autant de degrés de liberté supplémentaires pour la synthese de résonateurs, et
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Chapitre IV.B.5

d’autre part cela permet, grace aux couplages capacitifs et a I'inductance mutuelle créés, de
réduire encore les dimensions. Les couplages sont illustrés dans la Figure IV.7 (b). Cette
structure 3D a été intégrée sur la technologie STM BiCMOS 55 nm et mesurée avec un VNA
VectorStar ME7838D4 145 GHz (calibrage jusqu’a 60 GHz ici). La photographie de la structure
et la comparaison mesure/simulation électromagnétique sont présentées dans la Figure IV.8
(a) et (b) respectivement.
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. £ i Y
Port (2) ~ Via (ruban 540 S11 simulé L
7% ] .
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ruban inférieur) 0 10 20 30 40 50 60
(a) Freq (GHz) (b)

Figure IV.8 : Microphotographie de la structure (a) et parametres S (b) simulés (pointillé) et
mesurés (trait plein)

La Figure IV.8 (b) montre que la simulation électromagnétique est fiable sur la bande
utile, ce qui permet d’envisager la conception de circuits plus complexes avec cette structure.
On reléeve que cette structure présente un zéro de transmission a 45 GHz dans cette
configuration, c’est-a-dire lorsque les rubans S supérieur et inférieur sont connectés entre eux
par un via, ce qui n’est qu’une des configurations possibles. Un zéro de transmission généré
par un stub nécessite une ligne micro-ruban d’une longueur de I'ordre de 800 um.

En outre, les degrés de liberté obtenus par l'ajout de la troisieme dimension
permettent de donner des rapports de transformation d’impédances variés. Ces rapports sont
fixés selon les dimensions choisies et le choix du cablage (port de connexion, choix des
charges : circuit ouvert, masse). En tant que réseau d’adaptation, cette transformation
d’'impédance peut étre utilisée telle quelle. Dans le cadre de la conception de résonateurs,

cette structure 3D raméne une impédance qui permet de placer un ou plusieurs zéros de
transmission.

En utilisant plusieurs structures, nous avons pu concevoir un filtre centré a 29 GHz,
dont le schéma électrique et les résultats de mesure et simulation électromagnétique sont
présentés dans la Figure IV.9 respectivement (a) et (b). Par optimisation, les résonateurs FS-
CPW sont complétés par des lignes microruban de longueur électrique réduite de I'ordre de 5
a 10° a la fréquence centrale du filtre.
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Un démonstrateur : un LNA 30 GHz
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Figure IV.9 : Schéma électrique d’un filtre a FS-CPW (a) et paramétres S simulés (pointillé) et
mesurés (trait plein) (b)

Le Tableau 7 donne une comparaison de ce filtre avec des travaux issus de la
littérature. La surface du filtre est égale a 0,1 x 0,065 /15 (avec A4 la longueur d’onde sur
cette technologie pour une ligne de transmission microruban classique) ou 0,125 mm?2.
Cependant, les pertes d’insertion sont de I'ordre de 5,6 dB, pour une bande passante relative
de 22%. Les pertes d’insertion sont dues en grande partie a la désadaptation. Avec un bilan de
puissance, on montre que les pertes d’insertion ne sont plus que de 2,9 dB avec une
adaptation idéale. Il faudrait réoptimiser le filtre a la lumiere de ces résultats pour corriger
I'impédance d’entrée, et améliorer la maitrise des rapports d’impédances et/ou des
fréguences de résonnance de toutes les structures.

Tableau 7 : Filtres intégrés en bande millimétrique

. Bande passante | Surface utile | Pertes Return Loss
Références | F, (GHz) . 2 . .
relative (%) (mm*) d’insertion (dB) | (dB)
[96] 33 33 0,038 2,6 13
[97] 26,5 50,9 0,176 3,8 15
Ce travail 29 22 0,125 5,6 6

Nous avons pu publier ce premier filtre et les travaux menés sur la modélisation et
I"utilisation des résonateurs FS-CPW dans [98]. Cependant, le travail de conception de réseaux
d’adaptation d'impédance n’a pas pu étre mené a son terme. Nous avons privilégié |'utilisation
de structures plus classiques pour la conception du LNA démonstrateur, faute de temps.
L'utilisation de la plupart des couches métalliques du BEOL donne plus de flexibilité pour
miniaturiser, mais la complexité des layouts implique que chaque variation de process sur
chaque couche du BEOL entraine des variations de différents parameétres du résonateur, ce
qui rend intéressante 'application de notre méthode de test a ce circuit. Nous n’avons pas
encore pu développer de modele assez précis pour simuler I'impact des variations de process,
il est donc difficile de simuler ces structures en simulation schématique, et impossible de
réaliser des simulations Monte-Carlo. Or, nous cherchons a réaliser un démonstrateur
simulable par cette méthode pour la conception par la suite d’'un LNA accordable. Nous avons
donc fait le choix de baser notre LNA sur des composants connus et simulables via les modeles
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Chapitre IV.B.6

du PDK. La démonstration de la méthode de test sur ces circuits passifs innovants sera une
des perspectives de ces travaux.

Nous avons a présent détaillé les différents types de composants auxquels nous avons
acces sur la technologie, et nous avons sélectionné les approches les plus pertinentes pour
répondre a nos objectifs. En considérant toutes ces pistes de conception du démonstrateur,
nous avons réalisé un démonstrateur complet, un LNA a un unique étage cascode basé sur un
transistor bipolaire, fonctionnant a 30 GHz.

6. Démonstrateur complet : un LNA a 30 GHz

A partir des différentes pistes détaillées dans les sections IV.B.3, IV.B.4 et IV.B.5, nous
avons congu un démonstrateur complet. Le schéma complet du LNA est présenté dans la
Figure IV.10. Nous décrivons brievement le réle des différents composants, puis nous
présentons les résultats de simulations schématiques de ce circuit. Les valeurs des
composants sont données dans le Tableau 8.
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| |
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= A L
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I g —L__C.!tec
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o Y |1 1=5,56 pm

I 11 W=0,2 pm
SE C
L

RFEntrée

Ldegen

Figure IV.10 : Schéma électrique du LNA congu

Tableau 8 : Valeur des composants passifs du démonstrateur

Composant Valeur
Cdec 3 pF
C, 1,14 pF
Ldegen 70 pH
Lsg 330 pH
Lpg 890 pH
Lps 460 pH
Lgs 950 pH

Les transistors sont dimensionnés et leurs polarisations déterminées pour atteindre un
compromis entre le gain, le facteur de bruit et la consommation. Les composants passifs
localisés sont dimensionnés par optimisation avec pour objectif d’éviter notamment les
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Un démonstrateur : un LNA 30 GHz

phénomeénes de résonnance, et I'optimisation est basée sur les modeles fournis par le
fondeur. La cellule de découplage présentée en section IV.B.5, dénommée C,,., est utilisée
sur les trois chemins d’alimentation DC, pour créer des masses RF et isoler au mieux les
alimentations du circuit d’un point de vue RF. Les condensateurs de liaison C; sont constitués
de deux condensateurs chacun. Enfin, les inductances de dégénération Lgegen, €t les
inductances série et paralléle des réseaux d’adaptation d’entrée, respectivement Lgg et Lpg,
et de sortie,Lgs et Lpg, sont optimisées pour présenter une impédance adaptée aux
transistors. On a cherché a obtenir le meilleur compromis entre le facteur de bruit (minimal
pour [,,¢) et le gain (maximal pour une adaptation d'impédance parfaite).

Les performances du LNA sous-test ont été simulées au niveau schématique, les
résultats de simulations (parameétres S et NF) sont tracés dans la Figure IV.11. Le Tableau 9
rappelle les spécifications qui guident la conception et rassemble les différentes performances
simulées.

Tableau 9 : Spécifications, performances et caractéristiques simulées du LNA sous test

Critéres Spécifications LN?y;iZZZWS
Gain (dB) >18 20,4

NF (dB) <3 2,2
Bande passante (%) >25 18
OCP1dB (dBm) >-5 -3,5
Consommation DC (mW) <20 12,2
Surface utile (mm?) <0,15 0,093
Fréquence centrale (GHz) 30 30

Gain |s,|
NF
ISl

—_—s

22!

Paramétres S et NF(dB)

| | | |
15 20 25 30 35 40
Fréquence (GHz)

Figure IV.11 : Paramétres S (gain et adaptations) et NF simulés selon la fréquence

On note que l'isolation |S;,| est meilleure que 30 dB sur toute la bande simulée. La
plupart des performances simulées au niveau schématique atteignent les spécifications. En
raison des contraintes de temps pour la livraison des layouts lors du run de la technologie,
nous n’avons pas pu réaliser les simulations électromagnétiques finales du LNA, on s’attend
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Chapitre IV.C.1

donc que a ce que les performances mesurées soient inférieures aux performances simulées,
mais qu’elles soient suffisantes pour notre démonstration. Puisqu’elles ont été réalisées aprés
I'intégration des circuits, nous comparerons les simulations électromagnétiques aux résultats
lors de la présentation des résultats de mesures en section V.B.2 dans le dernier chapitre.

Nous avons simulé le LNA en tenant compte des variations de process, pour estimer la
dispersion des performances dans un premier temps (en section 1V.C.1), puis pour proposer
I'ajout d’accordabilité pour compenser I'impact des variations de process.

C. Réflexions sur I"ajout d’accordabilité pour correction des variations de process

1. Impact des variations de process

Comme introduit dans le Chapitre Ill, les modéles fournis par le fondeur permettent
de réaliser des simulations MC qui donnent la dispersion des performances selon les variations
de process. Pour ce faire, on simule 1000 instances MC du LNA pour obtenir les parameétres S
et le NF. On reléve le gain G, le NF et I'adaptation en entrée et en sortie (|S;1] et [S2,])
@30 GHz pour chaque instance. On représente les dispersions obtenues sur la Figure IV.12.
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Figure IV.12 : Dispersion des performances face a la simulation MC des variations de
process : (a) Gain, (b) NF, |S11| (c) et |S,5| (d) @ 30 GHz (dB)
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Un démonstrateur : un LNA 30 GHz

La dispersion simulée des performances justifie I'emploi d’éléments accordables pour
la correction. Avec ces histogrammes, on peut conclure que le NF varie dans une plage
raisonnable, seule une instance sur 1000 dépasse les 3 dB suggérés dans les spécifications.
Concernant le gain, une plus grande variabilité est observée, avec 71 instances sur 1000 qui
présentent un gain inférieur a 18 dB. L’allure de la distribution du gain est particuliére ; nous
développerons cette observation dans le Chapitre V. Si I'on observe plus en détail les
impédances vue en entrée et en sortie, on constate, sur I'abaque de Smith en Figure V.13,
gue ces dernieres présentent une forte dispersion.

Figure IV.13 : Abaque de Smith représentant les paramétres S, et S,, pour 1000 instances
du LNA en simulation MC @30 GHz

En entrée, le « Return Loss » est tres acceptable, tres rarement inférieur a 10 dB
(seulement 3 instances pour 1000). En revanche, pour I'adaptation en sortie (qui est moins
critique pour un LNA d’aprés la formule de Friis introduite en section IV.A), la dispersion est
beaucoup plus importante. On observe de nouveau une distribution de I'impédance de sortie
qui suggére la présence d’une condition structurelle qui exclut une zone de I'abaque, comme
avec le gain. Comme déja observé sur la Figure IV.11, I'adaptation en sortie est déja moins
bonne que I'adaptation en entrée pour le circuit nominal. Elle est aussi plus sensible aux
variations de process.

On peut calculer la corrélation des distances de Brown entre le gain et les parameétres
S11 et Sy, avec I'opérateur décrit dans [75], et introduit dans la section 1lI.C. On privilégie
cette métrique par rapport au coefficient de corrélation de Pearson pour tirer parti de sa
capacité a relever la corrélation non-linéaire ou d’ordre élevé entre deux échantillons, comme
cela peut étre le cas ici. On constate une forte corrélation de 0,9 (coefficient compris entre 0
et 1) entre le gain et le parametre S,, et de 0,83 entre le gain et le paramétre S;,. On peut en
conclure qu’il est pertinent de corriger les impédances vues en entrée et en sortie via
I"utilisation d’éléments variables.

Nous allons donc chercher a modifier I'impédance vue en entrée (ou en sortie...) d’un
réseau d’adaptation en utilisant des éléments variables disponibles dans la technologie. Nous
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rappelons rapidement les objectifs de la démarche en section IV.C.1, puis nous comparons les
différents éléments accordables accessibles sur la technologie en section IV.C.3.

2. Obijectifs de I'accordabilité

Pour corriger I'impédance vue en entrée ou en sortie du LNA, il semble possible d’agir
directement sur les réseaux d’adaptation eux-mémes. Pour cela, on peut ajouter des éléments
variables sur les réseaux d’adaptation déja congus moyennant quelques modifications
mineures du schéma original. Comme on a pu le voir sur les résultats de simulation, les
variations de process entrainent une variation des performances sur une plage continue. On
choisit alors d’utiliser des composants présentant une variation continue, par opposition aux
switchs qui ne peuvent généralement avoir que deux états. Il est tout a fait possible d’utiliser
des switchs pour ajouter de I'accordabilité a un circuit avec un nombre d’états assez grand,
comme par exemple dans [99] avec une ligne S-CPW commutée a phase variable (que I'on
peut aisément cascader pour obtenir plusieurs bits), ou dans [100] avec diverses
configurations de déphaseurs intégrés a base de switchs. Cependant, 'ajout de switchs dans
nos réseaux d’adaptation impliquerait soit de grandes modifications dans la topologie de
notre circuit, soit un lourd travail de conception d’une cellule a impédance ou phase variable
utilisant plusieurs switchs, qu’il faudrait ensuite intégrer au circuit.

By

Pour éviter cela, nous nous sommes donc tournés vers des composants a variation
continue : les varactors. Cette capacité d’un varactor varie avec la tension appliquée, ce qui
donne donc une capacité commandée en tension sur une certaine plage de valeurs. Ces
composants présentent également des pertes, et leur layout est généralement optimisé par
les fondeurs pour obtenir le meilleur compromis entre les pertes et la capacité disponible,
ainsi que la plage de variation disponible. Dans notre cas, on cherche a appliquer une petite
variation aux réseaux d’adaptation, en impactant le moins possible le circuit déja con¢u pour
alléger le colt de la conception, donc avec des varactors de petites valeurs. On doit également
étre attentif a I'impact négatif de I'ajout de ces composants sur les performances nominales
du circuit.

3. Eléments variables disponibles sur la technologie B55

Pour répondre a nos objectifs d’accordabilité, nous avons besoin d’utiliser des
varactors de faibles capacités. A notre disposition sur la technologie, nous avons trois
principaux types de varactors, ou qui peuvent étre utilisés comme tels : les varactors MOS, les
varactors a jonctions PN et les diodes PIN. Notons que cette 3°™¢ catégorie, qui favorise un
bon RonCorr, Nest a priori pas prévue sur cette technologie pour la conception de capacités
variables, mais est surtout destinée a la conception de switchs. Cependant, les diodes PIN a
I’état bloqué présentent un Copp qui varie selon la tension inverse appliquée sur la diode, ce
qui les rend utilisables comme varactors, a condition que I'on ne recherche pas une grande
plage de variations.
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Un démonstrateur : un LNA 30 GHz

Pour comparer ces différents varactors et choisir le composant qui convient le mieux
a notre cas, il convient tout d’abord de définir des métriques. La premiere métrique est le
facteur de qualité des varactors qui est directement lié aux pertes engendrées par le
composant dans un circuit. Ce facteur de qualité, noté Q, est défini dans I’équation (IV.4). La
deuxieme métrique est I'intervalle de variation du varactor (Tuning Range, abrégé TR), qui
correspond au rapport entre la capacité maximale et la capacité minimale présentée par le
varactor. La figure de mérite (FoM) regroupe ces deux parametres, la formule de la FoM est
donnée dans I'équation (IV.5). Elle correspond au rapport entre le facteur de qualité minimal
(sur la plage de variation) du varactor et son TR. A valeur de capacité nominale constante,
plus cette FOM est grande, plus le varactor est performant.

1
Qmin
FoM = R (IV.5)

ol w est la pulsation de travail (en radian), R la résistance série (en Q) et Cs la capacité
série (en F) du varactor.

Pour comparer les différentes topologies, on simule sur une certaine plage de
dimensions les composants dont les modeles sont fournis. Le modele de la diode PIN n’était
pas encore disponible lors de ces travaux, les comparaisons sont donc faites a partir de
données mesurées des diodes PIN. Pour différentes topologies et différentes dimensions, on
trace le facteur de qualité maximal et minimal selon C,,;, (la valeur de capacité minimale du
varactor), le TR, et la figure de mérite minimale pour C,;y, a 28 GHz, sur la Figure IV.14. On se
concentre sur des petites valeurs de capacité, inférieures a 50 fF (soit une susceptance
supérieure a environ 100 Q).
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TR (sans unité)

Figure de Mérite (sans unité)
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Figure IV.14 : Facteur de qualité minimal (a) et maximal (b), le TR (c) et la FoM minimale (d)
des varactors de différentes topologies et dimensions en fonction de leur capacité minimale.

Tout d’abord, on peut noter que l'utilisation de diodes PIN comme varactors est
envisageable dans certains cas, bien que celles-ci n’aient pas été optimisées pour leurs
performances dans ce type de fonctionnement. C'est d’ailleurs pour cette raison que les
dimensions disponibles et présentées ici ne concernent que de toutes petites valeurs de
capacite, puisque le fondeur cherche a minimiser la capacité C,r; des diodes PIN utilisees
comme switchs. Par ailleurs, on constate que les trois types de varactors sont optimaux
chacun sur une certaine plage de capacités minimales, pour une FoM supérieure a 10 sur toute
la plage.

Grace a ces données, nous sommes en mesure de dimensionner un varactor pour
concevoir le réseau d’adaptation accordable. La topologie du réseau d’adaptation reste la
méme que dans le LNA fixe. On ajoute un varactor en court-circuit, apres lI'inductance série et
avant le condensateur de liaison, pour isoler les chemins de polarisation DC, comme présenté
sur la Figure IV.15. L'avantage principal de ce positionnement est le découplage des
alimentations, et donc la trés simple polarisation du varactor par un té de polarisation intégré
au VNA. Dans un circuit plus complexe, ce varactor pourra étre polarisé par un té de
polarisation intégré ou par une alimentation distribuée localement.
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Figure IV.15 : Schéma électrique du réseau d’adaptation accordable
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Le placement de cette capacité variable en paralléle du réseau d’adaptation permet de
tourner sur I'abaque en modifiant principalement la partie imaginaire de 'impédance vue.

Pour dimensionner le varactor, on place un modele simplifié (modéle Rg — Cs) en
simulation a son emplacement sur le réseau d’adaptation fixe, avec un facteur de qualité et
un TR fixe dans un premier temps. On fait ensuite varier la capacité minimale du varactor et
on observe la plage de variation que I'on peut obtenir avec les différentes valeurs. La Figure
IV.16 illustre I'évolution de I'adaptation vue du port extérieur du réseau d’adaptation, pour
différentes valeurs de Cyin-

Figure IV.16 : Abaque de Smith du paramétres S,, du LNA accordable selon la valeur de
capacité minimale du varactor (TR de 1.5 et Q de 6)

L'ajout du varactor cause nécessairement une désadaptation. On constate que lorsque
la valeur de capacité du varactor augmente, I'adaptation est dégradée, mais le TR augmente
également, ce qui élargit la plage de variation. C'est pour cela que I'on restreint notre
recherche a des valeurs de susceptance élevées. Il faut alors résoudre ce compromis par
simulation, en tenant compte de la facilité ou non (contraintes technologiques) a rattraper
I'impédance avec les composants déja inclus dans le réseau. Ici, un bon compromis correspond
a une capacité C,,;, de 'ordre de 17 fF. L’étape suivante implique le choix du composant :
avec la valeur de Cy,;, et la Figure V.14 (d), on sélectionne le varactor présentant la meilleure
FoM. Pour une valeur de Cp,;y = 17 fF, il est optimal d’utiliser une diode PIN comme
varactor. Le choix du varactor a la meilleure FoM automatise la résolution du compromis entre
I'ajout de pertes et I'extension de la plage de variation.

Pour la réadaptation de l'impédance, on choisit de conserver les valeurs des
condensateurs constantes, dont notamment la cellule de découplage décrite plus haut, qu’il
ne serait pas judicieux de redimensionner. Pour compenser |'ajout, on optimise de nouveau
(valeurs modifiées de quelques pourcents) les valeurs des deux inductances Lg et Lp
seulement, en fixant la capacité du varactor a son point milieu. Le point milieu correspond a
la moitié de la capacité variable ajoutée a la capacité fixe (C,,i,) du varactor.
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Ainsi, en fonctionnement, on peut faire varier la capacité du varactor autour du point
milieu pour replacer I'impédance sur I'abaque dans une petite zone de I'abaque de Smith.
L’ajout de I'accordabilité peut se faire sur chacun des deux réseaux d’adaptation, mais étant
données les pertes potentielles qu’apporte un varactor, il faut faire un compromis entre
I'accordabilité et les performances nominales du LNA. Comme nous avons pu le voir sur les
simulations MC du LNA fixe en section IV.C.1, I'impédance de sortie est bien plus impactée par
les variations de process que I'impédance d’entrée. Il est donc préférable de favoriser I'ajout
d’un varactor dans le réseau d’adaptation de sortie, plutot que dans celui d’entrée.

4. LNA utilisant les réseaux d’adaptation accordables

Le LNA accordable a donc été adapté du LNA non-accordable, tous les choix des
composants étant conservés. Seule la valeur des inductances du réseau d’adaptation de sortie
sera réoptimisée, soit deux composants seulement. On sélectionne une diode PIN (en
fonctionnement varactor) de C,,;, valant 17 fF, avec un facteur de qualité de 11 et un TR de
1,42. La valeur des inductances série Lgg et paralléle Lpg est fixée a respectivement 950 pH et
350 pH par optimisation. On simule le LNA accordable au niveau schématique, les parametres
S et NF sont tracés sur la Figure 1V.17.
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Figure IV.17 : Parameétres S et figure de bruit du LNA accordable

Le gain de ce LNA accordable est légerement dégradé par rapport au LNA fixe, il vaut a
son maximum 19,3 dB au lieu des 20,4 dB obtenus avec la version fixe. La fréquence centrale
du LNA est légerement décalée vers 29 GHz, ce qui est acceptable pour notre étude. Le NF
n’est pas impacté par I'ajout du varactor. D’autre part, le LNA accordable a une impédance
légérement mieux adaptée que le LNA fixe, mais cela n’est a priori di qu’a une meilleure
qualité de I'optimisation réalisée pour ce circuit, qui aurait probablement pu étre atteinte
pour le LNA fixe. Le LNA accordable va subir les variations de process comme le LNA fixe. Pour
estimer leur impact nous simulons 1000 instances MC du LNA accordable. La dispersion des
performances est trés proche de celle du LNA fixe pour le gain et le NF, avec un gain
légérement inférieur comme dans le cas nominal. On trace sur la Figure 1V.18 le parameétre
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S,, des 1000 instances MC. Sur la méme figure, on trace également la plage de correction
attendue sur ce méme parametre S,,, simulé pour une unique instance nominale.

‘ . Variation de 822

Plage de correction

0.0

Figure IV.18 : Abaque de Smith du parametre S,, et plage de correction nominale

D’aprés ce que I'on observe sur I'abaque de Smith, la plage de correction permettrait
de corriger un certain nombre d’instances. La plage de correction suit la dispersion du
coefficient de réflexion, ce qui permet de corriger efficacement les instances présentant des
variations modérées.

Pour quantifier la correction possible grace a lI'ajout du varactor, on simule 100
instances MC du LNA avec un balayage sur toute la plage de correction. On compare ensuite
le point nominal avec le point qui maximise la qualité de I'adaptation en sortie (ou [S,,]). On
n’applique pas directement la méthode de calibrage puisque les signatures PT ne nous sont
disponibles qu’en mesures, I'objectif ici est de relever I'efficacité de la correction. Les Figure
IV.19 et Figure IV.20Figure V.20 illustrent les performances pour le point nominal de chaque
instance MC, et pour le point optimal respectivement le parametre |S,,|, le NF et le gain des
LNA, et pour le coefficient de réflexion en sortie S,,.
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Figure IV.19 : Histogrammes des principales métriques du LNA au point nominal et au point
optimal : (a) le paramétre |S,,| (dB), (b) le NF (dB) et (c) le gain (dB)
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Figure IV.20 : Abaque de Smith du paramétre S,, des instances MC du LNA au point nominal
et au point optimal

Tableau 10 : Comparaison des performances simulées avant et apres optimisation

o Avant correction Apreés correction
Métrique
Moyenne Ecart-type o Moyenne Ecart-type o
|S22]| (dB) -11.9 3,21 -14.2 (-2,3) 3,14 (-0,6)
Gain (dB) 18,7 1,48 18,8 (+0,1) 1,37 (-0.11)
NF (dB) 2,12 0,09 2,12 (=) 0,09 (=)

Le varactor rend possible I'accordabilité du LNA, pour la correction du S,
principalement. Sur la Figure IV.20, on voit que les points optimaux sont mieux centrés autour
de I'axe des impédances réelles, la ou I’adaptation est la meilleure dans notre cas. La moyenne
du |S,,| (en dB) est améliorée de 2,3 dB, et I'écart-type est réduit de 0,6 dB. Le gain présente
aussi une légére évolution favorable : en moyenne, il est augmenté de 0,1 dB, et son écart-
type est resserré de 0,11 dB. Le NF n’est pas du tout impacté ni optimisé par la correction.

Grace a ce démonstrateur, nous pourrons appliquer la méthode de calibrage sur un
cas concret. Nous prendrons comme TK du LNA accordable la tension d’alimentation du
varactor (qui est directement liée a la capacité du varactor).
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D. Conclusion

Dans ce chapitre IV, nous avons abordé des pistes de conception pour des circuits
intégrés en début de bande millimétrique, puis nous avons con¢u deux LNA simples
fonctionnant aux alentours de 30 GHz. La variante accordable est basée sur une diode PIN
utilisée comme varactor. Le Tableau 11 récapitule les performances des deux démonstrateurs
proposés. Les spécifications/guides de conception sont effectivement respectés sur
guasiment tous les critéres de performances.

Tableau 11 : Récapitulatif des performances des deux démonstrateurs fixe et accordable

Critéres Spécifications LNA Fixe LNA Accordable
Gain (dB) >18 20,4 19,3

NF (dB) <3 2,2 2,2
Bande passante (%) >25 18 18,3
OCP1dB (dBm) >-5 -3,5 -3,4
Consommation DC (mW) <20 12,2 12,2
Surface utile (mm?) <0,15 0,093 0,093
Fréquence centrale (GHz) 30 30 29

La consommation et la surface utile restent inchangées. La fréquence centrale du LNA
accordable est légérement modifiée mais sans étre un obstacle a notre démarche de
démonstration de la méthode de test puis de calibrage. Il est a noter que nous n’avons pas pu
réaliser de simulations électromagnétiques des circuits avant leur livraison, et que nous
constaterons un écart explicable avec les mesures. Cet écart n’est pas problématique pour la
démonstration, tant qu’il est explicable, la méthode de test n’ayant pas besoin de plus de
données que celles obtenues dans la phase d’entrainement par la mesure.

Nous avons décrit les démonstrateurs et estimé la dispersion de leurs performances, il
faut maintenant étre en capacité de mesurer ces circuits avec une bonne reproductibilité.
Dans le Chapitre V, nous proposerons un protocole de mesure robuste pour obtenir les
données les moins bruitées possible afin d’appliquer notre méthode de test. Cela passe en
premier lieu par la description des bancs de mesure et une étude de leur reproductibilité.
Nous présenterons ensuite les résultats de mesure des LNA et nous les comparerons aux
simulations. Enfin, nous présenterons les résultats de la méthode de test, puis ceux de la
méthode de calibrage, avant de conclure.
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Chapitre V.

METHODES DE MESURE ET RESULTATS EXPERIMENTAUX

Ce dernier chapitre a pour but de démontrer par la mesure les méthodes décrites dans
le Chapitre Ill. Dans la section V.A, nous détaillerons la démarche employée pour I'application
de la méthode de test a partir de mesures, puis celle du calibrage. Dans la section V.B, nous
présenterons les bancs de mesures sur lesquels nous avons réalisé la mesure fonctionnelle
des LNA, puis nous discuterons des résultats de mesures de ces derniers. La section V.C sera
consacrée aux mesures fonctionnelles de I'ensemble des réticules disponibles sur un wafer,
suivi d’une étude de la reproductibilité des mesures. Enfin, dans la section V.D, nous mettrons
en ceuvre la méthode de test a partir des mesures et nous commenterons ses performances.
Nous conclurons enfin sur les différentes hypothéses avancées dans cette these.

A. Introduction et démarche

Enjeux de la démonstration de la méthode de test

La démonstration de la méthode de test nécessite la mesure des performances des
démonstrateurs sur une grande quantité d’échantillons. Cet ensemble d’échantillons doit étre
susceptible de subir les variations de process. L’'ensemble complet doit étre de taille suffisante
pour étre scindé en un premier ensemble réservé a la phase d’entrainement, et un second
ensemble de validation qui nous permettra d’évaluer la méthode en appliquant la phase de
test en production.

Pour chacun des deux ensembles, les données nécessaires comprennent les
performances RF (mesurées), le point de polarisation DC pour chacun des réticules
disponibles, et les mesures des capteurs PT de variation de process fournis par le fondeur. Les
données d’entrée de la fonction de régression seront les données PT, et éventuellement les
mesures du point de polarisation DC (consommation et tensions de base des transistors). Les
signatures des capteurs PT de variation de process ont été mesurées de maniere entierement
automatisée par le fondeur avant la livraison du wafer. Ces signatures PT sont alors
disponibles pour tous les réticules du wafer. Dans notre démonstration, tous les capteurs PT
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ont été mesurés sur les ensembles d’entrainement et de validation, mais dans une application
industrielle, une fois que les capteurs PT pertinents ont été sélectionnés parmi lI’ensemble des
capteurs PT durant la phase d’entrailnement, on ne mesure que ces capteurs pertinents
pendant la phase en production. A terme, cela réduit le nombre de mesures a réaliser pour le
test (des mesures a bas co(t, et relativement peu nombreuses), et donne une information
importante au fondeur sur les signatures PT significatives, qui peut faire le choix de retirer les
capteurs inutiles. On peut aussi envisager de réaliser un suivi tout au long de la production en
vérifiant régulierement la stabilité de la technologie et ainsi affiner la fonction de régression
évolutivement face a d’éventuelles nouvelles dérives.

Pour notre démonstration, lors de la mesure des performances RF, le point de
fonctionnement DC du CST est relevé pour chaque réticule, pour étre éventuellement utilisé
comme donnée d’entrée de la fonction de régression en complément des données des
signatures PT. Cette information peut étre obtenue immédiatement dans notre cas (mesure a
partir des alimentations DC accessibles), mais n’est pas issue de capteurs non-intrusifs
génériques et quasi-statiques, donc ne rentre pas précisément dans la démonstration.
Cependant, dans bien des cas, ces données sont effectivement accessibles, on se propose
donc de comparer la qualité de prédiction dans le cas de figure strict de la méthode présentée
avec le cas de figure ol on les prendrait également en compte.

Les performances des circuits-sous-test en bande millimétrique sont mesurées avec
plusieurs bancs et stations sous pointes différentes selon les caractéristiques a mesurer ; nous
les détaillerons dans la section V.B. Notre utilisation de ces bancs nécessite une bonne
reproductibilité de la mesure sur des campagnes durant plusieurs jours ; nous avons ainsi
prété un grand intérét a I'étude de la dispersion de la mesure. En effet, pour pouvoir conclure
sur la dispersion des performances mesurées, supposément due aux variations de process, il
faut connaitre précisément la dispersion due a la mesure elle-méme. De plus, tout bruit de
mesure impactant I'ensemble d’entrainement ou de validation rend respectivement la
fonction de régression imprécise ou les conclusions de la validation incertaines. Nous
discuterons plus bas des causes possibles de cette dispersion de mesure, et par suite des
précautions a prendre pour limiter cette erreur de mesure. Les mesures des performances
millimétriques sont réalisées sur tous les réticules disponibles, I'ensemble d’entrainement est
utilisé comme données cibles durant la premiére phase, et I'ensemble de validation est
seulement utilisé pour la validation de la méthode et le calcul de I’erreur de prédiction dans
la phase de production.

Pour conclure sur le bon fonctionnement de la méthode, on se base sur la comparaison
entre les performances prédites et les performances réelles de I'ensemble de validation. Pour
ce faire, on utilise différentes métriques, décrites dans la prochaine sous-section.
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Métriques

Comme explicité dans le Chapitre lll, la méthode de test donne une fonction de
régression qui permet de prédire la valeur des performances (les données de sortie de la
fonction - notées Y;), selon les paramétres d’entrée de la fonction, ou signatures (notées X;).

Tout d’abord, pour étudier la qualité de la prédiction, on a assurément besoin de
connaitre précisément la valeur réelle Y; sur un ensemble de validation. C’est sur cet ensemble
de validation que les métriques sont calculées. La premiere métrique qui donne une indication
sur la qualité d’une prédiction est I’erreur quadratique moyenne (« Root Mean Square error »
— abrégé RMS), notée ezps , qui donne la distance moyenne de la prédiction Y avec la valeur
réelle notée Y. On la calcule sur un ensemble de données de longueur n. Son expression est
donnée dans I'équation (V.1) :

N2
n (Y. —Y
ERMs = =1 (nl ) V.1

Cette métrique donne des informations intéressantes sur la qualité de la prédiction, et
d’autant plus lorsqu’on la rameéne a la valeur réelle.

Deuxiemement, il faut prendre en compte la dispersion de la grandeur que I'on
cherche a prédire. Selon I'importance de la dispersion devant la valeur absolue, I'ordre de
grandeur de I'erreur de prédiction ne signifie pas la méme qualité de prédiction. Ainsi, on
utilise une FoM qui prend en compte I'écart-type des performances a estimer. Cette FoM a
été proposée dans [101] ; elle est décrite dans I’équation (V.2). Elle vaut le rapport de I'écart-
type des performances réelles o,.,s de 'ensemble de validation sur I'erreur quadratique

moyenne &gys :

V.2)

Si la FoM est inférieure a 1, on peut conclure que la prédiction est de qualité
insuffisante : la valeur prédite présente une erreur de prédiction supérieure ou égale a la
dispersion de I'ensemble de validation, ce qui n’apporte rien. Au-dela de 1, la prédiction
fonctionne, la méthode de test donne des informations sur la valeur des performances, bien
que la précision soit faible pour des valeurs proches de 1. La qualité de la prédiction s’améliore
qguand la FoM augmente, mais il n’existe pas de valeur typique a partir de laquelle on
considére la qualité de la prédiction comme suffisante, cela dépend des spécifications, de la
qualité de prédiction attendue pour I'application donnée. Pour statuer, il faut considérer la
FoM au regard de I'erreur RMS attendue pour I'application.
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Enjeux de la démonstration de la méthode de calibrage

Le but de la méthode de calibrage, détaillée dans le Chapitre Ill, la méthode étendue
de celle issue de [66], est d’obtenir pour chaque réticule les valeurs des TKs qui optimisent
les performances face aux variations de process.

Lors de la phase d’entrainement, on utilise quasiment a l'identique la méthode de
sélections des signatures PT. Or, ici, on cherche a obtenir la prédiction des performances en
fonction des signatures PT et de la configuration des éléments variables (les TKs). L'ensemble
d’entrainement comprendra donc les performances a prédire pour des TKs non-nominaux.
Les TKs seront tirés aléatoirement sur I'ensemble d’entrainement pour décrire le
fonctionnement du démonstrateur sur les plages de corrections offertes par ces TKs, et leur
valeur sera prise en compte en entrée de la fonction de régression, comme dans I'équation
(V.3).

fricsop : (TKy, TKy ., TKy, 51,8 ..Sp) = (Py, Py ... By) (V.3)

avec (P;,P, ... B,) les m performances du CST, (5;,S; ...S,) les n signatures PT et
(TK,,TK, ...TK}) les k boutons de réglage nommés TKs.

Les TKs sont d’office considérés comme des informations pertinentes, il faut
nécessairement que la fonction de régression prenne en compte leur impact sur les
performances pour que cette derniére soit utilisable en phase de production. Les TK's ne font
pas l'objet de la méthode de sélection, ce sont les k premiers parametres d’entrée de la
fonction.

Comme décrite dans la section III.D, la détermination des TKs optimums en phase de
production se déroule en deux étapes : (i) on prédit les performances a 'aide de la fonction
de régression dans une phase d’entrainement, (ii) on cherche le minimum de la fonction de
régression pour les signatures PT connues, en parcourant la plage de valeurs des TKs.

Ici, les TK's sont la tension de polarisation du varactor, et les tensions et courant de
polarisation et d’alimentation du montage cascode. Bien que ces derniers n’aient pas été
optimisés a ces fins, on suppose qu’une légere variation de ces paramétres peut corriger le
fonctionnement du circuit dans une moindre mesure. On mesure les performances de chaque
réticule pour un jeu de valeurs de polarisation aléatoires nouveau pour chaque réticule.

Ainsi, on propose de valider la méthode en deux temps, a savoir :

e Ondispose d’un ensemble de validation dont les performances ont été mesurées
en prenant un jeu de valeurs de TKs aléatoires pour chaque réticule de I'ensemble.
A laide de la fonction de régression entrainée en amont, on prédit les
performances pour chaque réticule selon les signatures PT et le jeu de valeurs de
TKs aléatoires, et on vérifie la qualité de la prédiction des performances. La qualité
de prédiction s’apprécie grace a la FOM par rapport a la dispersion des
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performances due au process (a TKs nominaux), et non par rapport a la dispersion
de I'ensemble de validation (a TK's aléatoires).

e On cherche les valeurs de TKs qui optimisent les performances en évaluant la
fonction de régression sur une plage de valeurs acceptables des TKs. On mesure
ensuite les performances de I'ensemble de validation avec les TK's optimisés, et on
conclut sur I'amélioration des performances.

Ici, I'ensemble d’entrainement est de taille réduite. L'ajout des TKs comme
parametres d’entrée et comme variables rend le comportement du démonstrateur plus
complexe a décrire par un unique modeéle de régression. La taille de I'ensemble
d’entrailnement peut alors réduire la précision de la prédiction. La prédiction doit par ailleurs
étre de meilleure qualité dans ce cas que dans le cas du test. En effet, la dispersion de
I’ensemble des performances est plus grande (les TKs impactant les performances sur une
plage de variation plus grande que les seules variations de process), mais la précision a
atteindre reste celle de la variation due uniquement aux variations de process. Le risque étant
que la prédiction des performances en fonction des TKs et des signatures PT soit fonctionnelle
par rapport a la dispersion de I'ensemble d’entrainement de la méthode de calibrage, et non
par rapport a la dispersion a TKs nominaux. Cela rendra donc la fonction de régression non
pertinente pour la prédiction des TKs optimaux.

Pour obtenir des mesures correctes des ensembles d’entrainement et de validation, et
pouvoir appliquer les méthodes décrites, il faut avant tout s’assurer de la reproductibilité des
mesures. Dans une derniére sous-section nous allons évoquer les causes de variabilité des
mesures et les solutions que nous avons mises en place pour limiter ces variations et
également pour les quantifier.

Caractérisation

Pour mener a bien notre étude, il nous faut nous assurer que la dispersion observée
est bien due aux variations de process et non a la mesure elle-méme. Pour cela, nous allons
lister quelques causes possibles et proposer des solutions pour quantifier la dispersion de la
mesure, sur les différents bancs. Des précautions sont a prendre sur chaque banc, mais chacun
peut présenter des sensibilités plus prononcées pour I'un ou I'autre des facteurs externes de
variation. Nous allons tenter de lister les différentes causes possibles de variabilité de la
mesure, en nous basant sur des constatations qualitatives issues des campagnes précédentes
internes au laboratoire, sur des composants actifs et passifs.

e On peut tout d’abord s’attendre a une dérive temporelle des résultats de mesure. Une
campagne de mesure full-wafer s’étale sur plusieurs sessions de mesure. Chaque
session de mesure correspond a une séquence de mesure de plusieurs heures avec ou
sans interruption qui a pour début une thermalisation compléte et/ou un
calibrage/étalonnage (selon la mesure effectuée). Une session correspond
généralement a une journée de mesure, le temps entre deux sessions étant donc
supérieur a une dizaine d’heures. Il a fallu trois sessions pour la mesure des paramétres
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S sur chaque LNA (donc pour la mesure du wafer entier) et 3 sessions pour la mesure
de la figure de bruit NF sur le LNA accordable. Durant le temps écoulé pendant chaque
session, et surtout entre chaque session, les conditions de mesures ont tendance a
varier.

i) La température ambiante peut varier localement méme si elle est régulée au
niveau de la piece, et causer une dérive progressive entre le début et la fin de la
campagne. La température peut étre facilement monitorée, mais il est difficile
d’agir dessus.

ii) L'encrassement des pointes de mesure est progressif, causant généralement une
augmentation des pertes d’insertion apres plusieurs posés. Pour éviter cela il est
possible de nettoyer les sondes RF avec un substrat adhésif, mais cette opération
est coliteuse en temps, et la récurrence du nettoyage serait fixée arbitrairement,
sans garantie d’efficacité sur I'ensemble des mesures.

iii) Une dérive mécanique de la station peut avoir lieu, notamment sur les bras
manipulateurs des sondes RF et les connecteurs, causant une variabilité
progressive de la qualité du posé et de la connectique. Cela peut entrainer des
pertes d’insertion ou des désadaptations qui évoluent dans le temps.

iv) La campagne durant plusieurs jours, les calibrages sont donc revus plusieurs fois. Il
est possible que ces calibrages présentent une légere variabilité. Le risque est
d’observer une variation importante entre la derniere mesure d’une session et la
premiere de la suivante.

e Au-dela d’une dérive temporelle, on observe une dispersion de mesure qui
s’apparente plus a un bruit aléatoire de mesure qu’a une dérive. Parmi les causes, on
retrouve les suivantes :

i) Le posé des sondes RF est manuel, il est donc sujet a des variations difficilement
prévisibles. Deux contacts peuvent étre différents, et ceci peu importe le réticule,
avec a priori peu de lien avec la répartition spatiale des réticules. Il en est de méme
avec certains connecteurs qui doivent étre déconnectés pour réaliser des
calibrages, et dont les conditions ne sont jamais identiques aprées reconnexion.
C’est le cas pour I'étalonnage du NF qui est réalisé sur le plan entre le connecteur
de sortie de la source de bruit et le connecteur d’entrée du récepteur. La mesure
sous pointes n’est effectuée qu’apres reconnexion des connecteurs aux sondes de
mesure.

i) Un temps de thermalisation des appareils doit étre pris en compte.

iii) Enfin, et finalement dans une moindre mesure, 'appareil de mesure lui-méme
présente un bruit de mesure, mais cette derniere cause est a priori secondaire. Elle
est cependant de fait prise en compte dans la quantification de la dispersion de
mesure.

Il est difficile de quantifier I'impact de chaque cause sur la dispersion, mais cela n’est
pas nécessaire pour conclure sur la dispersion de la mesure elle-méme. Pour quantifier et
limiter I'impact global de toutes ces causes possibles de variabilité de la mesure, on prend les
dispositions suivantes :

e On applique les précautions d’usage durant chaque campagne :
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i) Lapersonne qui opére les posés, les montages et démontages doit toujours étre la
méme,

ii) Onreléve la température ambiante a intervalles réguliers,

iii) On respecte un temps de thermalisation défini en amont avant chaque session.

e Pendant la campagne, on réalise des mesures de redondance a intervalle régulier : on
remesure des réticules mesurés en début de session et de campagne. Il est nécessaire
de ne pas mesurer toujours le méme réticule comme référence, puisque la qualité du
posé risque de varier en raison de l'usure des plots.

A partir des données recueillies, nous sommes en mesure d’estimer la dispersion due
a la mesure pour chacune des performances. Les résultats de ces études de reproductibilité
sont présentés dans la section V.C.2.

Dans cette section, nous avons explicité toutes les étapes de la démonstration. Dans la
section V.B, nous allons décrire les différents bancs et conditions de mesure pour chacune des
performances mesurées sur le LNA, et discuter des résultats de mesures des démonstrateurs.

B. Résultats de mesure des démonstrateurs

1. Bancs et conditions de mesures

On mesure les parameétres S, la figure de bruit et le point de compression sur chacun
des LNA. Il est a noter que seules les deux premiéres métriques n’ont pu étre mesurées sur
tout le wafer pour I'application des méthodes de test et de calibrage. On décrira également la
partie concernant I'alimentation DC des LNA.

Paramétres S

La mesure des parameétres S donne le gain G (ou paramétre |S,4]), les coefficients de
réflexion (S11 et S,,) et I'isolation (|S1;]). Les parametres S ont été mesurés avec un VNA de
type PNA E8361A de Keysight fonctionnant sur la bande 10MHz - 67GHz. La mesure a été
réalisée sur une station sous pointes manuelle.

Chaque session de mesure démarre par l'application d’un calibrage de type LRRM
(Line-Reflect-Reflect-Match), qui permet de calibrer la réponse du VNA. Cette démarche est
dépendante de la qualité du posé, mais on peut vérifier la viabilité d’un calibrage en évaluant
la mesure d’un standard connu apres calibrage. On utilise un substrat de calibrage Form-
Factor 101-190. Le VNA est piloté par ordinateur via le logiciel WinCal XE. Les mesures sont
toutes réalisées dans la bande 250 MHz — 67 GHz avec un pas de 250 MHz. Le nombre de
points n’est pas tres élevé (pas de 250 MHz) pour limiter le temps de parcours de la bande de
fréquence. On cherche a réduire la durée de la mesure et ainsi la durée totale de la campagne,
qui peut, comme on I'a vu, étre un facteur de variabilité de la mesure. Pour les mesures de
parametres S, on configure le VNA pour injecter une puissance de -28 dBm (consigne au
générateur du VNA en sortie de port, et non en entrée du dispositif). Comme les performances
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en puissance des démonstrateurs sont mesurées a I'aide d’un autre banc, nous n’avons pas
appliqué de calibrage en puissance.

Figure de bruit NF

Le banc de mesure de NF dans la bande 20— 42 GHz a été congu pour les besoins d’une
these antérieure [102] ou il est décrit en détail. La Figure V.1 représente les différents étages
du banc. Le bloc du circuit sous test sur schéma comprend le démonstrateur mais aussi toute
la partie relative a la mesure sous pointes, jusqu’aux connecteurs coaxiaux.

_________ Down Converter
| -; NoiseCom

| |
| | |
Source de bruit ' Circuit- | | | Isolateur Noise Figure
Noisecom® NC346V [T | Sous-Test | 1 1] DITOM Meter HP®
| I | 2042GHz | 8970B
Température = 295 K | | |
, : | Pertes<l dB  NF=3dB I
| | I Isolation>16dB G =24 dB Mélangeur
| 18-42GHz ! Synthétiseur de intégrant
: : | SR L R ! fréquences doubleur et
204 ® B
Plan\ de’ référence : | NF_total= 3.5dB ‘;gs %3:3 IF amplifier
apres étalonnage l : Ga_total=23 dB . i

Figure V.1 : Schéma du banc de mesure de bruit [102]

Avant chaque session, on s’assure de respecter un temps de thermalisation. En effet,
tant que les différents éléments de la chaine n’ont pas atteint leur température nominale, on
peut observer une variation assez importante des mesures. Une fois la thermalisation
terminée, on réalise un étalonnage du récepteur de bruit, directement connecté a la source
de bruit. La mesure des LNA étant réalisée sous pointes, il faut nécessairement déconnecter
la source du récepteur de bruit et connecter ces éléments aux sondes RF. L'opération a lieu
apres I'étalonnage, ce qui risque d’entrainer une variation de la mesure entre chaque session
de la campagne. La campagne de mesure de la figure de bruit s’est étalée sur trois sessions de
six heures. La référence [102] indique également une méthode de retranchement de I'impact
des acces, utilisant les parametres des acces mesurés en amont de la campagne. Nous
I"appliquerons ici sans la détailler.

Point de compression

Les performances en puissance des deux LNA sous-test ont été mesurées sur un seul
réticule sans avoir pour objectif de mesurer un grand nombre d’échantillons. Il n’y a donc pas
eu d’étude de reproductibilité. La mesure du point de compression CP; ;5 est effectuée a
partir d’un VNA Anritsu ME7838G4 70 GHz comme générateur, et des puissance-metres
Agilent E4418B et sonde N8487A couvrant la bande de 50 MHz a 50 GHz, avec une dynamique
de -35 a +20 dBm. La mesure sous pointes est menée sur une station semi-automatique.

Alimentation DC

Il est nécessaire de détailler rapidement la partie DC des deux premiers bancs de
mesure que nous avons utilisés lors des campagnes de mesures complétes. Pour alimenter les
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LNA, nous avons besoin de quatre voies DC. Ces quatre voies sont fournies par deux sources
continues pilotables Agilent E5263A de deux voies chacune. Trois des alimentations DC sont
directement connectées aux plots des circuits via des sondes DC, a savoir celles du cascode
(Iggc, Iggc et Veg). On utilise une sonde DC alternant plots de masse et plots d’alimentation
(correspondant aux plots DC du LNA en Figure V.2), de modéele MCW-24-7865-S. Cette sonde
est découplée entre chaque aiguille puissance et masse pour améliorer lisolation RF des
circuits d’alimentation. Le découplage capacitif atteint une valeur totale de 120 pF. La
quatrieme alimentation sert a polariser le varactor de sortie sur le LNA accordable,
directement relié a la sortie RF du LNA. Pour ce faire, on utilise le té de polarisation interne du
VNA. Les alimentations sont pilotées par LabView.

Les bancs de mesures ayant été introduits, nous présentons les résultats de mesure
des performances des LNA et les comparons aux simulations dans la section V.B.2.

2. Résultats de mesure des LNA

La Figure V.2 illustre par une photographie le LNA fixe intégré en technologie STM
BiCMOS 55 nm. Le LNA accordable a un layout quasiment identique, avec pour seule
différence la dimension des inductances de sortie dont la surface change légérement sans
impacter la surface utile. Le varactor n’est pas visible (d’ou l'illustration unique).

RF oyt
(+Vvar)

510 um
Figure V.2 : Microphotographie du LNA fixe et indications de céblage

Sur la Figure V.2, on peut voir que les plots RF sont situés a I’est et a I'ouest du circuit,
et que les plots d’alimentation sont situés au nord. Parmi les cinq plots DC, trois servent a
polariser le cascode, et deux connectent le circuit a la masse. Les deux plots de masse sont
connectés par le plan de masse du LNA et les broches de masse de la sonde sont reliées
ensemble dans la sonde.

Mesures des paramétres S

Les parametres S des deux LNA ont été mesurés pour une polarisation nominale
(Iggc = 6 PA, Iggc = 6,5 pA et Vg = 1,5 V). Les mesures du LNA accordable sont présentées
pour une position nominale (valeur médiane de la capacité) du varactor dans un premier
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temps. On présentera la plage de correction du LNA accordable dans la section V.E.1 dédiée
au calibrage.

Le layout a été simplifié pour étre simulé a I'aide du logiciel Ansys HFSS : seules les
inductances et les interconnections ont été conservées. On obtient les parametres S simulés
de ces parties du circuit, et on utilise les modeles des capacités MOM, et I'extraction
parasitique du layout des environs proches du cascode pour compléter le schéma électrique.
La Figure V.3 présente les résultats de mesure et de simulation EM des deux LNA.

S,, mesuré
S, mesuré

S, mesuré

----8§,, simulé

NS
p So
/ -
. = <
= <.
N7 " S

Szi mesure \
S, mesuré

S,, mesuré

— == S, simulé

| Vags ----8,,simulé

Parametres S (dB)
>
-
Parameétres S (dB)
3

-20 -20 N

----8S,, simulé

-30 s, simulé 30L

- ---S,,simulé
T

-40

! I I I I ] 40 I I I I L
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Fréquence (GHz) (a) Fréquence (GHz) (b)
Figure V.3 : Paramétres S mesurés (traits pleins) et simulés (traits pointillés) des LNA fixe (a)
et accordable (b)

Comme relevé dans le Chapitre IV, nous n’avons pas pu effectuer des simulations EM
pendant la conception, faute de temps. Les mesures des LNA montrent que les performances
sont en-dessous de celles attendues. Nous n’avons donc pas pu anticiper les pertes et
désadaptations que nous observons ici. Cependant, on constate a posteriori que la simulation
EM est en bon accord avec les mesures, méme si le gain mesuré est inférieur au gain simulé
au niveau schématique. Le gain maximal dans la bande passante vaut respectivement 12,2 et
11 dB pour le LNA fixe et le LNA accordable, contre 20,4 et 19,3 dB pour le gain maximal simulé
au niveau schématique. En simulation EM, on obtient un gain maximal respectivement de 13
dB et 11 dB avec une allure trés proche de celle de la mesure au-dela de 6 GHz. On constate
également que les fréquences des maximas de gain sont décalées par rapport a la simulation
au niveau schématique. En effet, sur les LNA fixe et accordable, on observe un gain maximum
respectivement a la fréquence de 27 GHz et de 25 GHz, identiques en simulation EM. Les
optimums d’adaptation en mesure sont aussi décalés par rapport aux simulations
schématiques. Puisque les simulations EM décrivent bien le comportement réel des circuits,
la baisse des performances est bien due principalement a l'impact des effets
électromagnétiques parasites. On pourrait probablement corriger les désadaptations et
pertes dans une nouvelle itération.

On constate que pour des fréquences inférieures a 6 GHz, la simulation EM n’est plus
en accord avec la mesure, notamment sur le gain des LNA. En effet, en mesure on trouve un
fort pic de gain trés étroit centré a 3,4 GHz, sur les deux LNA. On peut expliquer ceci par
I'impact des sondes DC qui causent une résonnance des tés de polarisation. Les sondes DC
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sont découplées par des capacités C, valant 120 pF entre chaque aiguille signal et masse, mais
le simple ajout de ce condensateur ne suffit pas a expliquer la résonnance. |l faut alors prendre
en compte l'inductance parasite série présente sur chaque aiguille. Celle-ci n’est pas
communiquée par le constructeur des pointes, et aucune documentation n’est accessible a ce
sujet sur les pointes utilisées. Si I'on se référe a des documents issus d’autres constructeurs,
comme [103] et [104], linductance série L,;, présentée par les aiguilles peut aller de
quelques pH a 8 nH dans le pire cas, avec un cas plus commun de 0.3 ou 0.4 nH. On prend
donc en compte cette inductance série, qui se trouve en amont des plots d’alimentation du
circuit, et en aval des condensateurs de découplage. La référence des masses est prise dans le
circuit, et les points froids des alimentations sont connectés ensemble dans la sonde. Ce
modele, dont le schéma équivalent RF est donné sur la Figure V.4, considéere que I'impédance
ramenée par chacune des alimentations est suffisamment grande pour étre considérée
comme un circuit ouvert en RF. L'inductance série des aiguilles, L,;,, vaut 300 pH, et la
capacité de découplage entre les aiguilles C; vaut 120 pH. La comparaison du gain mesuré et
simulé en tenant compte ou non de la sonde DC est présentée sur la Figure V.5 pour les deux
LNA.

Sonde DC
i | 1 | | :
! | I B B i
! Ca Ca a a 5
i g me E Lpin % Lpin E me g me E
Y} o o) o) o :
D Masse Ignc Masse Veg :
circuit circuit i

Plots d’alimentation du circuit intégré

Parameétres S (dB)
o
T
Paramétres S (dB)
o
T

S,, mesuré

S,, mesuré

15F e S, SiMUIé (sans sondes) 150 ween 8, SIMUI (sans sondes)

-———— 521 simulé (avec sondes) -_———— 321 simulé (avec sondes)
20 L L L I T : : ) 20 L L L L
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40

Fréquence (GHz) (a) Fréquence (GHz) (b)

Figure V.5 : Paramétres S mesurés et simulés (avec ou sans prise en compte des sondes DC)
des LNA fixe (a) et accordable en position milieu (b)

Sur la base de ces résultats de simulation, on peut conclure que c’est effectivement
I'impédance ramenée par les sondes DC sur les chemins DC qui cause le pic de gain en basse
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fréquence. Les courbes ne se superposent pas, il faudrait compléter le modele simpliste des
sondes pour améliorer la correspondance. Cependant, I'accord est suffisant pour affirmer que
le comportement est bien d{ au fait que I'on charge les tés de polarisation intégrés par la
sonde DC. Pour éviter cela, il faudrait augmenter la capacité de découplage des cellules de
découplage intégrées et s’assurer que I'impédance vue est suffisamment faible pour isoler le
chemin DC de la RF jusqu’a des fréquences tres basses. Il est a noter que ce pic ne nous
empéche pas de mener notre étude, qui a lieu a des fréquences plus élevées. Par ailleurs, si
I'on change le circuit d’alimentation pour intégrer par exemple le LNA dans un circuit plus
complexe, ou en utilisant une connexion par fil (« wire-bonding »), les impédances présentées
seront modifiées. En outre, une bonne connaissance des modeles doit permettre d’éliminer
ces pics de gain parasites.

Les résultats de mesure des performances des LNA sont résumés dans le Tableau 12.
Dans la section suivante, nous présentons les résultats d’une deuxieme métrique importante :
la figure de bruit NF des deux LNA.

Mesures de la figure de bruit

La figure de bruit est mesurée sur le banc dédié sur une bande allant de 23 a 35 GHz.
On retranche I'effet des accés sur la mesure de la figure de bruit a partir des mesures de
parametres S des mémes réticules. La Figure V.6 compare la mesure du NF des deux LNA avec
la simulation au niveau schématique de ces derniers. Nous n’avons pas pu mener a bien la
simulation du NF a base de simulations EM, les seules simulations disponibles sont celles
utilisant les modéles du PDK. Ces simulations négligeant certaines pertes comme vu
précédemment, il est cohérent que le NF mesuré soit supérieur au NF simulé.

8 T T
LNA Fixe, mesuré

as LNA Accordable, mesuré
= = = = LNAFixe, simulé
6 [~~~ = LNAAccordable, simulé

23 25 27 29 31 33 35
Fréquence (GHz)

Figure V.6 : NF mesuré (traits pleins) et simulé (traits pointillés) des LNA fixe (bleu) et
accordable (rouge)

Le NF mesuré est proche des 3 dB dans la bande d’intérét, autour des pics de gain des
deux LNA. Il augmente drastiquement en haut de la bande de fréquence. Aux fréquences
d’intérét, soit aux maximas de gain des LNA fixe et accordable, on obtient respectivement un
NF de 2,72 dB et 2,76 dB. Ces valeurs de NF sont acceptables au vu des LNA comparés dans
le Tableau 3 lors de la conception, méme si nos démonstrateurs fournissent un gain
relativement faible. La bande passante des LNA étant large, le NF maximal dans la bande
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passante est de 4,1 dB pour le LNA fixe et 3,09 dB pour le LNA accordable. Les valeurs
minimales de NF dans la bande passante sont respectivement de 2,48 dB et 2,41 dB. Ces
valeurs sont reportées dans le Tableau 12.

A ce stade, les performances des démonstrateurs telles que mesurées sont donc
suffisantes dans 'optique de la démonstration, I'essentiel est de prouver que I'on est capables
de prédire les performances des LNA a I'aide des mesures des capteurs PT.

Mesure du point de compression

Pour caractériser les différentes métriques des LNA définies dans les spécifications, il
est nécessaire de compléter les mesures par le point de compression. Pour des raisons de
disponibilité des bancs, la mesure des performances en puissance des LNA a été réalisée apres
les mesures des autres performances, et sur un seul réticule. Le point de compression ne sera
donc pas une des grandeurs a prédire dans notre démonstration. On trace les caractéristiques
en puissance sur la Figure V.7.

-20 -20 |

Poyr (@Bm)
Pour (dBm)

-30 [ -30

40+ g 40+

50 . . . . L 50 L L L L L
-60 -50 -40 -30 -20 -10 0 -60 -50 -40 -30 -20 -10 0

Py (dBm) (a) Py (@Bm) (b)

Figure V.7 : Caractéristique P,,,; en fonction de P;,, mesurée sur le LNA fixe (a) et le LNA
accordable (b) et leurs asymptotes

Le LNA fixe présente un point de compression en sortie OCP;4;5 de - 4,3 dBm
contre - 3,5 dBm en simulation schématique. Le LNA accordable présente une expansion de
gain de 1,4 dB au maximum pour un P;,, compris entre -35 dBm et -15 dBm. Son OCP; 45 vaut
-1,30 dBm, ce qui satisfait le guide de conception, tout comme avec le LNA fixe.

Conclusion

Le Tableau 12 résume les performances mesurées des deux LNA et rappelle les valeurs
guides (spécifications) que nous avions établies en amont de la conception. Malgré le gain
limité des LNA, nous pouvons conclure que les deux circuits n’ont pas de défauts majeurs qui
entraveraient le bon déroulement des mesures pour la constitution des ensembles
d’entrainement et de validation des méthodes de test et de calibrage.
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Tableau 12: Performances mesurées des LNA

Critéres Spécifications LNA Fixe LNA Accordable
Fréquence (GHz) 30 27 25
Bande passante

L >25 41% 44%
relative a -3 dB (%)
Gain (dB) 18 11.7 9.6
(Gain maximum) (dB) (12.2) (12.0)
NF (dB) <3 248 -4.10 2.41-3.09
OCP1dB (dBm) >-5 -4.3 -1.3
PDC (mW) <20 12 12

A présent, les performances mesurées des deux LNA ont été décrites. La section V.C
traite de la dispersion de ces performances sur I'ensemble des échantillons disponibles. En
section V.C.1, on présentera les cartographies et dispersions mesurées, avant d’étudier la
reproductibilité des mesures sur les deux bancs de mesures de paramétres S et du NF dans la
section V.C.2. Enfin, on commentera les données de cartographie au vu des conclusions de
I’étude de reproductibilité.

C. Mesures fonctionnelles des performances sur I’'ensemble des échantillons

1. Dispersion et cartographie de performances

Les performances sélectionnées ont été mesurées sur tous les échantillons
disponibles : un wafer complet a été mis a disposition, ce qui offre un total de 61 réticules sur
lesquels 57 étaient exploitables pour notre étude. Pour se rendre compte des variations de
performances, nous présentons les résultats sous deux formes: (i) un histogramme
représentant la dispersion de chaque performance mesurée sur I'ensemble des échantillons,
et (ii) une cartographie des performances des circuits selon leur position spatiale sur le wafer.
Les données présentées sont le gain G (en dB), les coefficients de réflexion |S;;| et |S,,| (en
dB) et la puissance consommée des deux LNA a leur fréquence de pic de gain, ainsi que la
figure de bruit NF du LNA accordable. Le LNA accordable est polarisé en son point nominal.
Toutes ces données sont représentées sur les Figure V.8 et Figure V.9.
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Figure V.8 : Dispersions et cartographies des performances du LNA fixe @ 27 GHz

105



106

Nombre d'échantillons

Nombre d'échantillons

Nombre d'échantillons

Nombre d'échantillons

@

w

FS

w

(S}

Méthodes de mesure et résultats expérimentaux

NF (dB) du LNA accordable

262 264 2,66 268 27 272
NF (dB)
Gain |s21|(da) du LNA accordable

0
1086 1065 107 1075 108 1085 109 1095

Gain |3, (d8)

1S,,1 (dB) du LNA accordable

-13 -129 128 127 126 -125 124 123
ISyl (@8)

Iszzl (dB) du LNA accordable

-5.7 -5.6 -5.5 -54 -53 -52 -5.1

IS,,1 (6B)

Gain|S,,| (dB)

IS, ,l(dB)

[S,,1(dB)

NF (dB) du LNA accordable

|S1 1 |(dB) du LNA accordable

10.95

109

10.85

10.8

10.75

10.7

10.65

129

128

127

126

125

124

57

56

55

5.4

53

5.2



Chapitre V.C.2
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Figure V.9 : Dispersion et cartographie des performances du LNA accordable @ 25 GHz

Seul le LNA accordable a fait I'objet de la mesure de NF, il n’a pas été possible de la
réaliser sur le LNA fixe pour des raisons dépendantes du banc (stabilité de température non
garantie). La mesure du NF a eu lieu a la suite de la mesure de paramétres S, ce qui signifie
que les plots de mesure ont été utilisés a deux reprises, causant inévitablement une usure et
dégradant la qualité du contact.

Par ailleurs, on reléve que la dispersion des performances mesurées est assez faible ;
elles sont reportées dans le Tableau 14. Avec une étude de reproductibilité présentée a la
section suivante, nous nous sommes assurés que cette dispersion était effectivement due a la
variation des performances, et non a la variabilité de la mesure.

2. Etude de la reproductibilité de la mesure

Apres avoir présenté les mesures complétes des campagnes, nous développons ici
I’étude de reproductibilité de la mesure des deux performances des LNA. Pour démontrer nos
méthodes, nous devons obtenir des jeux de données dont il est assuré que la dispersion des
performances dues aux variations de process est plus grande que la dispersion due aux
conditions de mesure. Pour ce faire, on compare des mesures d’'un méme composant
plusieurs fois dans une méme campagne en effectuant des mesures redondantes. Nous
utilisons cette approche sur le banc de mesure de NF et sur le banc de mesure de parameétres
S. Ces études nous permettent d’obtenir une indication sur I'écart entre deux mesures du
méme composant (et méme réticule), et donnent un encadrement de la variation maximale
de la mesure.

Banc de mesure de NF

Pour évaluer la reproductibilité des mesures, nous avons régulierement remesuré
certains réticules durant la campagne. La durée qui sépare la mesure de référence de sa
mesure redondante va de 1 a 20 h, dans la méme session, ou sur deux sessions, comparant
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alors des mesures effectuées avec deux calibrages distincts. L’écart entre chacune des
mesures et sa mesure redondante est tracé sur la Figure V.10.

0.1

Ecart de NF (dB)

015 | | ) | | | | |
23 24 25 26 27 28 29 30 31 32
Fréquence (GHz)

Figure V.10 : Ecart entre les mesures références du NF et des mesures redondantes

La cartographie du NF n’ayant été effectuée que sur le LNA accordable, la fréquence
d’intérét est la fréquence centrale du LNA accordable, soit 25 GHz. A cette fréquence, on
observe une variabilité de +/- 0.03 dB dans le pire cas.

Banc de mesure de parametres S

La méme méthode a été utilisée durant les campagnes de mesure de paramétres S.
Les parameétres S sont mesurés sur les deux LNA, les fréquences d’intérét sont les maximas de
gain des deux LNA, a savoir 25 et 27 GHz. La Figure V.11 présente de la méme maniére la
variation des parameétres S entre une premiére mesure et la mesure redondante sur chacune
des campagnes.
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Figure V.11 : Ecart entre les mesures références du gain (en dB) et les mesures redondantes
sur la campagne du LNA fixe (a) et LNA accordable (b)

Entre les fréquences de 20 et 30 GHz, dans la bande d’intérét, la variabilité du gain sur
la campagne de mesure du LNA fixe est contenue dans un écart de +/- 0,05 dB, alors que celle
sur la mesure du LNA accordable est comprise entre -0,07 dB et +0,11 dB. A la fréquence du
maximum de gain, la variabilité est comprise dans l'intervalle [-0,024 ; +0,01] dB pour le LNA
fixe, alors que celle de la mesure du LNA accordable est comprise dans la mesure redondante
[-0,028 ; +0.094] dB. La variabilité plus élevée dans le second cas est due a une difficulté a
réaliser le calibrage LRRM lors de la seconde session de mesure de la campagne. La variabilité
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pire cas des autres parametres S basée sur les mémes mesures de redondance est indiquée
dans le Tableau 13.

Avec ces informations, nous pouvons commenter la dispersion des performances sur
les mesures complétes par rapport a la variabilité de la mesure.

Commentaire

Tout d’abord, il est a noter que la dispersion des mesures de performances est trés
faible, et cela grace a la maturité de la technologie. Ainsi, tous les réticules disponibles sont
fonctionnels. Cette stabilité de la technologie est bénéfique aux performances des circuits qui
sont intégrés dessus, mais notre démonstration nécessite que la qualité de la mesure soit bien
supérieure a la dispersion des performances due effectivement aux variations de process.

Dans le Tableau 13, si 'on compare la plage de variation pire cas entre les mesures et
leur redondance avec la plage de variation des données complétes, on constate que cette
derniere est toujours supérieure. Cela confirme que les données sont exploitables pour
I'application de notre méthode de test. Cependant, pour certaines grandeurs, la variabilité de
la mesure reste proche de la plage de variation. Ce bruit de mesure, principalement sur le NF,
sera un obstacle pour la méthode de test, et notamment lors de la sélection des capteurs (le
bruit de mesure pouvant fausser les résultats du calcul de corrélation). Toutefois, cela signifie
que la démonstration est appliquée sur un cas qui ne facilite pas la prédiction, et que les
résultats sur une technologie et un CST moins robustes seront meilleurs que ce que nous
obtenons ici.

Tableau 13 : Variabilité des mesures de redondance et des mesures complétes
des performances

Mesures complétes Redondances
Performance ] Plage de ) Plage de
Min. Max. T Min. Max. o
variation variation
o & |Gain (dB)] 11,86 12,29 0.43 -0,024 0,007 0,017
x
b g 15,1 @B)| -16,3 14,7 1.60 0025 | o048 | 0,463
=z
— ® ||S,,|(dB)] -6,54 -5,49 1.05 0,008 0,077 0,069
NF (dB) 2,62 2,73 0,11 -0,03 0,03 0,06
QL N
< = 5 Gain (dB)| 10,62 10,95 0,33 -0,028 0,094 0,122
Z 2 un
- 8 2I]51](dB)] -13,0 -12,3 0,70 -0,085 0,158 0,243
S ®
[S22] (dB)] -5,70 -5,11 0,59 -0,181 0,017 0,198

Dans cette section, la mesure des performances et de leur dispersion a été présentée.
La reproductibilité de la mesure a été étudiée et nous pouvons désormais conclure que les
données recueillies sont utilisables pour la démonstration de la méthode de test. Nous allons
donc appliquer la méthode aux données mesurées, et commenter les résultats.
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D. Mise en ceuvre de la méthode de test

1. Résultats de la méthode de test

La méthode de test a été appliquée a notre jeu de mesures : sur un wafer complet,
nous avons mesuré les performances en bande millimétrique des LNA, soit le NF et les
paramétres S, ainsi que le point de fonctionnement qui peut étre vu comme une performance
a prédire, ou comme une information a bas colt complémentaire, selon les applications. Pour
chaque performance, on applique indépendamment la méthode de test, et on entraine donc
une fonction de régression pour chacune des performances a prédire.

Les signatures PT ont été mesurées en amont par le fondeur. En pratique, il s’agit de la
mesure automatisée de 1674 signatures PT par réticule, toutes mesurées en quasi-statique
(quelques kHz maximum) a I'aide d’un ATE analogique dédié au monitorage de la technologie,
déja en place sur la ligne de production. Les layouts des capteurs sont normalisés pour rendre
possible la parallélisation des mesures, avec des sondes de mesures dédiés. Le layout est géré
par le fondeur et I'intégration se fait dans les lignes de découpe, une surface de silicium
perdue lors de la mise en boitier.

Nous appliquons la méthode de test pour deux cas de figures sur les deux LNA :

i. Seules les signatures PT sont utilisées en entrée de la fonction de régression, la
méthode est alors totalement non-intrusive. On présente les résultats de prédiction
de ce cas sur la Figure V.12 pour le LNA fixe et Figure V.13 pour le LNA accordable. Le
NF n’a été mesuré que sur le LNA accordable, a cause de I'indisponibilité des bancs de
mesures.

ii. Encomplément des signatures PT, on utilise les données de point de fonctionnement
de nos démonstrateurs, qui sont des mesures en courant continu réalisables a bas co(t
avec un ATE lorsque [l'alimentation du circuit est accessible. On tient
systématiquement compte de ces trois données (les tensions Vgg- et Vgge au niveau
des plots de polarisation Izg. et Iggc, et le courant I;), puis on sélectionne les
signatures PT suivantes via la méthode proposée. Les résultats de prédiction de ce cas
de figure sont présentés sur la Figure V.14 pour le LNA fixe et sur la Figure V.15 pour
le LNA accordable. Puisque le point de fonctionnement est une entrée de la fonction
de régression, la consommation Pp. du LNA est connue, on ne cherche pas a la prédire.

Parmiles 57 échantillons mesurés, on tire aléatoirement 15 échantillons que nous prenons
comme ensemble de validation (représentés par des ronds rouges) de la méthode, et les 42
échantillons restant forment I'ensemble d’entrainement (symbolisés par des points bleus). Le
nombre maximum de signatures PT sélectionnées a été fixé a 30, pour éviter le
surapprentissage.
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2. Conclusion

Pour chaque prédiction, la dispersion des performances mesurées ainsi que 'erreur
RMS egys et la FOM de la prédiction sont indiquées dans le Tableau 14. Les trois signatures
du point de fonctionnement ne sont pas comptabilisées dans le nombre de signatures PT

sélectionnées, dans le cas de figure correspondant.

Tableau 14 : Performances des LNA et résultats de prédiction

Variation des

Mesures
fonctionnelles

Signatures PT seules

Signatures PT et point de
fonctionnement

Performances mesures de Ecart- Nb. de Nb. de
redondances | Min. |Max.| type | egus |[FOM| signatures |egpys |FOM| signatures
o selec. selec.
N Gain (dB) 0,017 11,86 [12,29| 0,08 [0,067|1,35 10 0,039|2,34 28
f_jJ ) [S11] (dB) 0,463 -16,3 |-14,7| 0,32 |0,201| 1,72 19 0,162 2,12
% g |S,2] (dB) 0,069 -6,54 |-5,49| 0,25 |0,091| 2,19 13 0,051| 3,92 0
Ppe (mW) N/A 11,26 |12,75| 0,36 [0,219| 1,28 14
o NF (dB) 0,06 2,62 |2,73 0,02 |0,014|1,27 18 0,016 1,01 14
§ - Gain (dB) 0,122 10,62 [10,95| 0,08 [0,068( 1,31 6 0,038 2,34
g ; [S11] (dB) 0,243 -13,0 (-12,3| 0,17 |0,134| 1,31 14 0,095(1,77
2 ® | |S,,] (dB) 0,198 -5,70 |-5,11| 0,13 |0,063| 1,68 6 0,048| 2,22
= Ppe (mW) N/A 11,26 [12,54| 0,35 0,218 1,63 25

Nous pouvons tirer plusieurs conclusions a partir de ces résultats. Tout d’abord, la
FOM de chacune des prédictions est supérieure a 1, ce qui confirme que la méthode de test
a base des capteurs PT, non-intrusifs, quasi-statiques et génériques fonctionne. Autrement
dit, pour chacune des performances, I'erreur RMS de prédiction est inférieure a I’écart-type
de la performance. Ici, le nombre de signatures PT utilisées pour atteindre I'optimum de
FOM s’étend de 6 a 25 dans le cas ou I’'on n’utilise pas le point de fonctionnement, et de zéro
('information sur le point de fonctionnement suffit a prédire I’adaptation en sortie |S,,|) a 28
si 'on prend ce dernier comme entrée de la fonction. La liste des signatures PT sélectionnées
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est fournie en Annexe B. Sans détailler, on releve que la méthode a sélectionné 151 signatures
distinctes pour la prédiction de toutes les performances, parmi un ensemble disponible de
1674 signatures PT mesurées pour chaque réticule. La sélection limite grandement les besoins
de mesures (les réduisant a moins de 10% des capteurs), et rend possible la suppression des
capteurs non-sélectionnés pour une éventuelle économie de surface. Enfin, les capteurs
sélectionnés sont divers, ils monitorent les différentes dimensions et parameétres de process
de la technologie (FEOL avec bipolaires et MOS, BEOL), avec une surreprésentation des
capteurs concernant les transistors bipolaires, au cceur de notre démonstrateur.

Toutes les performances ne présentent pas les mémes dispersions et ne sont pas
toutes prédites avec la méme précision. Plusieurs facteurs expliquent ceci. Les bancs de
mesure causent chacun une dispersion différente selon les performances, et ce également
pour des performances issues du méme banc (par exemple : un gain et un |S,5|). La mesure
de NF a été réalisée alors que les plots de mesure pouvaient étre déja usés, ce qui peut limiter
la précision de la mesure et donc la qualité de la prédiction.

La taille de I'ensemble d’entrainement reste extrémement limitée par rapport au
nombre de signatures PT disponibles, plus de 1500. Il est envisageable qu’un petit nombre de
ces parametres soit plus fortement corrélé au bruit de mesure qu’aux variations des
performances elles-mémes, causant ainsi un sur-apprentissage qui affaiblit la généralisation
du modeéle. Ceci empéche la prise en compte de parametres dont |'effet est plus faible sur les
performances, mais qui permettent d’atteindre des précisions plus fines. Pour obtenir des
prédictions plus fines, il est nécessaire d’appliquer la méthode sur des jeux de données plus
grands, qui sont difficiles a obtenir dans notre contexte. Cela serait possible sila méthode était
mise en application dans un cadre plus industriel, a partir de lots complets issus de la
production.

Au vu de ces résultats, nous avons pu montrer que la méthode de test proposée
fonctionne, nous allons maintenant évaluer la capacité du LNA accordable a corriger les
performances.

E. Accordabilité et mise en ceuvre de la méthode de calibrage

Dans cette section, nous allons présenter les résultats de I'application de la méthode
de calibrage qui découle de la méthode de test. Pour ce faire, nous commengons par comparer
la plage de correction disponible avec les variations mesurées des performances dans la
section V.E.1. Apres avoir discuté des inconvénients du choix des TK, nous discuterons de
I'applicabilité de la méthode de calibrage sur notre démonstrateur en section V.E.2, avant de
conclure.

1. Plage de correction disponible du LNA accordable
Nous évaluons tout d’abord, par la mesure, la plage de correction apportée par le

varactor placé dans le réseau d’adaptation de sortie. Il est a noter que la mesure de la plage
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de correction a été réalisée sur un seul réticule, avec un seul posé des sondes RF, pour une
durée de quelques minutes seulement : les résultats de I'étude de reproductibilité ne sont
donc pas considérés ici. Ce varactor est piloté par une tension V,,,- sur une plage de variation
de 0,1a 5 V. La Figure V.16 représente le parametre S,, a 25 GHz pour tous les LNA mesurés
a leur point nominal, avec superposition de la plage de correction disponible mesurée sur un
unique LNA.

+1

+j0.5 \ +j2

+0.2 il 45

s Plage de correction
Variationde S,

-j0.5 ‘ -2
‘J1
Figure V.16 : Abaque de Smith représentant les paramétres S,, de chaque LNA accordable

mesuré au point nominal (points bleus), et la plage de correction (trait plein rouge) pour un
seul LNA @ 25 GHz

Comme constaté plus haut, la variation du parametre S,, est assez faible, et comme
mentionné en section V.B.2, 'adaptation est assez dégradée dans I'absolu par rapport aux
performances attendues en simulation schématique. Méme avec une correction, il ne sera pas
possible d’améliorer drastiquement la qualité de I'adaptation d’impédance de sortie du LNA.
Cependant, si 'on compare la plage de variation due aux variations de process a la plage de
correction apportée par le varactor, on constate que cette derniére couvre une grande partie
des variations. |l serait ainsi possible de regrouper en partie les différents LNA vers un méme
point de I'abaque. La plage de correction ramenée par le varactor permet une variation du
gain sur une plage de seulement 0,15 dB autour du point nominal. Sur cette variation, il est
impossible de dissocier |'effet négatif des pertes du varactor sur le gain de I'effet de la
correction. Dans le cas mesuré, le module du coefficient de réflexion |S,,| peut étre amélioré
manuellement de 0,2 dB, passant de -5,4 dB a -5,6 dB, alors que |'écart-type o de variation du
|S,,] mesuré vaut 0,13 dB. Il est possible de corriger le gain de seulement + 0,03 dB de
10,67 dB a 10,70 dB (quand I’écart-type o est de 0,08 dB), une trés faible amélioration.

2. Limites du cas d’étude pour I'application de la méthode de calibrage

En amont de la campagne nous avons le choix de réaliser le calibrage de toutes les
polarisations accessibles, comme c’est théoriquement possible avec la méthode. Ce choix est
fait pour deux raisons complémentaires : (i) un TK non-prévu comme tel lors de la conception
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et qui aurait un impact sur les performances lors de son utilisation pourra étre corrigé
directement via la méthode de calibrage sans colt supplémentaire, et a l'inverse, (ii) un TK
quin’aaucun impact sur les performances n’est pas un obstacle, puisque sa valeur pourra étre
imposée a la valeur nominale comme prévu initialement. Toutes les performances ne sont pas
accordables avec le seul varactor et les valeurs des polarisations ont fait I'objet d’une
optimisation lors de la conception pour résoudre le compromis entre les différentes
grandeurs. Une légere variation des polarisations peut donc en théorie corriger |égérement
les performances, sans co(t supplémentaire dans notre cas.

Ces affirmations sont a considérer lorsque les données disponibles pour la méthode sont
assez conséquentes pour déterminer la fonction de régression décrivant le modéle. Ainsi, plus
le modele est complexe, plus I'ensemble d’entrainement doit étre grand pour assurer une
bonne prédiction des performances en fonction des TK et des signatures PT.

Or, au cours de la campagne de mesures fonctionnelles, nous avons pu constater un
phénoméne d’hystérésis au niveau de la polarisation, qui rend la relation entre la procédure
de polarisation du LNA et ses performances plus complexe. En effet, pour une méme
polarisation, l'ordre de démarrage des alimentations peut modifier le point de
fonctionnement. La Figure V.17 illustre le phénomene (en mesure et en simulation)
d’hystérésis observable sur la tension de base du transistor en base commune, la tension Vgg,
en fonction de la tension de collecteur du cascode V¢ (pourun Iz = 6 uA et lgge = 6 p4
constants).

3 T T
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VCE décroissant (mesuré)
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Figure V.17 : Hystérésis du point de fonctionnement selon I'application de la tension Vg

L’hystérésis est constatable en simulation également, avec un point de décrochement
légerement différent. L'effet de I’hystérésis n’a pas d’'impact pour le cas nominal, car une
séquence de démarrage qualifiée parallelement a I’étude de reproductibilité est utilisée pour
les mesures complétes pour le test (avec la séquence de démarrage : Vo = 1,5V, puis Igge =
6,5 WA, puis Iggc = 6 pA). Cette séquence de démarrage est vérifiée pour la polarisation
nominale seulement. Par contre, la méthode de calibrage utilise comme ensemble
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d’entrainement des mesures prenant des polarisations TK tirées aléatoirement (dans un
intervalle de +/- 2 pA pour les courants et +/- 0,5 V pour V), et le modeéle qui décrit la relation
entre les polarisations et les performances devra nécessairement prendre en compte I'effet
de cette hystérésis pour étre précis. Le modele est alors tres complexe, et les 42 échantillons
d’entrailnement que nous avons a disposition risquent d’étre tres insuffisants. De plus, comme
une méme configuration des TK peut donner deux états différents, sans qu’aucune variable
ne puisse indiquer au modeéle dans quel état de I’hystérésis se trouve le LNA, il manque des
données d’entrée pour décrire correctement le fonctionnement du LNA.

Ainsi, nous ne pouvons pas entrainer de modele prédisant les performances du LNA en
fonction des TK et des variations de process dans cette configuration, et la méthode de
calibrage ne peut pas étre appliquée sur le démonstrateur avec les seules données
disponibles. Il est par contre possible de réaliser une seconde campagne de mesure, prenant
comme TK la seule tension de polarisation du varactor. La disponibilité des bancs de mesure
n’a pas permis la tenue de cette seconde campagne. |l n’est donc pas possible actuellement
de conclure sur les résultats de la méthode de calibrage.

F. Conclusion

Pour conclure ce Chapitre V, nous allons reprendre les principaux résultats présentés.
Tout d’abord, les LNA fabriqués ont des performances plus faibles qu’attendu, mais tout en
restant suffisantes pour mener a bien I'application de la méthode de test. L’écart entre les
performances attendues et les performances mesurées a été expliqué. La dispersion des
performances mesurées sur les circuits du wafer est assez faible (la technologie ayant atteint
une bonne maturité) mais restent significative devant I'estimation de I'erreur de mesure des
bancs. Ainsi, grace a ces mesures, nous avons pu montrer la faisabilité de la méthode de test
proposée en donnant des prédictions avec une précision intéressante des performances en
bruit et en paramétres S. Nous avons montré la faisabilité d’'une méthode de test capable de
prédire des parameétres S (et le NF avec une plus faible qualité de précision) en bande
millimétrigue basée sur des capteurs de variations de process non-intrusifs, totalement
génériques, mesurés a une fréquence de quelques kHz par un testeur automatisé dédié, et
dont le support et lintégration sont déja maitrisés par le fondeur. Une méthode
complémentaire consiste, lorsque cette derniere est accessible, a prendre en compte le point
de fonctionnement du circuit-sous-test comme donnée d’entrée, ce qui permet d’affiner la
précision de la prédiction dans la plupart des cas.

En outre, bien que ce dernier puisse couvrir la plage de variation qu’il subit pour étre
corrigé, le démonstrateur accordable a montré des performances tres limitées en termes de
correction. L'utilisation de la diode PIN comme varactor de petite valeur semble étre une piste
intéressante, I'optimisation et I'intégration de nouvelles versions de LNA seraient cependant
nécessaires pour conclure. Enfin, la trop grande complexité de la relation entre la consigne de
polarisation du LNA (apparition d’une hystérésis), son point de fonctionnement et ses
performances rend plus difficile I’établissement d’une fonction de régression les liant. Un
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ensemble d’entrainement bien plus grand est nécessaire pour potentiellement atteindre une
précision acceptable et envisager I'optimisation des TK's en réponse aux variations de process.
Un choix plus judicieux de génération des jeux de TKs aléatoires serait a mettre en place si
une campagne de mesure devait étre relancée. Il faudrait alors définir des conditions avec
moins d’inconnues a déterminer, en contrepartie de la perte de degrés de liberté, et en se
plagant hors de la situation de I’'hystérésis. Les résultats du test basé sur les signatures PT sont
encourageants pour la future obtention de résultats probants sur la méthode de calibrage,
cette derniere étant fondée sur les mémes principes que la méthode de test elle-méme.
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Dans cette these, nous avons démontré expérimentalement une méthode de test de
circuits intégrés en bande millimétrique basée sur I'apprentissage automatique dont la
complexité est drastiguement réduite. Cette méthode utilise des capteurs de variations de
process qui sont, de par leur conception, non-intrusifs, génériques et quasi-statiques. Ces
capteurs ont pour avantage de donner des informations sur les variations dues au process,
des caractéristiques physiques des circuits, et non sur les performances de parties de ces
circuits, ce qui rend la démarche plus générique. Les capteurs de variation de process de
caractéristiques simples sont alors mesurables en quasi-statique, réduisant la complexité du
test. Enfin, ces capteurs sont généralement déja présents sur le wafer, ils sont déja intégrés
et mesurés par le fondeur pour son monitorage de la technologie. Ainsi, cette méthode a pour
avantage de ne pas consommer de surface supplémentaire pour I'implémentation du test, de
ne demander aucun travail de conception supplémentaire au niveau circuit, et de simplifier
grandement la mesure des structures de test.

La méthode de test a été démontrée a I'aide de deux démonstrateurs intégrés sur la
technologie STM BiCMOS 55 nm. Diverses pistes de conception du LNA, notamment sur les
composants passifs, ont été explorées, bien qu’une optimisation finale n’ait pas pu étre menée
a bien. La caractérisation des performances des LNA en bande millimétrique est une opération
complexe au vu des appareils dédiés qu’elle nécessite, pour la mesure de figure de bruit
notamment. Une étude de reproductibilité des mesurées a été réalisée, et a pu conforter nos
conclusions. Avec notre méthode, nous avons donc pu prédire des performances difficilement
testables par la mesure fonctionnelle, ce qui révéele le potentiel de la méthode.

Une méthode de calibrage dérivée de la méthode de test a été décrite. Pour sa
démonstration, un LNA accordable a été concu. Cependant, seule la premiere étape de la
démonstration a abouti. En effet, la relation entre les performances du circuit et les
paramétres pris en entrée du modeéle est plus complexe qu’estimée en simulation, la quantité
de données disponibles ne permet alors pas I'entrainement d’un modele de régression
suffisant pour la prédiction des parameétres optimaux. L'obtention d’une plus grande quantité
de données, ou une seconde itération de démonstrateur plus optimisée permettrait de
résoudre cette limitation et d’appliquer la méthode de calibrage compléte.
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Ces travaux ouvrent les portes a plusieurs développements futurs. On peut citer trois
principaux axes de recherche :

e L[’'amélioration de la conception de circuits intégrés en bande millimétrique,
e L|’application de la méthode de calibrage,
e La méthode de test.

Tout d’abord, la conception du démonstrateur n’a pas pu étre optimale dans ces
travaux. Les délais n‘ont pas permis de réaliser toutes les simulations nécessaires avant la
fabrication, ce qui a restreint les performances des démonstrateurs, sans pour autant entraver
la démonstration de la méthode de test. L'application de la méthode de calibrage a pu, elle,
étre contrainte par ce manque de temps. Ainsi, d’'un point de vue de la conception, il serait
intéressant de réitérer I'application de la méthode avec un circuit optimisé. Des pistes de
conception de circuits passifs ont été explorées avec succés, mais la maturité des structures
et de leurs modéles n’est pas encore assez avancée ; il s’agirait de les inclure dans la nouvelle
itération et de proposer un LNA accordable miniaturisé a I'aide de ces structures passives
innovantes. L'utilisation de diodes PIN comme capacité variable de petite valeur est une piste
a envisager au vu des résultats, pour une validation dans le contexte de I'accordabilité. Par
ailleurs, des LNA différentiels plus performants pourront étre étudiés pour une prochaine
itération, avec l'intégration déja effectuée dans un dernier tape-out d’un balun a 60 GHz. La
montée en fréquence inhérente au domaine est également a exploiter, tant pour la
conception que pour le test.

La méthode de test que nous avons mise en ceuvre durant ce travail de thése pourrait
étre appliquée a des circuits plus complexes au niveau conception, et par conséquent
généralement plus complexes a tester. En théorie, la méthode de test proposée fonctionne
pour des fréquences trés élevées puisque le test est basé sur des capteurs génériques
étroitement liés aux variations de process, au niveau des caractéristiques physiques.
L'application sur des démonstrateurs plus complexes fonctionnant a plus haute fréquence
démontrerait d’autant plus le potentiel de la méthode. L’application de la méthode sur un
filtre passif basé sur des structures 3D et fonctionnant a plus haute fréquence sera planifiée
dans les prochains mois. Par ailleurs, le monitoring de la technologie et des variations de
process associées étant un domaine bien connu des technologues, des outils sont proposés
dans la littérature pour optimiser la mesure des capteurs PT. Il a notamment été démontré
dans [105] que la prédiction spatiale de signatures PT sur tout un wafer est possible a partir
de la mesure de seulement quelques capteurs PT sur le wafer. Ainsi, si I'on est capable de
prédire toutes les signatures PT du wafer a partir de quelques mesures, on pourra par
conséquent, avec I'application de notre méthode de test, prédire les performances en bande
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millimétrique de tout le circuit a partir de quelques jeux de mesures quasi-statiques. Cette
démonstration demande alors un grand jeu de données, et ne sera envisageable que dans le
moyen terme.

Enfin, la méthode de calibrage doit étre consolidée pour éviter de tomber dans les
écueils relevés durant la thése : a partir d’un circuit congu comme accordable, la génération
des jeux de valeurs de configuration des éléments variables (TKs) doit étre systématisée et
dans le méme temps, il faudrait déterminer un estimateur capable de donner la taille de
I'ensemble d’entrainement nécessaire a une prédiction de qualité. La taille de I'ensemble
d’entrainement nécessaire a la méthode (dépendant de la complexité du comportement a
prédire) reste a I’lheure d’aujourd’hui inconnue en amont de I'application de la méthode, ce
qui a rendu impossible I'application de la méthode de calibrage dans notre cas. Enfin, I'intérét
de I'accordabilité passant par la qualité des éléments variables, le développement d’éléments
variables performants donnerait un intérét supplémentaire au calibrage et plus de flexibilité
lors de la conception. Les efforts des fondeurs vont dans ce sens aujourd’hui.
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ANNEXE A : PROTOTYPE DES CAPTEURS DE VARIATIONS DE

PROCESS

Capteurs de variations du BEOL

Chaque pad est doublé pour permettre la mesure de chaque grandeur en deux ou

quatre points, la méthode en deux points étant moins complexe (posé DC unique possible,

ATE plus simple) mais moins précise que la méthode en quatre points. Le layout des plots est

optimisé afin de permettre la pose dans toutes les directions, pour une plus grande flexibilité

de mesure selon le matériel disponible. Le jeu de capteurs de variations de process du BEOL

est concu pour limiter I'encombrement d{ aux plots de mesure : les 15 capteurs (dip6les) sont

accessibles a travers 16 plots de mesure (doublés pour la mesure quatre pointes) seulement.

Ainsi, pour la mesure du capteur résistif de la couche n, on mesure la résistance entre les pads

My nora €t My suq. Pour la mesure du capteur capacitif entre les couches n et n+ 1, on

mesure la capacité entre les pads M, yora €t Mp11 Nora-

M1A M2A M3A M4A MB5A M6A M7A M8A
Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord
| | | | | | | ]
M1B M2B M3B M4B M5B M6B M7B M8B
Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord

—

——

— -

—

—

C12 C23 C34 C45 Cs6 Ce7 C78 C8Alu
R1 R2 R3 R4 R5 Ré R7 R8 RAlu
M1B M2B M3B M4B M5B M6B M7B M8B
Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud
| ] | | ] | 1
M1A MZA M3A M4A MDA M6A M7A MBA
Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud
Figure A.1 : Schéma de cdblage du capteur BEOL
Tableau A.1 : Valeurs nominales des capteurs résistifs (Q)
R, R, R, R, Rs Rg R, Rg
1830 986 986 986 986 162,8 162,8 38,4

Tableau A.2 : Valeurs nominales des capteurs capacitifs (pF) @100 MHz

Ciz

CZ3

Csa

Cas

Cse

Ce7

C7g

26,73

26,73

26,73

26,73

9,10

9,10

3,58
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Annexe A: Prototype des Capteurs de variations de process

Capteur FEOL + Vias

Les grandeurs a mesurer sont décrite dans le Tableau 2.

1A 2A 3A 4A hA 6A 7A 8A
Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord
| | | | | | | |
1B 2B 3B 4B 5B 6B 7B 8B
Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord Nord
b1 b2] varen  R2 ~ Rviat
Cascode
E C Alucap
Diode PIN R1 R3 Rvia2
1B 2B 3B 4B 5B 6B 7B 8B
Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud
| | | | | ] |
1A 2A 3A A DA 6A 7A 8A
Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud Sud

Figure A.2 : Schéma de céblage du capteur partiel FEOL et chaines de vias

Les Figure A.3 et Figure A.4 montrent les microphotographies respectivement des

capteurs BEOL et FEOL. Les deux capteurs présentent des dimensions de 800 um par 600 um.

Ces dimensions tombent a 800 um par 400 um si I’'on ne double pas les plots de mesure en
prévision d’'une éventuelle mesure quatre points.
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Figure A.3 : Microphotographie du capteur BEOL



Figure A.3 : Microphotographie du capteur partiel FEOL et chaines de vias
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ANNEXE B : LISTES DES SIGNATURES PT SELECTIONNEES

Les signatures PT sélectionnées par la méthode de test pour la prédiction des

performances sont répertoriées (dans I'ordre de sélection) dans le Tableau B.1 pour le LNA

accordable, et dans le Tableau B.2 pour le LNA fixe.

Tableau B.1 : Signatures sélectionnées par la méthode de test pour le LNA Accordable

Signatures PT seules

Signatures PT et point de

fonctionnement

=2
o

|S11]

Gain (dB) | NF(dB) (B) 1S,51(dB) | Ppe (mW) | Gain(dB) | NF (dB) | |Sy4] (dB)*
1 | R BEOL 11 | MOS 5 | MOS_10| Bip_23 BEOL_4 MOS_4 MOS_5 Bip_21
2 | 1Bip_32 Bip_19 | MOS_11 | | _Bip_34 | FEOL 41 | FEOL_27 MOS_6 | C_BEOL_11
3 | FEOL 32 | Vv Bip_13 [ MOS_12 | BEOL 3 | FEOL 42 Bip_18 MOS_7 | R_BEOL_13
4 | 1Bip 33 | FEOL 33 [ MOS_13 | I Bip_35 | FEOL9 BEOL_1 MOS_8 MOS_24
5 | R_BEOL_12 | mMOs_15 MOS_30 | FEOL_44 Bip_19 FEOL_39
6 | v Bip_ 12 | FEOL 34 MOS_31 | MOS_18 |_Bip_29 MOS_25
7 MOS_6 MOS_33 R_BEOL_10 | MOS_26
8 MOS_8 FEOL_45 |_Bip_30 Bip_5
9 MOS_18 FEOL_46 FEOL_28 FEOL_40
10 MOS_19 FEOL_47 MOS_ 9 | R_BEOL_14
11 FEOL_1 V_Bip_14 FEOL_29 Bip_22
12 MOS_20 C_BEOL_12 FEOL_14 MOS_28
13 FEOL_36 FEOL_19 FEOL_31 BEOL_2
14 MOS_21 BEOL_6 |_Bip_31 MOS_29
15 MOS_22 FEOL_48
16 FEOL_37 MOS_3
17 MOS_23 FEOL_49
18 FEOL_5 V_Bip_5
19 FEOL_50
20 MOS_35
21 |_Bip_36
22 R_BEOL_15
23 C_BEOL_13
24 MOS_36
25 V_Bip_16

*Seul un capteur a été sélectionné pour la prédiction du S22 en tenant compte des signatures
PT et du point de fonctionnement. Il s’agit de V_Bip_11.

Les noms des signatures ont été simplifiés et regroupés selon la liste suivante, et les

signatures ont été numérotées dans chaque catégorie :

e MOS x: Capteurs de variation de process des composants MOS, tous confondus,
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e Bip x:
dénomination Bip comprend entres autres la mesure du Beta, et les signatures de
courants et tensions statiques sont dénommées respectivement |_Bip_x et

Annexe B : Listes des Signatures PT sélectionnées

Capteurs de variation de process des composants bipolaires HBT. La

V_Bip_x,

e BEOL_x: Monitorent le BEOL en générale, dénomination spécifiques pour les

simples mesures de résistances (R_BEOL_x) et de capacités (C_BEOL_x).

Tableau B.2 : Signatures sélectionnées par la méthode de test pour le LNA Fixe

Signatures PT seules

Signatures PT et point de

fonctionnement

N°| Gain(dB) | [S11|(dB) | [Sa2](dB) | Ppc (mW) | Gain (dB) | [Si1|(dB) | [Sy2l(dB)
1 Bip_3 |C_BEOL_3| Bip_3 Bip_3 Bip_1 FEOL_8 (Aucun)
2 | V.Bip_4 | | .Bip_16 Bip_1 Bip_1 FEOL_1 | C_BEOL 3
3| V.Bip 5 | |Bip 17 | V. Bip 4 | V Bip 4 | FEOL 2 MOS_1
4 | FEOL 9 | |I_Bip_18 | Bip_12 Bip_12 FEOL_3

5 | FEOL_10 Bip_5 FEOL_18 | FEOL 9 |_Bip_1

6 | R BEOL_1| | Bip_19 | C_BEOL_7 | R_BEOL 6| Bip_2

7 | FEOL_1 | V_Bip_6 |R BEOL 5| | Bip 26 | V_Bip_1

8 | FEOL_3 | FEOL_13 | |_Bip_24 |R_BEOL_5| FEOL 4

9 | IBip_1 Bip.6 | C_BEOL_8|C_BEOL 9| FEOL_5

10| Bip_4 | Bip_20 | FEOL_19 Bip_7 V_Bip_2

11 FEOL_14 | R_BEOL_6| | Bip_27 | V_Bip_3

12 Bip_7 MOS_2 | R_BEOL_1|C_BEOL 1

13 FEOL_15 | FEOL_15 | Bip_17 |C_BEOL_2

14 R_BEOL 2 MOS_3 FEOL_6

15 FEOL_16 FEOL_7

16 Bip_8 |_Bip_2

17 R_BEOL_3 |_Bip_3

18 R_BEOL 4 |_Bip_4

19 |_Bip_23 |_Bip_5

20 |_Bip_6

21 |_Bip_7

22 |_Bip_8

23 |_Bip_9

24 |_Bip_10

25 |_Bip_11

26 |_Bip_12

27 |_Bip_13

28 |_Bip_14
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