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1.- Introduccidé

1.1.- Antecedents

L’any 1947, John Bardeen i Walter Brattain del Bell Telephone Laboratories
varen realitzar el primer transistor (transistor BJT). Aquest fet va marcar I’inici d’una
nova era tecnologica i la fi del predomini de les valvules de buit en I’electronica. Aquest
descobriment i posteriors avencos van fer que, a I’any 1956, J. Bardeen, W. Brattain i
William Shockley fossin reconeguts amb el premi Nobel de fisica pels seus treballs en
“la recerca dels semiconductors i el descobriment dels efectes del transistor” [1].

De manera imparable, els transistors van anar substituint els tubs de buit. Ocupen
molt menys espai i el seu consum és forca inferior, entre d’altres avantatges. Els circuits
que es fan amb transistors i altres elements discrets (resistencies, condensadors,
bobines, diodes, ...) sobre una placa poden arribar a ser de complexitat elevada, respecte
als realitzats amb els tubs de buit. Pero també es va arribar a un limit a on els circuits
resultaven excessivament grans com per a implementar-los sobre una placa.

L’any 1959 Jack Kilby i Robert Noyce, de Texas Instruments i Fairchild Camera,
respectivament, varen arribar a la solucié per a circuits amb un alt nombre de
components: el circuit integrat o xip. Aquests desenvolupament va proporcionar a en J.
Kilby el premi Nobel de fisica I’any 2000.

L’evolucid de la tecnologia de fabricacid de circuits integrats ha fet que, des de la
integracié del primer transistor, el nombre de transistors en un Xxip es dupliqui
aproximadament cada any i mig. Aquesta evolucid es coneix com a llei de Moore, en
honor a la persona que la va desenvolupar, Gordon Moore [2].

Des de fa 30 anys, el transistor BJT ha estat progressivament substituit pel
transistor MOS. Aquest darrer transistor, degut a les seves caracteristiques i al seu
procés de fabricacio, resulta més adequat per a la integracio.

La capacitat d’integracio actual permet integrar un circuit molt gran i complex en
unes dimensions mil-limétriques. Aix0 evita haver d’emprar diversos components
discrets per a realitzar la mateixa funci6. Pero també implica importants reptes. Entre
ells, la dificultat d’assegurar que el circuit integrat funcioni correctament, per garantir la
qualitat del producte fabricat amb el minim cost possible.

Per tant, la problematica del test t¢ una doble vessant. D’una part, detectar els
circuits defectuosos i/o determinar la causa del defecte o falla (per a solucionar I’origen
de la falla). D’altra banda, maximitzar I’eficiéncia del propi procés de test i minimitzar
els recursos emprats en la fase de verificacio.



1.2.- Objectius

L’objectiu principal d’aquesta tesi és desenvolupar una tecnica de test que
permeti testar tots els elements que conformen un cap¢al RF d’un receptor CMOS.
Aquesta técnica ha d’estar enfocada a la testabilitat, i més concretament, emprant
técniques de test implementades dintre del mateix circuit integrat (BiST). Aixo significa
que tant la generacid dels senyals, que excitaran el circuit durant el procés de test
(vectors de test), com la mesura dels senyals, que s’utilitzaran per a determinar si el
circuit presenta algun tipus de falla (observables de test), s’han de realitzar amb circuits
de test implementats dintre del mateix circuit integrat. Per aconseguir aquest doble
proposit, s’optara per a aplicar el test basat en oscil-lacio (OBT), o una altra técnica
inspirada en aquest test, per a generar els vectors de test. Mentre que s’estudiara la
viabilitat de la tensid de sortida i el corrent de consum com a potencials observables de
test.

1.3.- Estructura

Després de la introduccio, aquesta tesi esta estructurada en 6 capitols. En el
capitol 2, es comenten els motius de la importancia del test analogic, els tipus de falles, i
les estrategies i tecniques de test existents més destacables. També es mostren els
resultats d’aplicar les estrategies de test estructural i predictiu a un circuit amplificador.
En tots dos casos, la tecnica emprada per a generar els vectors de test ha estat OBT i
com a observables de test s’han utilitzat diverses corrents i tensions, en diferents punts
del circuit. El capitol 3 mostra els resultats d’aplicar dues tecniques diferents, inspirades
en OBT, per a testar un mesclador. En els dos casos s’ha estudiat el mesclador usant test
estructural i predictiu. En el capitol 4 es mostren els resultats d’aplicar la segona técnica
de test emprada en el capitol anterior, una tecnica de test millorada, a un amplificador
de baix soroll (LNA). En aquest cas, també s’han utilitzat les estratégies de test
estructural i predictiu. En el capitol 5 s’aplica la tecnica de test millorada per a testar un
capcar RF d’una etapa receptora, en aquest cas s’ha emprat test predictiu. Finalment, el
capitol 6 sintetitza les conclusions generals d’aquesta tesi i marca possibles linies de
futur.

Per tal de facilitar la lectura i seguir un discurs coherent, part dels continguts
s’han inclos en forma d’annexos. En aquests annexos hi ha procediments de disseny
(amplificador operacional, mesclador, amplificador de baix soroll), la vista superior de
les plaques dissenyades per a realitzar la validacié experimental, i altres conceptes, que
tot i no ser part del motiu d’aquesta tesi, s’ha considerat interessant afegir-los, ja que hi
estan estretament lligats.



2.- Test RF

2.1.- Generalitats del test analogic

2.1.1.- Motivacio del test

Actualment, la gran majoria dels aparells electronics que utilitzem en el nostre
dia a dia incorporen circuits integrats. Des d’un simple electrodomestic fins als aparells
medics, aeronautics o aeroespacials.

Les millores successives que ha experimentat la tecnologia de fabricacio de
circuits integrats ha permes incrementar la capacitat d’integracio de circuits dintre d’un
mateix Xxip i abaratir els costos de producci6. Amb I’entrada a la era de les
telecomunicacions mobils, la possibilitat d’integrar grans circuits (i a baix preu), encara
ha pres més importancia. Només cal observar la rapida evolucio dels telefons mobils, la
seva acceptacio al mercat i la lluita entre els diversos fabricants per a augmentar la seva
quota de mercat. Tanmateix, la seva gran acceptacio en la societat no nomeés és degut a
la seva utilitat (o haver omplert un buit de mercat). El seu baix cost ha contribuit a que
sigui assequible a les grans masses. Aquest cas il-lustra el motiu pel qual minimitzar el
cost de produccid és un aspecte fonamental en la fabricacio.

Malauradament, tot i les millores del procés de fabricacio, aquest no esta absent
de falles. Les limitacions tecnologiques, degudes a la fabricacio, provoquen I’aparicio
d’errors en el circuits 0o que determinats circuits presentin unes caracteristiques no
desitjades. Per motius economics, de seguretat i de prestigi, és imprescindible que els
circuits integrats, funcionin de manera correcta, tal i com indica el fabricant en les
especificacions, abans d’enviar-los al mercat. D’aqui prové la importancia del test o
verificacio dels circuits.

D’altra banda, verificar un circuit integrat implica que el cost d’aquest circuit en
el mercat estara influit pel cost del procés de test [3]. La dificultat en realitzar el test del
xip, els recursos necessaris per al test i el temps que s’hi destina, repercuteix
directament en el seu preu. Per tant, interessa desenvolupar estrategies de test senzilles,
barates i rapides.

La necessitat i importancia d’abaratir el test ha estat reiteradament posada de
manifest per la Semiconductor Industry Association [4]. Amb I’acronim de SIA, aquesta
és una associacié industrial creada I’any 1977 que representa la industria dels
semiconductors dels Estats Units. Hi pertanyen fabricants com: Altera, Fairchild
Semiconductors, IBM, Texas Instruments, ...; i representen el 85% de la producci6 en
semiconductors. Des de 1992, la SIA coordina esfor¢os per a aconseguir un consens
tecnologic comu entre els seus membres i mantenir el nivell d’integracio i creixement
economic amb la tendencia actual durant els propers anys. El resultat d’aquest procés



s’ha materialitzat en un full de ruta, “The National Technology Roadmap for
Semiconductors” (NTRS). L’NTRS exposa els requeriments de la tecnologia i les
principals linies de recerca per a complir les planificacions de la industria dels
semiconductors, en cap cas aporta solucions.

Per a I’'NTRS, la verificacié dels circuits integrats és un coll d’ampolla per la
indUstria dels semiconductors. L’increment de la complexitat dels xips i I’augment de la
integracié aguditza el problema. Aquesta questio és especialment delicada en el test
analogic i mixte (circuits en que conviuen parts analogiques i digitals inseparables). Els
equips automatics de test (automatic test equipment, ATE) que s’han d’emprar han de
tenir unes caracteristiques (gran ampla de banda, llindar de soroll baix, ...) que
provoquen que I’increment del seu cost sigui inacceptable. Els aparells de mesura
existents estan limitats a circuits senzills o per a casos concrets [5] [6] [7] [8]. D aqui la
necessitat de trobar noves estratégies de test alternatives, rapides i barates.

Una de les linies principals d’investigacié que proposa I’NTRS és dissenyar
noves estratégies de test, nous programes de simulacioé i nous models de falles. Entre les
estrategies de test que proposen en destaquen: el disseny enfocat al test o DfT (Design
for Test), la implementaci6 de la circuiteria de test dintre del mateix circuit integrat o
BiST (Built-in Self-Test), i I’analisi mitjangant signatura (o estrategies indirectes).

2.1.2.- Tipus de falles

Un sistema electronic pot arribar a presentar una falla per molts i diversos
motius [9]. L esquema representat en la Figura 2.1 resumeix els tipus de falla que pot
arribar tenir un circuit electronic, classificats des de diferents perspectives. Des del punt
de vista comercial, de tots els motius pels quals el circuit pot presentar falla (veure la
Figura 2.1), el que més interessa controlar en el procés d’integracid, son els errors
d’implementacio i defectes dels components. Per tant, I’objectiu sera detectar aquestes
falles, degudes al procés de fabricacio, de la manera meés rapida i barata possible.

En un entorn de fabricacio, els errors deguts a la implementacio i als defectes en
els components del circuit es poden classificar segons I’abast:

1. Errors localitzats: Aquestes falles és produeixen durant el procés de produccio, al
caure sobre I’oblea un cos estrany. Es poden produir dos tipus de defectes:
- Defecte de taca (“spot”): Aquest defecte provoca la destruccié d’un element
0 part del circuit.
- Defecte de pont (“bridging”): En aquest segon cas, el defecte provoca un
curtcircuit entre dos punts del circuit.
En ambdds casos, aquests defectes poden originar dos tipus de falles:
- Falla catastrofica: L’element afectat queda totalment destruit o té un
comportament incontrolable. Aquesta falla provoca que el circuit
implementat no funcioni correctament.



- Falla parametrica: L’element afectat funciona perd el seu comportament €és
diferent al desitjat. Aquesta falla provoca que el circuit implementat, tot i
funcionar, treballi fora dels marges de tolerancia definits en les
especificacions.

2. Errors globals: Falles produides per les derives i les limitacions tecnologiques dels
equips de fabricacid, que provoquen variacions en els parametres tecnologics.
Aix0 genera dos tipus de falles paramétriques en una oblea:

- Variacions globals: Els parametres varien entre els extrems de I’oblea durant
el procés de fabricacid, o entre diferents oblees.

- Variacions locals (“mistmatch”): Els parametres varien entre dos elements
adjacents fabricats.

Tot i aix0, aquestes variacions, introduides pel procés de fabricacid, que afecten
els parametres tecnologics no tenen perque provocar falles, si estan dintre de les
tolerancies admeses pel fabricant.

Errors d’especificacio

( Errors d’implementacio
Causa
Defectes dels components
Pertorbacions externes
Analogic
Hardware{ o g
Naturalesa Digital
Software
Falla < Permanent
Duracio Transitori
Intermitent
Local
Abast { oca
Global
Determinat
\ Valor

Indeterminat

Figura 2.1: Classificacid de les falles possibles en un circuit integrat.

Els errors de fabricacio tenen consequéncies diferents segons les caracteristiques
eléctriques dels circuits implementats. D’aqui que la filosofia i les estratégies de test
siguin diferents per a circuits digitals o analogics.

En un circuit digital, les falles catastrofiques alteren la taula de veritat del circuit.
Per contra, les variacions de procés o les falles paramétriques, tot i provocar que alguna
de les caracteristiques del circuit es vegi afectada (com la freqliencia de treball), no
afecten a la taula de veritat. En general, el test per a circuits digitals es centra en trobar



els circuits que no actuen segons la funcié que haurien d’implementar, o que no
compleixen les especificacions definides (velocitat, consum, ...).

D’altra banda, un circuit analogic és més sensible a totes les falles i variacions
en el procés de fabricacio. Les falles catastrofiques fan que el circuit deixi de funcionar.
Les falles parametriques i les variacions de proces produeixen una desviacié en la
funcié que implementa, generant una certa tolerancia en les especificacions del circuit.
Els marges d’aquesta tolerancia es poden definir en la fase de disseny com una
especificacié addicional. A més a més, en el cas del test de circuits RF, el procés de
verificacié ha de tenir en compte les altes freqiiencies de treball, cosa que complica i
encareix el test. Tot aixo fa que el test analogic, i sobre tot el test RF analogic, tendeixi
a ser més complex que el test digital.

2.2.- Estrategies de test

En els inicis de I’electronica, comprovar el funcionament d’un circuit resultava
relativament senzill. La simplicitat dels dissenys que es podien arribar a implementar
feia que el test fos simple. La manera més senzilla d’assegurar el correcte funcionament
del circuit fabricat era comprovar que el circuit realitzava correctament la funcié de
transferencia o taula de veritat pel qual havia estat dissenyat i fabricat (estratégia de test
funcional).

Aguesta filosofia de test es va mantenir en els primers anys de la integracié de
circuits en un xip, degut a que la baixa capacitat d’integracio existent impedia que un
Xip posseis un nombre elevat d’elements interns.

Pero I’evolucié de la integracio, associat a I’increment de la capacitat
d’integracio, va permetre integrar circuits cada vegada més complexos i amb més pins
d’entrada/sortida. Aixo va fer que, de manera paral-lela a I’increment de la capacitat
d’integracio, la dificultat del test dels circuits integrats augmentés. La necessitat de
testar grans quantitats de circuits a baix cost, de manera rapida i fiable, va motivar
I’aparicid i desenvolupament de noves estrategies de test, tant per circuits digitals com
per analogics.

El test d’un circuit integrat es pot realitzar a diferents nivells d’implementacio,
en funcid de I’etapa de fabricacid. Aquests nivells, classificats des de I’inici de la
fabricacié fins a la venda del producte al mercat, son: nivell d’oblea, de circuit integrat,
d’encapsulat, de placa, de sistema, i proves de camp (o test on-line).

Dintre de la cadena de produccid, el cost d’un xip augmenta a mesura que el
producte s’acosta al mercat, degut a les diferents etapes de fabricaci6é pels que ha de
passar. Per aix0, és important desenvolupar estratégies i tecniques de test en els tres
primers nivells, i poder detectar un circuit defectués amb el menor impacte economic
possible. Aquest nivells corresponen a I’etapa de produccid (oblea, circuit integrat i
encapsulat). Aquesta tesi es centra en les estrategies i tecniques de test quan el circuit
integrat esta fabricat.



Les estratégies de test es poden classificar segons la naturalesa eléctrica i dels
senyals amb que treballa el circuit sota prova. Per tant, es poden trobar estratégies per a
circuits digital, mixtes o analogic. En el cas que en un mateix circuit convisquin
diferents parts, sera necessari testar-les per separat amb I’estrategia més adequada. Pero
en el cas dels circuits mixtes, circuits en que conviuen parts analogiques i digitals
inseparables, aquestes parts no es poden testar per separat. Dos exemples evidents son:
el conversor analogic a digital (ADC) i el conversor digital a analogic (DAC).

A part de poder classificar les estratégies de test pel tipus de senyal, també es
poden classificar segons els parametres que utilitzen per a fer el test. De manera que,
per el cas de circuits digitals podem tenir les seglients estrategies:

- Test funcional: Aquest tipus de test té com a objectiu comprovar la taula de veritat
del circuit testat. El seu gran avantatge és la seva bona cobertura de test’. Els
principals desavantatges sén que requereix un temps de test elevat, i és una
estratégia inviable per a circuits amb gran quantitat d’entrades i/o sortides.

- Test estructural: Aquest test estudia el comportament del circuit que es vol testar
sotmeés a una determinada falla. Els seus avantatges és que permet trobar
determinades falles que amb el test funcional queden emmascarades, i que la
cobertura de test per les falles considerades és bona [10]. El principal inconvenient
és que no es modelen totes les possibles falles, només les més probables.

- Test paramétric: El test paramétric mesura un parametre analogic del circuit a
testar, no relacionant directament amb la funcid logica que el circuit implementa
(retard, corrent, ...), per a comparar-los amb els parametres del circuit ideal.
Aquest tipus de test es pot combinar amb el dos anteriors i la seva cobertura és
bona pero requereix una circuiteria addicional de test i/o equips de test amb un
cost més elevat que en els casos anteriors.

En el cas dels circuits mixtes, en els que no es pot separar la part analogica de la
digital, cal dissenyar estrategies especials de test per aquest tipus de circuits.
Majoritariament, aquestes estratégies es fonamenten en el test funcional, en aquest cas,
anomenat test per histograma [11] [12], o millores sobre aquesta filosofia de test. El test
per histograma consisteix en introduir a I’entrada del conversor un senyal conegut,
generalment sinusoidal o triangular, i quantificar, o estudiar de manera estadistica, les
vegades que es repeteix cadascun dels valors de sortida. Tot i aix0, hi han altres
tecniques (per a ADC) més sofisticades que implementen la circuiteria de test dintre del
mateix circuit integrat (Built-in Self Test, BiST) [13] o BiST basat en oscil-lacio, OBiST
[14], per a realitzar aquest test, amb menys circuiteria de test addicional, i més rapida.

Les estrategies de test analogic han de tenir present diverses consideracions que
les altres dues categories poden ignorar en alguns casos [15]: els valor que poden
prendre els senyals d’entrada i sortida son infinits, i en la mesura de les especificacions
han de tenir en compte les tolerancies dels equips de mesura, el soroll, acoblaments de
senyal (als circuits digitals també els afecta I’acoblament, pero la naturalesa discreta del

! La cobertura de test esta definida en I’ Annex V.



senyal digital tendeix a minimitzar els seus efectes), no linealitats, etc. A aquests
inconvenients cal afegir-hi: la falta d’un model universalment acceptat de falla, o que el
disseny analogic és menys estructurat que un de digital (on els blocs son reaprofitables)
degut a que existeix una varietat immensa de circuits analogics diferents, i amb
especificacions propies. El test analogic es dissenya per cada circuit en concret. Tot aixo
fa que el procés de test sigui, encara més que en els casos anteriors (test digital i mixte),
més complex, lent, i car, en termes de recursos que s’hi ha de destinar. D’aqui que el
desenvolupament de noves tecniques de test per a circuits analogics sigui un tema
capdal des de fa temps [16].

Les estrategies per al test de circuits analogics es poden classificar en tres
categories: test funcional, test estructural i test predictiu. En els apartats segients es
comenta amb més detall cadascuna d’aquestes estratéegies.

2.2.1.- Test funcional

L’estrategia de test funcional consisteix en mesurar les especificacions del
circuit sota prova. Aixo significa comprovar que el circuit fabricat implementa
correctament la seva funcié de transferencia, en mode normal de funcionament (Figura
2.2). Aquesta estrategia de test té la millor cobertura de deteccid pero és una estratégia
molt lenta i cara, sobre tot, per caracteristiques complicades de mesurar, per exemple
I’IP3 en receptors d’RF. En els circuits integrats RF actuals, aquesta estratégia no es sol
utilitzar degut a la complexitat que implica.

- Caracteristiques
Estimuls E> DUT E> funcionalqs

Figura 2.2: Procediment de test funcional.

En circuits analogics amb una freqtiencia de treball prou baixa, I’alta fiabilitat
d’aquest tipus de test fa que es continuin desenvolupant noves técniques, per a la
mesura de les caracteristiques funcionals més importants del circuit a testar, d’una
manera més economica. En general, les técniques de test funcional que es dissenyen,
estan enfocades a ser implementables amb BiST [17] [18] per a agilitzar el procés de
test.

2.2.2.- Test estructural

L’estrategia de test estructural, o test orientat a falles, estudia el comportament
del circuit sota els efectes de determinades falles, o dispersié de certs parametres
(mobilitat, po, tensio llindar, v+, entre d’altres, per al cas d’un transistor), analitzant el
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comportament de determinades observables de test. Aquestes observables de test no
tenen perqué estar directament relacionades amb les caracteristiques funcionals del
circuit (ex: corrent, retard, ...). Un cop mesurades, les observables es comparen amb els
valors esperats, determinats pel cas del circuit ideal (circuit sense falla) i es decideix si
el circuit sota prova passa o no el test en funci6 d’aquestes mesures (Figura 2.3).

Aquesta estratégia de test permet testar el circuit sota prova evitant realitzar un
test funcional exhaustiu, amb el subsegiient estalvi de temps i recursos que implica. La
cobertura de deteccid és bona i en alguns casos permet trobar falles que amb el test
funcional passarien inadvertides.

El seu gran desavantatge és que el test queda limitat a les falles considerades.
També, les falles que es volen estudiar s’han de modelar de manera realista per
aconseguir una conjunt de falles tant precis com sigui possible. Tot i aix0, no es pot
assegurar que el circuit implementi correctament la funcio desitjada.

Models de falles Layout del DUT Procés de fabricacié
I I
\4
Estimuls Llista de falles Estimuls
DUT real < > DUT ideal
Observables Observables de
mesurades referencia
> Comparacio <

Syge

FALLA/NO FALLA

Figura 2.3: Concepte i procediment del test estructural.

Els inicis del test estructural estan situats en aplicacions per a circuits digitals.
Actualment, existeixen una gran quantitat de models i simuladors per a test estructural
destinat a circuits digitals. L’experiencia i I’eficacia del test estructural en el camp
digital va fer que es volgués aprofitar els seus avantatges per al test analogic [19].
Malauradament, una aplicaci6 directa de les estratégies digitals sobre circuits analogics
és impossible degut a la filosofia de treball dels circuits en ambdues situacions. En el
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cas digital, els senyals emprats son discrets, cosa que permet detectar la falla amb
facilitat. Per contra, en el cas analogic, els senyals son continus i el seu marge de
funcionament estara comprés dintre d’uns marges de tolerancia. La falla pot quedar
emmascarada dintre d’aquests marges de tolerancia.

Una altra dificultat addicional és la falta d’un model de falla estandard per al test
de circuits analogics. Aixo fa que en molts casos, s’hagi de modelar la falla per al circuit
que es vol testar. Tanmateix, els models de falla es poden classificar en dues categories
diferents, segons on es produeixi la falla dintre del circuit [15] [20]:

1. Falla en un element: falla associada a un element del circuit (variacions
parametriques del component, curtcircuits entre els terminals,...).

2. Falla en un node: falles associades a les linies d’interconnexié entre els
components del circuit (curtcircuits entre dues linies 0 més, un trencament d’una
linia,...).

D’aquestes dues categories de falla per a circuits analogics, els models de falla
es poden classificar segons [19] [21] [22] [23]:

- Hards: Modelen falles que tenen consequéncies -catastrofiques sobre el
funcionament del circuit (ex: curtcircuits o circuit oberts), i el circuit presenta un
comportament dificil de predir.

- Softs: Modelen les desviacions parametriques dels components. El circuit, tot i
funcionar, el seu comportament esta fora dels marges entre els quals hauria de
treballar per a ser considerat un circuit bo (un cas particular sén els curtcircuits o
circuits oberts amb uns valors de resisténcia diferents a zero o infinit).

- Altres: Modelen casos especifics (ex: GOS) en que la seva singularitat no permet
classificar-los en els dos casos anteriors.

Per a realitzar un test emprant I’estrategia estructural és necessari congéixer el
circuit que es vol testar, com a minim, a nivell de layout i el procés de fabricacié del
circuit. A partir del layout és possible trobar un llistat de totes les possibles falles que
pot tenir el circuit a analitzar. Cal tenir en compte que no totes les falles tenen la
mateixa probabilitat d’aparicio, i per exemple, no caldria considerar les falles amb una
probabilitat d’aparicid per sota d’un llindar determinat, i aixi reduir la llista i fer-la més
realista.

2.2.3.- Test predictiu

L’estrategia de test predictiu €s una estratégia de test, més recent que les dues
anteriors, que intenta predir les caracteristiques funcionals del circuit sota prova
utilitzant parametres facils de mesurar. Es pot considerar una evolucié del test
funcional.

L’objectiu és mesurar determinats parametres del DUT i aprofitar la correlacid
d’aquests parametres amb les caracteristiques funcionals del circuit per predir les
caracteristiques funcionals no mesurades [24] [25]. Aquesta correlacio no sempre es pot
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calcular de manera analitica, i s’ha d’establir amb relacions estadistiques (Figura 2.4).
Les observables de test s’han d’escollir amb cura per a maximitzar la cobertura del test i
minimitzar-ne el cost.

El test predictiu es va desenvolupar a partir del test per signatura [26] [27] [28].
Aquest tipus de test intenta solucionar la necessitat de millorar la generaci6 dels vectors
de test, un altre dels cavalls de batalla del test. Consisteix en aplicar un determinat
senyal (0 vector de test) a I’entrada del DUT i mesurar la seva resposta a aquest senyal.
La resposta que s’obté es compara amb la resposta en el cas sense falles per a
determinar si el circuit presenta falla o no. Pero la informacié que s’obté de les
observables de test també es pot processar amb metodes estadistics per a obtenir una
prediccio de les caracteristiques funcionals del DUT.

Els vectors de test emprats en aquesta estratégia estaran determinats pel tipus de
circuit a testar. Per a circuits de baixa frequéncia, els senyals de test es poden injectar
directament a I’entrada del circuit. Mentre que per un circuit RF, el senyal d’entrada es
pot modular abans d’introduir-lo al DUT i demodular la resposta del circuit a la sortida
per a trobar la “signatura” en banda base.

Poder predir el comportament d’un circuit RF de manera senzilla és un valor
afegit d’aquest tipus de test, ja que actualment, els esforgos en el cap del test van dirigits
a desenvolupar noves estratégies de test que permetin superar el coll d’ampolla que
suposa el test de circuits RF [4].

De manera resumida, per a testar un DUT amb I’estrategia de test predictiva, cal
estudiar les variacions dels parametres tecnologics degudes a les variacions del procés
de fabricacid. Després, estudiar els efectes que tenen aquestes variacions sobre les
caracteristiques funcionals del circuit (configurat en mode normal de funcionament), i
sobre els observables de test (del circuit configurat en mode test). Finalment, un cop fet
aquest proceés, cal trobar la relacié entre els parametres i les observables de test (Figura
2.5).

El test predictiu parteix de la desviacid estadistica dels parametres tecnologics
del circuit sota prova que representi la tolerancia del procés de fabricacio (Vw, S, ...).
Aquesta distribucio defineix un espai del parametres del circuit (P) format per N
conjunts de n, elements cadascun, on N és el nombre de variacions estadistiques que es
realitzen.

Les caracteristiques del DUT es defineixen en I’espai de parametres funcionals
D, mitjangant N conjunts de nq elements. Aquestes caracteristiques poden ser: el guany
(Ao), el marge de freqtiencies de treball (BW), la variacié maxima d’un senyal d’entrada
(SR),... En el cas d’un amplificador operacional. O el guany de conversio (Gc), la figura
de soroll (NF), la linealitat (IP1, IP3),... En el cas d’un mesclador.

Existeix un conjunt de ng funcions (f,q) que traslladen els punts de I’espai dels
parametres tecnologics a I’espai de les caracteristiques funcionals,

fy: P—>D', i=1l.n,
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D’altra banda, es poden obtenir N conjunts de n; mesures del DUT configurat en
mode test, obtenint I’espai T. En aquest cas, també existeix un conjunt de n; funcions
(fo) que permeten mapejar els punt de I’espai P al T,

frr PoT! i=Lln,

El metode predictiu consisteix en trobar una funcié que permeti realitzar un
canvi de base de I’espai T al D,

fo: T—>D' i=1n,
La existéencia d’aquesta funcio no esta assegurada i no és possible de trobar per

metodes analitics, en el cas general. Els metodes com el MARS o el GLM [29]
permeten trobar la corba de regressié que relaciona els punts entre els espais T i D.

P : Espai dels
) ) _. 1 parametres tecnologics p ) )
Simulacio - S Simulacio
-, ~
’ N
’ N
/ N\
/ \
/ \
/ Foa ot \
1 \
| 1
¥ 4
D : Espai de les T : Espai dels
caracteristiques del DUT parametres de test
fia
- _ -
MARS, GLM

Figura 2.4: Relaci6 entre els parametres, les mesures i les caracteristiques d’un circuit.

El procediment per a desenvolupar aquesta metodologia és la seglient: primer,
cal definir I’espai dels parametres tecnologics P. Aix0 es pot aconseguir mitjancant una
variacio estadistica dels n, parametres dels components que conformen el circuit, segons
les desviacions de procés de fabricacid.

Amb cadascuna de les variacions obtingudes es realitza una primera simulacié
del circuit en mode normal de treball i una segona en mode test. Amb la primera es
troben els ng parametres funcionals del circuit i amb la segona els n; parametres de test.

Amb una part de les dades es poden generar les funcions que relacionen les
dades del circuit oscil-lador amb els parametres funcionals del circuit emprant
I’algorisme MARS o GLM.
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Com a ultim pas, cal comprovar la bondat de les correlacions obtingudes entre
I’espai T i D. Per aixo, cal aplicar les funcions de prediccio, trobades en el punt anterior,
als parametres de test, i comparar les prediccions amb els parametres funcionals.

DUT
Definicié de les caracteristiques circuitals
i dels parametres de test

A 4 A 4

Simulacié de Monte Carlo
N iteracions (1 a N/2)

Simulacié de Monte Carlo
N iteracions (N/2+1 a N)

\ 4 \ 4 v v
Calcul de les Calcul dels parametres Calcul dels parametres Calcul de les
caracteristiques circuitals de test de test caracteristiques circuitals
\ 4 \ 4
Calcul de les fucnions f;, (MARS, GLS)
\ 4 \ 4

Caracteristiques circuitals
predites emprant f;,

L Eix Y: Prediccions v \ 4
Comparacio

A

. Eix X: Simulacions
. v

X Calcul de I’error: r, &

Figura 2.5: Procediment de generacio i comprovacié de les corbes de regressio.

La comparacio entre els valors reals i els valors estimats no només permet
validar el métode, també permet escollir els millors parametres de test per a minimitzar
els errors de prediccio. Aquesta eleccid es pot fer triant les observables de test que
prediuen les caracteristiques funcionals amb menys error.

En el cas que es vulgui augmentar la precisid, es pot optar per a configurar el
DUT en diferents topologies de test o realitzar altres mesures que permetin una major
correlacio entre parametres.

2.3.- Tecniques de test

Una vegada s’ha escollit I’estratégia de test més adient, segons el circuit a testar
i els parametres que es volen analitzar, cal determinar la técnica de test adequada.

La metodologia basica per a realitzar el test consisteix en generar un senyal de
test adequat (vector de test) que exciti el circuit que es desitja testar (DUT), configurat
en mode test. Simultaniament, els parametres de la resposta del DUT seleccionats
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(observables de test) s’han de mesurar o monitoritzar. Posteriorment, si cal, es poden
tractar les observables de test per a determinar si el circuit passa, 0 no, la prova del test.
Aquestes mesures [15] es poden realitzar en el domini temporal, frequencial o0 mesures
estatiques (mesura del punt de treball).

Aplicar aquests vectors de test i monitoritzar les observables de test no és un
procés trivial. L accés a tots els nodes interns d’un circuit integrat, necessaris per a
aplicar els vectors de test i monitorizar les observables de test, és inviable. Aquesta
restriccio va ser solucionada amb la familia de normes de test IEEE1149.X.

La primera norma que va apareixer va ser la IEEE1149 (o JTAG) [30]. La
primera versid d’aquest estandard (IEEE1149.1) dona les recomanacions necessaries per
a implementar un circuit digital que sigui testable. La circuiteria i procediments
suggerits permeten testar: els paths, les interconnexions entres els diversos circuits de la
placa, i cadascun dels circuits.

Posteriorment, la norma IEEE1149.4 [31] [32] [33] [34] [35] va apareixer per a
definir un estandard per a circuits mixtes (circuits amb part digital i analogica).
Basicament, aquesta norma amplia les recomanacions de la JTAG amb la circuiteria i
procediments necessaris per a testar la part analogica dels circuits mixtes.

L’objectiu d’aquests estandards és millorar la observabilitat i la controlabilitat
dels dissenys, millorant el temps de desenvolupament, el cost, i la qualitat del test.
Agquests estandards estan orientats a la industria i no pretenen imposar cap tipus de
técnica de test.

D’altra banda, per a facilitar el test, els circuits integrats son dissenyats encarats
a la testabilitat (Design for Test, DfT), seguint les recomanacions de la NTRS. El DfT
és un conjunt de regles de disseny que tenen com a objectiu modificar i/o afegir una
circuiteria addicional que permeti millorar la testabilitat, o testar el circuit d’una manera
més economica [36] [37].

Seguidament es comentaran algunes técniques de test (enfocades al DfT) que es
poden emprar soles o combinades entre elles, independentment de I’estratégia de test
escollida.

2.3.1.- Test on-chip (BiST)

La idea consisteix en implementar, en el mateix circuit integrat, tota o part de la
circuiteria necessaria per a testar el DUT. D’aquesta manera, idealment, només caldra
observar un senyal que indiqui si el circuit és 0 no defectuds. Aquesta tecnica implica
modificar el circuit original i afegir circuiteria que pot afectar negativament a les
caracteristiques del circuit original.

Richardson et al. [38] analitzen algunes de les técniques de test existents en el
seu moment (I’any 1998) i exposen que, en el test off-chip, la generacio i I’adquisicio
dels senyals de test per avaluar el DUT, imposa moltes restriccions o exigéncies en els
equips automatics de mesura (ATE), conversors, ... Una soluci6 és generar els senyals
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de test on-chip, com en el cas del BiST. El BiST proposat per Richardson consisteix en
partir el DUT en blocs i enllagar-los amb un multiplexor analogic. A I’hora de testar els
diferents blocs, aquests son configurats en mode test i analitzats un a un. Es una técnica
intrusiva que requereix un bon aillament entre blocs durant el test i una circuiteria
addicional que introdueixi i/0 mesuri els senyals de test.

Arabi, en un assaig sobre la viabilitat del BiST [39], arriba a la conclusié que el
cost que implica és inferior al test emprant ATE, tot i que caldria emprar conjuntament
altres técniques per a completar el test.

Degut als avantatges del BiST també s’intenta aplicar en sistemes RF.
Principalment, hi han dues grans categories: analitzar cadascun del blocs que componen
el sistema per separat [40] o analitzar el sistema Rx/Tx com un sol bloc [41] [42] [43]
[44].

En el primer cas, cada bloc del sistema és considerat com un DUT a testar.
Cadascun d’aquests blocs es tracta de manera individual i es pot emprar la tecnica mes
apropiada segons el cas. D’aquesta manera permet identificar el bloc defectuds, pero
implica la necessitat d’una gran circuiteria addicional. Ryu et al. segueixen aquesta linia
[45]. En el seus treballs tedrics proposen i simulen una estrategia de test per a un LNA.
Els grans avantatges que presenta sén la abséncia d’un DSP (digital signal processor) o
logica de control i els senyals que indiquen la bondat del circuit son tensions continues
gue es poden mesurar amb un simple voltimetre.

El segon cas, permet tractar tot el sistema com un sol bloc, emprant la cadena Tx
I Rx per a realitzar el test. La circuiteria addicional per al test sera inferior, pero no es
pot identificar a on esta la falla. Aquesta Gltima técnica es emprada per Silva et al. [46],
en el seu treball presenten una manera de testar un LNA emprant la cadena de Tx. En
aquest cas, tot i que el principal objectiu és testar I’amplificador també es pot testar el
mesclador.

Lupea et al. realitzen un treball teoric a on estudien les possibles signatures per a
test amb BIST d’un sistema OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing)
[47], tractant tot el transceptor com a un sol DUT. Dabrowski fa un estudi també teoric
de test mitjancant BiST [48] aplicat a les parts analogiques d’un transceptor. Finalment,
Robers et al. apliquen aquest metode en un sistema transceptor de manera que també es
pot testar el Rx i Tx per separat [49], a més de permetre un autotest de la circuiteria
addicional dedicada al test.

2.3.2.- Test basat en oscil-lacio (OBT)

La idea basica d’aquesta técnica de test consisteix en transformar el DUT en un
circuit oscil-lador i mesurar diferents observables de test (freqiiencia d’oscil-lacid,
amplitud de la tensio de sortida, consum,...), amb els que es puguin detectar si el circuit
presenta algun tipus de falla [50] [51]. Una manera de convertir un circuit en un
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oscil-lador és afegir una realimentacié en aquest circuit (veure la Figura 2.6). Aquest
sera el circuit en mode test.

Un circuit oscil-lador que no presenti cap tipus de falla generara a la seva sortida
un senyal periodic amb uns determinats nivells i frequéncia de sortida que es pot
considerar la signatura del circuit. Aquesta signatura tindra una varianca respecte el seu
valor nominal en funcié de les falles o les desviacions parametriques dels seus
components.

L’OBT és conceptualment simple, i no requereix canvis en el circuit durant el
procés de test. Només cal connectar de manera adequada la circuiteria addicional que
permeti al DUT oscil-lar. Pero cal anar amb compte que aquests circuits afegits,
destinats al test, no afectin al funcionament del circuit configurat en mode normal de
treball.

Aquesta técnica és facil d’implementar, no sén necessaris senyals externs de test,
les mesures a realitzar son simples, és aplicable en la majoria de circuits analogics i el
cost en area de silici és baix (en el cas de ser implementada en BiST).

Realimentacié

Senyals d’entrada Z> I E—— DUT I I E> Senyals de sortida

Circuit en mode normal de funcionament

Realimentaci6

v
- K DUT E> Observables de test

Circuit configurat en mode test: Oscil-lador

Figura 2.6: Concepte del OBT.

Arabi i Kaminska proposen [50] [52] [53] dividir les diferents parts d’un circuit
en blocs. Durant el procés de test els blocs son configurats com oscil-ladors. La
desviacié de la freqiiencia d’oscil-lacio i la tensio de sortida respecte els seus valors
nominals determinen si un circuit es bo o dolent. Aquesta técnica presenta I’avantatge
de ser senzilla, rapida, simplifica la generacio dels vectors de test, i posseeix una gran
cobertura de deteccid. També apunten a la possibilitat de poder ser emprada en BiST
[54], tot desenvolupant la circuiteria necessaria per a implementar-ho. Aquesta técnica
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és capac de detectar gran part de les falles paramétriques i estructurals, i redueix el
temps i procediments del test.

Aprofitant els avantatges de I’OBT (sense vectors de test i aplicable amb BiST,
entre d’altres), Raghunathan et al. proposen predir els parametres funcionals d’un DUT
a partir de determinades mesures (test predictiu) quan esta configurat com a oscil-lador
[55]. Tal i com s’ha descrit anteriorment, els defectes o les variacions de procés
provoquen que la freqléncia, amplitud i consum, entre d’altres parametres, tinguin
valors diferents respecte al cas d’un circuit sense falles. Aquestes variacions es poden
relacionar amb els parametres funcionals del DUT, tot estimant el seu valor.

El test predictiu basat en oscil-lacié (POBT) presenta el gran avantatge de poder
discriminar entre els circuits defectuosos i els lliures de falles a partir de les seves
caracteristiques predites, a diferencia del OBT, que utilitza les mesures del circuit en
mode test directament. Aixo permet definir uns marges d’error més reals i intuitius. A
banda de continuar mantenint els avantatges del OBT, no necessitar un estimul extern,
és rapid i barat.

2.3.3.- Test de corrent (ipp(t))

Des que es va demostrar la possibilitat de testar un circuit digital mitjancant el
seu corrent de consum (test Ippg) aquest ha estat ampliament emprat i hi ha hagut molts
estudis que aprofundeixen en aquesta linia de recerca [56] [57] [58] [59] [60] [61]. Aix0
ha fet que aquesta técnica sigui un estandard en la industria, per a dissenys digitals.
Aplicar aquesta técnica en circuits analogics i mixtes és una linia de recerca.

En circuits analogics, la variacié del procés pot provocar que les variacions del
corrent en el circuit sense falles sigui tan gran que emmascari els efectes d’una falla.
Algunes de les solucions proposades son: mesurar dos corrents de consum de polaritat
oposada o un processat de les mesures per a cancel-lar I’efecte del corrent de
polaritzacio.

El test de corrent consisteix en monitoritzar els corrents d’alimentaci6 i massa
mentre s’apliquen a I’entrada o entrades del circuit sota prova, determinats estimuls en
funcio6 d’aquest circuit.

Del corrent escollit per a realitzar el test, es poden analitzar diferents parametres
[62] [63], depenent de la técnica de test emprada: valor mig, variacions d’amplitud,
canvis en la seva forma d’ona, caracteristica espectral, frequéncia, i signatura, entre
altres.

Un cas particular d’aquest test és el test del corrent quiescent (Ippg) [64]. El
corrent Ippg és el corrent que consumeix un circuit en el seu estat quiescent (estat
estable, després que els transistors hagin commutat degut a la combinacié de les
entrades). En I’estat quiescent, el consum d’un circuit digital sense falla és molt baix.
En canvi, un circuit amb algun tipus de falla, el corrent presentara uns valors diferents
als esperats, en funcié d’aquesta falla. Aquesta estrateégia permet trobar defectes que no
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propaguen I’error fins a la sortida o sortides [65], 0 que no es poden modelar amb
metodes tradicionals com I’stuck-at.

En la indUstria, per a sistemes digitals, el test Ippg és una estrategia estandard.
Perd en sistemes analogics, el consum és més elevat i pot emmascarar I’efecte de la
falla. Bell et al. [66] estudien la deteccio de falles emprant el test Ippg en circuits
analogics i mixtes, en un PLL i en un multiplicador de frequéncia analogic i simulant
les falles amb models estructurals. Bell et al. arriben a la conclusié que és possible
obtenir una cobertura acceptable amb mesures de corrent, pero cal una 0 més mesures
alternatives per a tenir una bona deteccio. En aquest cas, utilitzen la tensié de sortida
conjuntament amb el corrent de consum.

Diversos estudis han comprovat que el test de corrent [67] [68] [69], per a
circuits analogics, dona una cobertura d’error més gran que amb els senyals de sortida
del DUT. Tant en analisis en regim estatic com en dinamic. Aplicar aquesta técnica en
sistemes analogics i mixtes continua sent un cami d’estudi.

Van Lammeren [70] aplica el test de corrent per al test de circuits en I’oblea per
a millorar el procés de produccié de Philips Semiconductors. En el seu treball,
desenvolupat i aplicat per a les parts analogiques d’un processador de televisio, proposa
diferents circuits per a detectar les tensions de les linies d’alimentacio i massa, i calcular
el corrent que hi circula. Els resultats que obté indiquen que el test funcional té una
cobertura molt més gran que la mesura del corrent, pero la deteccio per corrent és una
tecnica no invassiva, més rapida i barata.

2.3.4.- Altres tecniques de test

Com s’ha pogut veure anteriorment, una part de les técniques emprades per al
test de circuits analogics provenen de I’adaptaci6 d’alguna tecnica de test per a circuits
digitals o es basen en els mateixos principis. Un clar exemple és el treball realitzat per
Dorey i Hibbert [71] on exposen la possibilitat d’utilitzar un test pseudo-digital emprant
els models d’stuck-at (un dels models de falla més emprats en circuits digitals [56]) en
circuits analogics, en aquest cas un amplificador, i a on els vectors de test sén un simple
escombrat en continua a I’entrada de I’amplificador.

Malauradament, I’adaptacié de les técniques digitals a circuits analogics té un
limit, principalment degut a la diferencia de la definicid d’error en ambdds casos.
Mentre que en el cas d’un circuit digital es busca un bit erroni, en un circuit analogic es
busca que el circuit estigui fora d’uns marges de tolerancia. Aixo fa que hagin aparegut
tecniques de test per a circuits analogics en funcié del tipus de circuit. Els senyals de
test d’aquests circuits poden ser un senyal d’una o més freqiiencies, un pols, escombrat
0 rampa. La resposta es pot analitzar en el domini temporal (amplitud, retard) o
frequencial (ample de banda, fase) per a trobar les caracteristiques que defineixen el
circuit sota mesura.
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Altres autors proposen millorar técniques existents per a circuits analogics.
Raghunathan et al. proposen millorar I’OBT configurant el circuit de manera que en
mode test aquest produeixi una oscil-lacié esmorteida en resposta a un senyal esglad a
I’entrada [72]. Utilitzant els parametres d’aquest senyal aconsegueixen predir les
caracteristiques del circuit amb una precisié notable. Amb aquesta técnica, que els
autors anomenen predictive quasi-oscillation based test, o PQOBT, cal un circuit
addicional que transformi el DUT en marginalment estable i un generador de senyal
esglad. A més, cal mostrejar el senyal transitori de sortida i extreure’n les dades
requerides per a fer la prediccid, per tant, hi ha problemes de sincronisme, i ser molt
sensible a les variacions de procés.

Malauradament, el métode predictiu associat a auto-oscil-lacions, ja sigui POBT
0 PQOBT, no és d’aplicacio sistematica. Per cada circuit concret s’ha de dissenyar la
configuracié en mode test adequada i definir les observables de test optimes.

Una altra filosofia d’afrontar el test és aprofitar la capacitat de calcul dels
processadors actuals. Els avengos en microcontroladors ha permes poder processar el
senyal de manera digital utilitzant processadors especifics per al tractament del senyal
(DSP). Els sistemes basats en DSP permeten tenir més control sobre les mesures, més
precisio, flexibilitat i repetibilitat, que no pas amb sistemes de mesura tradicionals.
Algunes tecniques de test intenten aprofitar aquestes prestacions. Mahoney [73] proposa
reduir el temps de test i el cost, dels equips de mesura, emprant técniques basades en
DSP. La metodologia presentada consisteix en un hardware coordinat per un DSP.
Aquest genera els senyals que estimulen el DUT i processa la seva resposta. Nomeés
calen conversors ADC i DAC en les entrades/sortides del DUT. Els avantatges son la
gran velocitat del test i el baix cost d’aquesta tecnica.

D’altra banda, els DSP permetent analitzar I’espectre freqlencial (FFT) de
manera més simple [74]. Hafed et al., aprofiten aquests avantatges del processat digital,
per estudiar en els seus treballs [75] [76] I’aplicacio dels DSP’s per BiST, afegint, en
aquest cas, la possibilitat de testejar la circuiteria addicional de mesura.

Altres técniques intenten aprofitar alguna caracteristica del DUT que faciliti el
test. Per a circuits analogics lineals amb una resposta frequiencial passa-banda, existeix
una tecnica anomenada test de la freqiiencia residual maultiple [77]. Consisteix en
introduir dos tons just per fora de les frequéncies de tall. Les amplituds dels tons a la
sortida permeten detectar si té falla. Aquesta técnica es pot combinar amb test de corrent
si el circuit treballa en mode normal en el procés de test.

Learmonth et al. [77] a part d’estudiar el test de freqliencia residual multiple,
també comenten el test mitjancant la técnica de seqliencies M. Agquesta técnica
consisteix en obtenir la resposta impulsional del circuit mitjancant I’aplicacié d’un
senyal periodic a la seva entrada. El desavantatge resideix en la capacitat computacional
que el procés de test requereix. Tanmateix, els autors presenten un circuit simplificat
que permet realitzar una aproximacié amb resultats satisfactoris.

Tots els casos anteriors requereixen la implementacio d’una circuiteria
addicional de test. Aixo fa que les caracteristiques del circuit a testar puguin variar,
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respecte el circuit sense la circuiteria de test. Per a superar aquest inconvenient, Mateo
et al. proposen utilitzar la temperatura dissipada per un circuit com a observable de test
[79] [80], posant com a exemple un LNA.

Finalment, també han anat apareixent tecniques especifiques per a circuits d’alta
freqliencia. El test de circuits de Tx/Rx de RF presenta la dificultat de la seva elevada
frequéncia de treball, a part de que solen tenir circuits digitals incorporats. Degut al
creixement del mercat de les telecomunicacions, la necessitat de noves técniques per al
seu test és evident. Roberts et al. [78] mostren algunes de les estratégies existents per a
realitzar aquest tipus de test. Principalment, es basen en el test funcional, incrementar la
testabilitat amb un bus de test i tecniques basades en BiST.

2.4.- Aplicacions a un Amplificador Operacional

2.4.1.- L’amplificador operacional

El primer exemple escollit per a determinar si els corrents d’alimentacid i terra
son unes observables de test adequades és un amplificador operacional (OpAmp).
Aquest circuit va ser proposat com a circuit de referencia per al test [81]. S’ha escollit
per a estudiar les tecniques de test dissenyades degut a que I’OpAmp és un circuit
relativament senzill i permet estudiar el circuit a una freqiiencia baixa. Es podra emprar
la circuiteria de test (i aplicar la técnica OBT) sense les dificultats provocades per una
freqliencia de treball massa elevada.

2.4.1.1.- Circuit amplificador

El circuit utilitzat en aquest tema és un amplificador operacional de topologia
Miller. En la Figura 2.7 es mostra el seu esquema. El procés de disseny que s’ha seguit
per a dissenyar-lo esta explicat en I’Annex I.

= S N

|

v+ V-
—{ M1 M2 }— | Vour
RC

D i | ANN—E
<> M3 j}——{EVl—{E M9

Figura 2.7: Esque_ma de I’'amplificador (i)eracional dissenyat. -
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Aquest circuit esta format per 4 parts principals: un nucli amplificador, format
pels transistors M1 a M4; una etapa de sortida, composta pels transistors M8 i M9; una
font de corrent per a polaritzar les etapes anteriors, implementada pels transistors M6 i
M7; i finalment, una xarxa de realimentacié formada per Rc i Cc.

Els valors de tots aquests elements, que formen el circuit de la Figura 2.7, estan
indicats en la Taula 2.1. Aquest amplificador ha estat simulat amb el programa Spectre,
emprant tecnologia de 0.35 um d’AMS.

TAULA 2.1

VALORS DELS ELEMENTS DE L’ AMPLIFICADOR DISSENYAT
Les dimensions dels transistors estan expressades segons (W/L).

Parametre Valor Unitats
M1 30/4 um/ pum
M2 30/4 um/ pum
M3 15/4 um/ um
M4 15/4 um/ pum
M6 6/4 um/ pum
M7 30/4 um/ pum
M8 200/4 um/ pum
M9 154 /4 um/ pum
Cc 2 pF
Rc 1 kQ

Les principals caracteristiques funcionals amb que es poden definir (entre moltes
altres) un amplificador estan indicades en la Taula 2.2. Aquestes son: el guany en llag
obert (Ao), I’'ample de banda en llag obert (fo), el producte guany per ampla de banda
(GBW), el marge de fase (FM), I’slewrate de pujada (SR™), la tensié d’alimentacio i el
consum de corrent.

TAULA 2.2

CARACTERISTIQUES DE L’AMPLIFICADOR DISSENYAT

Parametre Valor Unitats
Alimentacié +1.65 \Y
Ay 97.16 dB
fo 126 Hz
GBW 57-10° rad/seg
MF 83 graus
SR* 14.50 V/useg
Irer 11.04 A
Consum 615.8 uA

2.4.1.2.- Amplificador operacional amb falles configurables

L’amplificador operacional, mostrat a |’apartat anterior, ha estat modificat per a
poder configurar determinades falles. En aquest cas, s’han modelat quatre tipus de
falles. La Figura 2.8 mostra el circuit amplificador amb les falles implementades amb
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transistors MOS (representats com a interruptors). En la figura, els interruptors es
mostren en la posicié adequada per a configurar I’amplificador sense falles.

La circuiteria addicional introduida, emprada per a controlar les falles, ha
provocat que les caracteristiques de I’amplificador variin lleugerament respecte del
circuit original. En la Taula 2.3 es mostren els parametres de I’amplificador original i
els efectes dels canvis introduits per a modelar les falles. Tot i que hi ha certes
diferéncies, aquestes no son significatives.

wo 8l e el gl [ 1 T e
e EE R £
STl R~ o

Figura 2.8: Amplificador amb defectes.

TAULA 2.3

CARACTERISTIQUES DELS AMPLIFICADORS DISSENYATS

Parametre Amplificador original ~ Amplificador modificat
Ao 97.16 dB 95.05 dB
fo 126 Hz 135 Hz
MF 83° 75°

Les falles que es poden programar amb els interruptors integrats soén:
curtcircuits, circuits oberts, portes flotants, un GOS [82], i un increment de la capacitat
en un node. Un resum de totes les falles es troba en la Taula 2.4. Aquesta mostra el
llistat complet de les falles implementades, una breu descripcié de cadascuna de les
falles, I’interruptor que controla cadascuna de les falles i el seu estat per a activar la
falla indicada. En aquesta taula, només apareixen els interruptors que varien d’estat per
la falla corresponent, tots els altres queden com en el cas de FO (Figura 2.8).
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TAULA 2.4

LLISTA DE LES FALLES | DELS INTERRUPTORS IMPLICATS EN LA SEVA ACTIVACIO
Els interruptors que es mostren sén els interruptors que modifiquen el seu estat respecte del cas FO.

Falla Interruptors
Codi Descripcid Codi Estat
FO Circuit configurat sense falles - -
F1 Curtcircuit entre D i S de M6 C1 ON
F2 Porta flotant de M6 c2 OFF
F3 Porta flotant de M7 C3 OFF
F4 Curtcircuitentre D i S de M8 C4 ON
F5 Porta parcialment (20%) flotant de M7 C5 OFF
F6 Porta parcialment (40%) flotant de M7 C5C6 OFF OFF
F7 Porta parcialment (60%) flotant de M7 C5C6 C7 OFF OFF OFF
F8 Curtcircuitentre D i S de M2 C8 ON
F9 Porta parcialment (33%) flotant de M1 C9 OFF
F10 Porta parcialment (66%) flotant de M1 C9 C10 OFF OFF
F11 Curtcircuit de R¢ C11 ON
F12 GOS en M9 C12 ON
F13 Porta parcialment (50%) flotant de M3 C13 OFF
F14 Porta flotant de M3 Cl3C14 OFF OFF
F15 Increment de capacitat en la porta de M4 C15 ON

De manera més detallada, els 16 casos possibles d’estudi son:

FO: Circuit configurat en mode sense falles. Els interruptors han d’estar configurats
segons indica la Figura 2.8.

F1: Simula un curtcircuit entre el drenador i la font del transistor M6. La falla
s’activa al posar en ON C1. En principi, aquesta falla ha de ser facil de detectar,
degut a que el canvi provocara una variacié important en el corrent de polaritzacio
del circuit.

F2: Simula una porta flotant en el transistor M6. La falla s’activa al posar en OFF
C2.

F3: Simula una porta flotant en el transistor M7. La falla s’activa al posar en OFF
C3. Aguesta falla afecta al corrent que entra a I’amplificador diferencial, per tant,
hauria de ser facil de detectar.

F4: Simula un curtcircuit en el transistor M8. La falla s’activa al posar en ON C4.
F5, F6 i1 F7: Simulen una porta flotant parcial del 20%, 40% i del 60%
(respectivament) en el transistor M7. S’activen al posar en OFF i/o combinar
adequadament C5, C6 i C7. Aquestes dues configuracions mostraran les
consequéncies d’una falla paramétrica en funcié del seu impacte en el transistor.

F8: Simula un curtcircuit entre el drenador i la font del transistor M2. S’activa al
posar en ON C8. Es d’esperar que I’efecte sigui visible, degut a que afecta
directament a I’etapa d’entrada.

F9 i F10: Simulen una porta flotant parcial del 33% i del 66% (respectivament) en
el transistor M1. S’activen a posar en OFF C9 o C9 i C10. L’efecte que provoquen
aquest errors és descompensar el parell diferencial de I’amplificador diferencial.
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F11: Simula un curtcircuit en paral-lel a la resisténcia de compensacié Rc. S’activa
al posar en ON C11. Afecta a I’ample de banda de I’OTA.

F12: Simula un GOS en el transistor M9. S’activa al posar en ON C12.

F13 i F14: Simulen una porta flotant parcial del 50% i una porta flotant
(respectivament). S’activen posant en OFF C13 0 C13i C14.

F15: Incrementa la capacitat de porta del transistor M4 en 2.08pF. S’activa al posar
en ON C15.

2.4.1.3.- Circuit amplificador configurat en OBT

Per a generar els vectors de test necessaris i verificar I’amplificador utilitzat com
a DUT, s’ha emprat la técnica OBT. Per a aplicar aquesta tecnica cal afegir a
I’amplificador operacional una circuiteria de test que configuri I’amplificador en un
circuit oscil-lador (Figura 2.9). Amb aquesta configuracio, es mesuraran diferents
observables (frequencia d’oscil-lacid, tensions i corrents) amb I’objectiu de poder
determinar el funcionament de I’amplificador operacional.

Realimentaci6

Vop e .
Freqliéncia d’oscil-lacié

Y Amplitud de sortida
DUT E> Corrent d’alimentacié
Corrent de terra
Altres observables de test

VSS

Figura 2.9: Configuracié de I’'amplificador en mode test.

Les diferents observables que s’estudiaran sén: la freqiiencia d’oscil:-lacio (fosc),
la tensio pic a pic del senyal de sortida (Voutpp), €l valor pic a pic del corrent de massa
(Iss,pp) 1 €l valor de pic a pic del corrent d’alimentacio (Ipp,pp).-

La circuiteria de test per a configurar I’amplificador en un oscil-lador es mostra
en la Figura 2.10.

R, R,
f/\N\/*#\/\/\/—
B Voo
Vs
R C
¥
f/\/VV AN

Figura 2.10: Circuit oscil-lador.
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La freqliéncia angular d’oscil-lacid, wes: (Que es calcula segons @ = 2xf), esta
determinada per la xarxa de realimentacid i I’lamplada de banda de I’amplificador. El
seu calcul es mostra en I’apartat seguent.

2.4.1.4.- Equacions de I’oscil-lador

Al circuit de la Figura 2.10 s’ha substituit I’amplificador pel seu model
equivalent en petit senyal, el circuit resultant es mostra en la Figura 2.11.

R, R
| A — A
- | RX vV Iy RO I
0
: X Vo
| |
W) e, Ay |
| |
L 1 1 |
L= oo o______ J
R + C
. :

Figura 2.11: Circuit equivalent de I’amplificador amb la circuiteria de realimentacié

Rx i Cx representen el pol intern de I’amplificador. Ay és el guany de
I’amplificador, que es considerara constant. Ro modela la impedancia de sortida. Del
circuit de la Figura 2.11 es poden escriure les equacions segients,

Vo =RC Ve +V, (2.1)
dt
Vo =AVy —i,Ro (2.2)
,=c e, Yo (2.3)
dt R, +R; '
VT -V~ =V, +R,Cy Wy (2.4)
dv
V' =RC—=
dt (25)
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Ra

V™=V
°R, +R,

(2.6)

Substituint I’equacié ( 2.3 ) en I'equacié ( 2.2 ), i aillant Vx, s’arriba a
I’expressio,
R,Cdv. V R
XZL—C+—O 1+—O (27)
A, dt A R, +R:

D’altra banda, substituint les equacions (2.5) i (2.6 ) en I’equacié ( 2.4 ), s’obté
la igualtat,

v, +R,C, Ve _pc Ve _y _Ra
XU d  °R,+R;.

(2.8)

Aleshores, substituint les equacions ( 2.1 ) i ( 2.7 ) en I’equacié ( 2.8 ), i
ordenant els elements, s’obté I’expressio,

2
dVe | RxCx. R,C +RC 14— |y
dtZ AO RA+RF
LOVe [RC (1 Ry JRC RCy) o[ Ra ), (2.9)
dat | A, Ry +Re LA Ao Ra+Re
+V¢ Lle—Ro ]y Ra 1y
AO RA+RF RA+R|:

Comparant aquesta equacio amb I’expressio general d’un oscil-lador harmonic
esmorteit,

d?y  dy
m +b—+ky=0
a2 at y (2.10)
| la seva solucié,
y =Y, + Ae " cos(m,,t + @) (2.11)
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On yo i ¢ representen I’offset i la fase inicial del senyal, respectivament, i
1% :2i és el coeficient d’esmorteiment. Es troba que per a aconseguir un oscil-lador
m

harmonic sense pérdues s’ha de complir la condicié b =0,

R,C + 1+R—0 i.,.i _i R—F =0 (2.12)
Ry+Re Nowy, @, ) o, Ry +Rg

Aleshores, la frequéncia d’oscil-lacio és,

14+ Ro + A, Ra
, _k R, +Re R, +Re
Wiy =— =0
0sc m 0 1 R (213)
RoC+— |1+~
ap R, +Re

On a)oz%xcx , Wy :}/RC I o =w,A,.

A la practica, aconseguir imposar la condicié b = 0 és impossible. D’altra banda,
per assegurar que el circuit comenci a oscil-lar, cal que b < 0. Sota les condicions del

circuit estudiat: Ag >> 1 i a)% >> 1, les equacions ( 2.12 ) i ( 2.13 ) es poden
T

aproximar per,
— <5 5 o5 (2.14)

2 _ Ra
osc a)ﬂa)T

()

R, +R
RA+RF+RO(1+A+F] (215)

R

L’equacié ( 2.15 ) és només una aproximacid. No s’han tingut en compte els
efectes no lineals de I’OpAmp, com la saturacio i I’Slew-Rate. Tot i aixi, es pot deduir
que per a augmentar la sensibilitat de la frequéncia d’oscil-lacid, respecte wr, convé que
@p Sigui tan gran com sigui possible, tal i com es pot deduir de I’equacié ( 2.15 ).
D’altra banda, també ha de complir la condici6é de I’expressié ( 2.14 ). Per tant, una

Re
Ry, +Re +R,
per assegurar que la condicio es compleix per a tots els casos. A més, cal anar amb
compte amb I’eleccio dels components de la xarxa de realimentacié (Ra, Re, R i C), per
evitar que es vegin afectats pels elements parasits de la placa de prova.

. . . . 1
vegada triats els valors de Ra i Rr, es fara que, com a minim, o, <§a)T
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Una vegada escollits els elements de la xarxa de realimentacio, s’ha simulat el
circuit (amb el programa SpectreRF) per a confirmar que el circuit dissenyat oscil-1és, i
acabar d’ajustar el valor dels elements de la xarxa de realimentacié. Finalment, els
valors escollits estan indicats en la Taula 2.5 i la Taula 2.11, per a I’estudi del circuit
amb test estructural o predictiu, respectivament.

2.4.2.- Test estructural

En aquest apartat, s’emprara I’estrategia de test estructural per a estudiar si la
tecnica de test OBT combinada amb la tecnica ipp(t) sén efectives alhora de detectar
falles en un amplificador operacional.

El circuit emprat en aquest apartat és I’amplificador operacional amb falles
configurables, que es mostra en la Figura 2.8. Els valors dels components del circuit de
test (Figura 2.10), que configura I’amplificador com un oscil-lador estan indicats en la
Taula 2.5.

TAULA 2.5

VALORS DEL LLAG DE REALIMENTACIO

Element Valor Unitats
Re 50 KQ
Ra 10 KQ

R 4.7 KQ
C 47 pF

Aquest apartat esta dividit en dues parts. La primera part estudia de manera
teorica I’amplificador amb les falles configurables. La segona part mostra les mesures
realitzades d’aquest mateix circuit amplificador.

2.4.2.1.- Simulacions

Per a realitzar les simulacions de I’amplificador operacional modificat s’ha
utilitzat el programa HSPICE. Aquestes simulacions s’han fet mitjancant un analisi de
Monte Carlo de 200 iteracions amb el circuit (Figura 2.8) configurat en mode test
(Figura 2.10, Taula 2.5), per cadascuna de les possibles falles configurables, per a trobar
les potencials observables de test: la frequéncia d’oscil-lacié (fosc), I’amplitud de la
sortida (Moutpp) 1 dels corrents d’alimentacio i massa (ladpp, lsspp). Amb les dades
d’aquesta taula s’ha calculat la mitjana (w) i la desviacio tipica (o) de cada observable.
Els resultats d’aquest procés es mostren en la Taula 2.6.

En alguns casos, el circuit no ha oscil-lat (veure la taula resum final, Taula 2.10).
La mitjana i la varianca de la freqténcia d’oscil-lacié han estat calculades tenint en
compte només els casos en que el circuit ha oscil-lat.
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TAULA 2.6

VALORS SIMULATS DE LES OBSERVABLES DE TEST
Els casos en que el circuit no ha oscil-lat estan indicats amb “-*.

Falla fosc (kHZ) Vout,pp (V) Idd,pp (mA) Iss,pp (mA)
8 (¢} 8 (¢} 8 ¢ 8 ¢
FO 285.01 24.10 2.78 0.27 0.42 0.12 0.48 0.18
F1 - - 0.41 0.36 0.15 0.16 0.21 0.22
F2 265.62 17.52 2.75 0.25 1.60 0.62 1.84 0.59
F3 284.22 30.59 2.77 0.26 0.41 0.12 0.47 0.18
F4 422.15 33.32 1.68 0.70 1.67 0.70 1.76 0.74
F5 322.46 48.06 2.65 0.54 0.31 0.13 0.44 0.18
F6 372.52 43.24 2.42 1.04 0.20 0.12 0.39 0.21
F7 433.31 14.97 1.90 0.67 0.08 0.03 0.19 0.07
F8 - - 0.00 0.00 0.00 0.00 0.00 0.00
F9 271.15 49.00 2.61 0.70 0.33 0.15 0.48 0.21
F10 248.84 22.84 291 0.67 0.34 0.10 0.41 0.11
F11 283.07 25.04 2.78 0.27 0.42 0.12 0.48 0.18
F12 - - 0.78 0.03 0.31 0.07 0.42 0.17
F13 - - 0.80 0.03 0.31 0.05 0.35 0.16
F14 - - 0.79 0.03 0.28 0.05 0.34 0.16
F15 272.53 22.80 2.80 0.28 0.42 0.11 0.48 0.18

Amb els valors de la mitja i la desviacio tipica obtinguts pel cas de FO (u i ov),
corresponent al circuit sense falles, s’han definit els marges entre els quals es
considerara que el circuit funciona correctament, per cadascuna de les observables de
test. Aquests marges estan calculats com dues vegades op al voltant de . Es
considerara que amb una observable no es pot detectar una falla determinada, si el valor
de la observable esta dintre dels marges definits. La Taula 2.7 mostra el percentatge de
falles detectades amb cadascuna de les observables de test emprades i amb la
combinacio de tres observables de test (fosc, Voutpp 1 lsspp). EN €l cas de la falla FO, la
probabilitat que s’indica és la probabilitat de considerar un circuit bo com a dolent.

De la Taula 2.7 es pot deduir que la millor observable de test per aquest cas
d’estudi és la frequéncia d’oscil-lacid. La tensio de sortida té una eficacia comparable.
Els corrents d’alimentacié i terra permeten detectar falles que amb les observables
anteriors son indetectables (ex: falla F2), tot i no ser tant efectius com la freqiiéncia o la
tensio.

Les falles més facilment detectables son els defectes que afecten als transistors
d’entrada o polaritzacié del circuit (F1, F2, F4, F8, F12, F13, F14). Les portes dels
transistors parcialment flotants son dificils de detectar (F5, F9), excepte en els casos en
que afecten massa a la porta del transistor (F6, F7, F10).

Una falla en concret mereix una especial atencio: la falla F3 (Figura 2.8).
Aquesta afecta a la porta del transistor M7 (Figura 2.7), i aixo fa que I’amplificador
diferencial, format pels transistors M1 a M4, no estigui polaritzat. Per tant, aquesta falla
hauria de ser facil de detectar. En contra de I’esperat, aquesta falla queda practicament
indetectable. Aix0 pot ser degut a diverses causes: condicions de simulacid
inadequades, model del circuit insuficientment acurat, o que la porta flotant no hagi
estat ben modelada.
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TAULA 2.7

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA AMB CADASCUNA DE LES OBSERVABLES DE TEST (%)

Falla fosc Vout,pp Idd,pp Iss,pp fosc- Vout,pp’ Iss,pp
FO 6.00 0.00 2.50 1.00 7.00
Fi 100.0 100.0 56.00 52.50 100.0
F2 2.50 0.00 98.50 98.00 98.00
F3 10.50 0.00 4.00 1.00 11.50
F4 100.0 100.0 93.50 90.00 100.0
F5 32.50 8.00 20.00 5.50 33.00
F6 87.50 36.50 61.50 30.50 87.50
F7 100.0 99.00 100.0 87.00 100.0
F8 100.0 100.0 100.0 100.0 100.0
F9 28.50 18.50 29.00 10.00 30.50
F10 97.50 94.50 93.50 92.50 97.50
F11 5.50 0.00 2.50 1.00 6.50
F12 100.0 100.0 0.00 0.00 100.0
F13 100.0 100.0 0.00 1.00 100.0
F14 100.0 100.0 0.00 0.50 100.0
F15 0.50 0.00 2.50 1.00 1.50

La combinacio de tres observables de test (fosc, Voutpp 1 Isspp) permet augmentar
la cobertura de deteccid dels errors. En aquest cas, es poden arribar a detectar un 70 %
de les falles induides, aproximadament. Desgraciadament, hi ha casos en que detectar la
falla és impossible, o altres casos que tenen una deteccié molt pobre. Caldria emprar
algun altre metode addicional per a detectar-los. En aquest cas no s’ha estudiat una
tecnica de test alternativa, ja que es volia analitzar I’efectivitat del corrent de consum,
en combinacié amb altres observables de test (com la freqliencia i la tensio de sortida),
per a detectar les falles simulades.

També s’haguessin pogut emprar observables de test diferents, potser amb una
cobertura de test superior. Malauradament, la restriccié definida en I’eleccié de les
observables imposava que aquestes fossin mesurables a través d’un terminal
d’alimentacié o sortida del DUT. Aquesta limitaci6 és deguda a la necessitat de
comparar les simulacions amb les mesures del circuit fabricat. EI qual no té els nodes
interns accessibles i no es podrien comparar els resultats d’ambdos casos.

2.4.2.2.- Mesures

Amb I’amplificador operacional dissenyat amb falles configurables només s’han
pogut realitzar mesures de 4 circuits. Els resultats es mostren resumits en la Taula 2.8 de
forma estadistica, calculant la mitjana (u) i la desviacio tipica (c) de les observables
mesurades: la frequéncia d’oscil-lacio (fosc), I’amplitud del senyal de sortida (Voutpp) i
dels corrents d’alimentacio i massa (lgd,pp, lsspp)-

Igual que en el cas anterior, I’eleccid de les observables de test ha estat limitada
pels pins d’alimentaci6 i de sortida disponibles en I’amplificador operacional fabricat
amb falles configurables.
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Amb un espai mostral de 4 elements no és possible fer un estudi estadistic fiable,
perd s’ha optat per mostrar d’aquesta manera les dades, per a sintetitzar el volum
d’informacié en una sola taula.

TAULA 2.8

MESURES DE LES OBSERVABLES DE TEST
Els casos en que el circuit no ha oscil-lat estan indicats amb “-*.

Falla fosc (kHZ) Vout,pp (V) Idd,pp (mA) Iss,pp (mA)
8 (¢} 8 (¢} 8 ¢ 8 ¢
FO 287.09 10.10 3.06 0.03 0.47 0.09 0.40 0.07
F1 - - 0.01 0.00 0.02 0.00 0.04 0.00
F2 230.43 36.83 2.87 0.10 1.19 0.06 1.38 0.36
F3 - - 0.01 0.00 0.02 0.00 0.05 0.01
F4 327.64 163.82 2.34 1.16 0.29 0.15 0.89 0.42
F5 308.18 14.44 2.97 0.02 0.30 0.09 0.28 0.06
F6 359.73 174.58 142 1.11 0.15 0.03 0.32 0.09
F7 - - 0.02 0.00 0.03 0.01 0.05 0.00
F8 - - 0.01 0.00 0.02 0.00 0.04 0.01
F9 - - 0.01 0.00 0.02 0.00 0.05 0.01
F10 - - 0.01 0.00 0.02 0.00 0.04 0.00
F11 284.80 10.28 3.05 0.02 0.44 0.08 0.38 0.05
F12 - - 0.01 0.00 0.05 0.01 0.05 0.01
F13 - - 0.01 0.00 0.04 0.01 0.05 0.01
F14 - - 0.01 0.00 0.02 0.00 0.05 0.01
F15 287.47 9.96 3.03 0.02 0.42 0.07 0.38 0.06

Igual que en el cas de les simulacions, hi ha hagut casos en que el circuit no ha
oscil-lat (veure la taula resum Taula 2.10). Les dades mostrades en la Taula 2.8 estan
calculades tenint en compte aquest fet. Els valors de la mitjana (o) i la varianga (oo) per
al cas del circuit configurat sense falla (F0), s’han utilitzat per a calcular els marges de
tolerancia amb els quals s’ha comprovat la detectabilitat de les falles configurades.
Aquests marges han estat definits com dues vegades la desviacié tipica al voltant de la
mitjana.

Una falla sera detectable amb qualsevol de les observables si el valor de
I’observable escollida esta fora dels marges definits. La Taula 2.9 mostra el percentatge
de falles detectades amb cadascuna de les observables de test utilitzades i la combinacio
de tres d’aquestes (fosc, Voutpps lsspp). COmM es pot observar en la Taula 2.9, i tenint en
compte que només s’han pogut realitzar mesures de 4 circuits, totes les observables de
test emprades tenen una eficacia comparable. Malauradament, hi ha falles que sén
indetectables amb aquest métode: F11 i F15. A més, la falla F5 només s’arriba a
detectar en un 75 % dels casos.

Cal observar com, en el cas experimental, la falla F3 és totalment detectable, tal i
com era de suposar. Aixo demostra que les simulacions, en el cas d’aquesta falla no
eren suficientment acurades.
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TAULA 2.9

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA AMB CADASCUNA DE LES OBSERVABLES DE TEST (%)

Falla fosc Vout,pp Idd,pp Iss,pp fosc- Vout,pp’ Iss,pp
FO 0 0 75 0
Fi 100 100 100 100 100
F2 100 100 0 0 100
F3 100 100 100 100 100
F4 100 100 100 75 100
F5 50 75 100 50 75
F6 100 100 100 25 100
F7 100 100 100 100 100
F8 100 100 100 100 100
F9 100 100 100 100 100
F10 100 100 100 100 100
F11 0 0 75 0 0
F12 100 100 100 100 100
F13 100 100 100 100 100
F14 100 100 100 100 100
F15 0 0 100 0 0
TAULA2.10

COMPARACIO ENTRE LA PROPORCIO DE CIRCUITS QUE HAN OSCIL-LAT |
LA PROBABILITAT DE DETECCIO D’ERROR DE LES SIMULACIONS I LES MESURES

Falla % Oscil-lacié % Detecci6
Simulacions Mesures Simulacions Mesures
FO 100.0 100.0 7.00 0.00
F1 0.00 0.00 100.0 100.0
F2 100.0 100.0 98.00 100.0
F3 100.0 0.00 11.50 100.0
F4 24.00 25.00 100.0 100.0
F5 95.50 100.0 33.00 75.00
F6 71.50 75.00 87.50 100.0
F7 14.50 0.00 100.0 100.0
F8 0.00 0.00 100.0 100.0
F9 82.50 0.00 30.50 100.0
F10 4.00 0.00 97.50 100.0
F11 100.0 100.0 6.50 0.00
F12 0.00 0.00 100.0 100.0
F13 0.00 0.00 100.0 100.0
F14 0.00 0.00 100.0 100.0
F15 100.0 100.0 1.50 0.00

Comparant els resultats obtinguts entre les simulacions i les mesures (Taula
2.10), es pot veure que la proporcio de circuits que oscil-len en mode test i la
probabilitat de detectar falla és semblant en ambdds casos, amb excepcio de les falles
F3 1 F9. En el cas de la falla F9, la diferéncia entre les simulacions i les mesures radica
en que, amb la falla F9 activada, el circuit triga massa en arribar al régim sinusoidal i no
es pot apreciar I’oscil-lacio de sortida en les simulacions.

D’altra banda, també es pot observar que el percentatge de falles detectades és
superior en el cas de les mesures, aquest fet és atribuible a la poca quantitat de mesures
disponibles. Desgraciadament, les falles F11 i F15 son indetectables tant en el cas de les
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simulacions com en les mesures experimentals. Tot i aix0, la cobertura de deteccio
global és superior al 70 % per a les simulacions, i del 85 % en el cas de les mesures.

2.4.3.- Test predictiu

En aquest apartat s’estudiaran els efectes de combinar la tecnica OBT i diverses
observables de test (entre elles, observables de corrents), aplicades a I’estrategia de test
predictiva. També s’analitzaran diverses observables de test i la correlacio que aquestes
proporcionen entre I’estimacio i les caracteristiques funcionals de I’amplificador
operacional dissenyat, configurat en mode test. Els valors dels elements de la circuiteria
addicional destinada al test (Figura 2.10) estan indicats en la Taula 2.11.

TAuULA 2.11
VALORS DEL LLAG DE REALIMENTACIO
Element Valor Unitats
Re 50 KQ
Ra 10 KQ
R 1 KQ
C 63 pF

2.4.3.1.- Simulacions

Les simulacions de I’amplificador operacional per extreure els seus parametres
funcionals i les observables de test s’ha realitzat amb el programa HSPICE. Aquestes
simulacions s’han realitzat mitjancant un analisi de Monte Carlo de 500 mostres. La
Taula 2.12 mostra el resum dels resultats d’aquestes simulacions.

S’han utilitzat 300 mostres per a generar les funcions de regressio ftpi (vistes en
I’apartat 2.2.3). Aquestes funcions han permes estimar les caracteristiques funcionals de
I’amplificador a partir de les observables de test (Figura 2.9). Aquest procés no es pot
realitzar analiticament, per aquest motiu, s’ha emprat el metode MARS [29].

TAULA 2.12

MITJA | DESVIACIO TIPICA DELS
PARAMETRES FUNCIONALS | LES OBSERVABLES DE TEST

Parametres Estadistiques
Nom Unitats u G
Ay dB 96.45 2.95
fo Hz 147.23 76.84
SR* V/useg 10.37 4.25
fosc kHz 688.93 128.79
Voutpp \% 2.90 0.16
lss.pp mA 1.20 0.37
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Les altres 200 mostres han servit per a comprovar la bondat de les funcions de
regressid estimades. Aquesta comprovacio es realitza comparant el valor de les
caracteristiques funcionals calculades del circuit amb les caracteristiques funcionals
estimades a partir de les observables de test i les funcions de regressio (Figura 2.5).

La Taula 2.13 mostra la correlaci6 (r) i els errors de prediccid (€) en funcid de
les observables de test emprades. En aquesta taula es pot veure que, la freqliéncia
d’oscil-lacio (fosc) i el corrent de massa (Isspp) SON les observables de test que donen
menys error de predicci6. També es pot observar I’augment de la correlacié (i
disminucio de I’error de prediccid) utilitzant més d’una observable en les estimacions.
En el cas d’usar dues observables, es pot veure com la tensio de sortida (Voutpp) €S la
observable que millora menys les prediccions, independentment de I’altra observable
emprada. Tot i aix0, utilitzant les tres observables per a realitzar les prediccions, aquesta
observable (Voupp) Millora les estimacions de manera apreciable.

TAULA 2.13
CORRELACIONS | ERRORS (% RMS) DE PREDICCIO RESPECTE LES OBSERVABLE DE TEST
Observables de test Ao fo SR
€ r € r €
fosc 0.99814 0.19 0.99960 1.80 0.99924 1.37
Voutpp 0.96863 0.78 0.91963 23.30 0.94131 13.80
lss,op 0.99869 0.16 0.99726 2.97 0.99961 0.82
foser Voutpp 0.99849 0.17 0.99973 1.22 0.99929 1.25
fose: lss,pp 0.99879 0.15 0.99965 1.59 0.99986 0.58
Vouto lsogn 099818 012 099757 270 099961  0.82
oo Voutons lssop 099939 011 099974 111 099986 055

Per a il-lustrar graficament les correlacions obtingudes, s’han dibuixat la Figura
2.12, la Figura 2.13, i la Figura 2.14.
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Figura 2.13: Comparacio entre els valors calculats i estimats de .

La Figura 2.12, la Figura 2.13, i la Figura 2.14 mostren la comparacio entre les
prediccions de les caracteristiques funcionals de I’amplificador (Ao, fo i SR™), utilitzant

les tres observables de test (fose, Voutpp 1 lsspp), respecte de les caracteristiques funcionals
reals.
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Figura 2.14: Comparacié entre els valors calculats i estimats de I’SR".
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2.4.3.2.- Mesures

De I’amplificador operacional dissenyat (Figura 2.7) s’han pogut realitzar
mesures de 19 circuits diferents®. La Taula 2.14 mostra els valors de les caracteristiques
funcionals (Ao, fo i SR™) i les observables de test (fosc, Voutpp i Isspp) PET Cada circuit.

Les observables de test han estat utilitzades per a calcular les estimacions de les
caracteristiques funcionals, emprant les funcions de correlacié calculades mitjancant les
simulacions (apartat anterior). Les prediccions es mostren en la Figura 2.15, la Figura
2.16 i la Figura 2.17. En aquestes figures hi ha representades les simulacions (e) i les
mesures (°) conjuntament.

TAULA 2.14

MESURES DE LES CARACTERTSTIQUES FUNCIONALS I LES OBSERVABLES DE TEST DELS AMPLIFICADORS
Nom AO fO SR+ fosc Vout,pp Iss,pp
(dB) (Hz) (V/pseg) (kHz) (V) (mA)
0] 934 1355 7.50 638.2 2.97 0.976
X 93.8 123.5 7.28 630.9 2.96 0.968
KSP-111 92.4 163.5 9.74 674.3 3.04 1.070
PLL-1 92.7 164.0 9.61 675.9 3.04 1.086
A00 92.4 179.0 11.02 685.0 3.06 1.102
A0l 92.7 177.0 10.27 680.7 3.05 1.094
A02 92.8 152.5 9.37 673.2 3.03 1.062
A03 93.9 134.0 7.97 636.9 2.96 0.992
A04 95.0 87.5 6.09 606.7 2.87 0.936
A05 93.2 115.0 7.21 630.7 2.95 0.976
A06 95.1 109.0 7.57 650.8 2.98 1.008
AO07 92.8 157.0 6.63 624.6 291 0.952
A08 94.3 103.5 6.75 621.7 2.92 0.944
A09 92.7 152.0 11.71 692.5 3.06 1.124
Al10 93.8 152.5 9.49 666.9 3.02 1.054
All 934 157.5 9.03 663.6 3.02 1.058
Al2 92.1 149.0 11.19 683.2 3.06 1.100
Al3 934 1315 8.33 649.4 3.00 1.006
Al4 94.3 117.0 7.89 647.5 2.98 1.022

Com es pot observar en les figures, les prediccions de les caracteristiques
funcionals (calculades a partir de les observables mesurades i de les funcions de
regressié generades en I’apartat anterior) tenen un error considerable. Sobre tot, en el
cas del guany. Aquests errors, expressats en % RMS, son: AAg = 5.0 %, Afo=15.5 % i
ASR"=11.1 %.

Principalment, es deuen a que els models emprats en les simulacions no
s’ajusten al circuit que s’ha mesurat. Tot i que s’ha intentat reproduir acuradament els
circuits de mesura en I’entorn de simulacio, hi ha hagut elements parasits que no s’han
detectat.

2 Els circuits utilitzats per a realitzar les mesures es mostren en I’annex IV.
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Figura 2.15: Comparacio6 entre els valors calculats i estimats de A, simulacions (e) i mesures (°).
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Figura 2.16: Comparacio entre els valors calculats i estimats de f,, simulacions (e) i mesures (°).

Una manera de tenir en compte aquest error és utilitzar una part de les mesures
realitzades per a generar les funcions de regressid, i I’altra part per a comprovar la
bondat d’aquestes funcions. Amb aquest procés s’obtindrien unes funcions de regressio
calculades a partir de les mesures i estarien més ajustades a la realitat, en les que els
errors, i altres factors del procés de mesura, es tindrien en compte. Pero aixo faria
necessari disposar d’un conjunt minim d’unes 100 mesures (0 més) de circuits,
aproximadament.

Malauradament, en aquest cas només s’ha disposat de 19 circuits per a poder
mesurar. Un conjunt tant petit no permet obtenir suficient informacié per a entrenar
correctament el predictor i obtenir estimacions acceptables. Tot i aix0, seguint aquest
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procés amb les mesures disponibles, els errors de prediccié s’han reduit a: AAy = 0.37
%, Afo=8.16 % i ASR" = 1.77 %.
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Figura 2.17: Comparaci6 entre els valors calculats i estimats de I’SR", simulacions (e) i mesures (°).

2.4.4.- Conclusions

En aquest Apartat s’ha estudiat I’eficacia de combinar les tecniques de test OBT i
ipp(t) en un circuit amb una freqiiencia de treball baixa. El circuit utilitzat com a DUT
ha estat un amplificador operacional.

Per a realitzar aquest estudi s’han emprat les estrategies de test estructural i
predictiu. Aguestes estrategies han servit per a determinar I’efectivitat que té, alhora de
detectar falles o estimar les caracteristiques funcionals d’un circuit, combinar les
tecniques OBT i ipp(t). També s’han estudiat diferents observables de test i el seu
impacte en la deteccio de falles i en les prediccions de caracteristiques funcionals.

En les dues estrategies de test utilitzades, la millor observable de test ha estat la
freqiiéncia d’oscil-lacié. Aquesta observable permet detectar gran part de les falles
induides i també permet obtenir una bona correlacio entre les prediccions i les
caracteristiques funcionals de I’amplificador.

D’altra banda, la tensio de sortida i el corrent tenen un comportament diferent
depenent de I’estratégia emprada. Utilitzant I’estratégia de test estructural, la tensio de
sortida és més efectiva a I’hora de detectar les falles que no pas el corrent (tot i que
d’efectivitat comparable). Utilitzar el corrent per a entrenar el predictor proporciona una
correlacio més gran que la tensio.

Pero en tots els casos, combinant tres observables (la freqiiencia d’oscil-lacid, la
tensio de sortida i el corrent) les cobertures del test o les prediccions (segons I’estrategia
aplicada) milloren significativament.
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Analitzant amb més detall I’Gs del corrent com a observable de test per a
I’estratégia estructural, es pot veure que, tot i no ser la millor, permet detectar falles que
amb altres observables passarien inadvertides. En el cas de I’estratégia predictiva, es
veu clarament, amb les correlacions, com és superior a la tensio de sortida.

Finalment, remarcar la necessitat d’entrenar el predictor amb mesures
experimentals per a minimitzar els errors introduits pels propis circuits i procediments
de mesura, a I’hora de realitzar les estimacions. O aconseguir modelar acuradament el
DUT, i poder emprar les dades de les simulacions per a predir les caracteristiques
funcionals a partir de les mesures.
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3.- Aplicacions a un Mesclador RF

3.1.- Introducci6 al test RF CMOS

La tecnologia CMOS va comencar a ser utilitzada a la decada del 1970 per als
circuits analogics. Aquesta tecnologia, pero, no era adequada per a ser emprada en
circuits d’alta freqliencia, entre d’altres motius, degut a les capacitats parasites del
transistor MOS i la longitud del seu canal.

Per a circuits RF, la tecnologia bipolar seguiria sent la dominant fins a finals dels
anys 90, en que es van comencar a integrar els primers circuits RF CMOS [83].
Actualment, la majoria de circuits RF integrats estan implementats amb tecnologia
CMOS, més barata i integrable que la bipolar.

El gran desenvolupament que han experimentat les tecnologies de la
comunicacio, i la seva implantacio en la societat, ha provocat que la industria de la
integracié de circuits RF també hagi experimentat un gran creixement en la darrera
decada. EI millor exemple per a il-lustrar aquest fet, és el cas dels telefons mobils.

Els interessos economics existents en la fabricacid de circuits integrats son
evidents (sobre tot en el camp de la telefonia mobil), i la inddstria que en depén intenta
mantenir aquesta tendéncia [4]. Abaratir els costos de producci6é dels terminals mobils
és una de les estrategies utilitzades. Aix0 s’ha aconseguit reduint els costos de la
integracid. Perd el cost del test, associat al producte manufacturat, s’ha mantingut
practicament constant [5].

El test RF CMOS, a banda dels desavantatges intrinsecs del test analogic
CMOS, té els inconvenients associats a la necessitat de realitzar mesures complexes als
circuits i sistemes integrats (SoC). Aix0 implica un increment del cost en temps i
recursos. El cost en temps és degut al temps necessari que requereixen algunes mesures
(NF o IP3). El cost en recursos és introduit per la necessitat d’aparells adequats per a
realitzar les mesures (generadors de soroll, generadors de senyal, analitzadors
d’espectres, ATE [84], ...).

Una manera de minimitzar aquests inconvenients, tot intentant que el cost del
test sigui minim [85], és utilitzar técniques DfT, i més concretament, afegint la
circuiteria de test dintre del mateix circuit integrat, aplicant tecniques BiST [41] [86]
[87] [88]. Les tecniques BiST son unes tecniques cada cop més emprades per a testar
sistemes RF de comunicacio integrats [86] [87].

La limitaci6 d’accés als nodes interns dels sistemes integrats impossibilita
realitzar el tradicional test basat en especificacions dels circuits RF, fet que imposa
buscar noves estratégies de test alternatives [89] [90]. Com les estratégies de test
estructural i predictiu, que s’han aplicat en diferents circuits RF (un mesclador i un
amplificador de baix soroll).
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3.2.- El mesclador

El primer exemple escollit per a determinar si el corrent d’alimentacio
proporciona observables de test adequades, €és un mesclador RF. Aquest, ha estat
dissenyat per a treballar en la part receptora d’una cadena de transmissio, de I’estandard
GSM 900 [91].

S’ha escollit aquest circuit per a estudiar les tecniques de test dissenyades en un
entorn d’alta frequéncia, tot emprant un circuit senzill.

3.2.1.- Circuit mesclador

El circuit utilitzat en aquest tema és un mesclador actiu doblement balancejat
basat en la cel-lula de Gilbert, amb un buffer en cadascuna de les seves sortides. En la
Figura 3.1 es mostra el seu esquema eléctric. EI procés de disseny seguit per a
implementar aquest mesclador esta detallat en I’ Annex 1.

_ - _ _

ngl M3 M4 M5 M6 IEM“
el e AT e e

LO
4{RF+ EMl Mzg}im:_
_

o 4 | [
—» M10 41M8

Figura 3.1: Mesclador.

Aquest circuit esta format per 4 parts principals: un nucli amplificador, format
pels transistors M1 i M2; una etapa de commutacié, composta pels transistors M3 a M6
(aquestes dues etapes, formades pels transistors M1 a M6, formen la cél-lula de Gilbert);
dos buffers de sortida, implementats amb els transistors M9 a M12; i un mirall de
corrent per a polaritzar les etapes anteriors, dissenyada amb els transistors M7 i M8.

Aquest mesclador ha estat dissenyat amb el programa CADENCE, emprant
tecnologia de 0.35 um d’AMS. Els valors de tots els elements que formen el circuit,
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estan indicats en la Taula 3.1. En la Taula 3.2 es mostren els valors de les
caracteristiques funcionals mes importants del mesclador.

TAULA 3.1

VALORS DELS ELEMENTS DEL MESCLADOR DISSENYAT
Les dimensions dels transistors estan expressades segons (W/L).

Parametre Valor Unitats
M1 400/0.35 um/ um
M2 400/0.35 um/ um
M3 200/0.35 um/ um
M4 200/0.35 um/ um
M5 200/0.35 um/ um
M6 200/0.35 pm / pm
M7 100/1 pm / pm
M8 500/1 um/ pum
M9 400/0.35 um/ um
M10 500/1 um/ um
M11 400/0.35 um/ um
M12 500/1 um/ um
R. 750 Q
Rgrer 2.75 kQ

TAULA 3.2

CARACTERISTIQUES DEL MESCLADOR DISSENYAT

Parametre Valor Unitats
fRF 940 MHz
fo|_ 700 MHz
f||: 240 MHz

Alimentacio 3.00 \Y
SSB NF (500Q) 7.64 dB
Gc (100 MHz) 16.07 dB
IP1 d’entrada -14.41 dBm
IP3 d’entrada -4.38 dBm
Consum mesclador 4.13 mA
Consum buffers 9.41 mA
Consum total 14.90 mA

3.2.2.- Circuit mesclador amb falles

Al mesclador de I’apartat anterior se li han definit un conjunt de falles: 20 falles
tipus Short i 24 falles tipus Open (Taula 3.3 i Taula 3.4 respectivament). La Figura 3.2
mostra el circuit mesclador amb els nodes numerats per a identificar les falles
escollides.

Les falles han estat seleccionades a partir del layout del circuit [21]. No totes les
falles possibles han estat considerades, només les falles més probables. Aquestes son les
que apareixen en les taules.

Les falles tipus Short s’han modelat mitjancant una resisténcia de 10 Q
connectada entre els dos nodes implicats [21]. Aquests dos nodes estan indicats en la
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Taula 3.3 com dues xifres separades per un guié. EI namero precedent separat pels dos
punts representa I’etiqueta numerica de la falla.

44 (23 25 45
27 30
43 —— 26 22 24 29—
j| 8 11 14 17 |E
28 7 '170 4 }36 31
L’LJ‘J L3 L’LJ‘J
_ 9 12 15 18
32 | 33
1 2 5 4
0 3 > ° Q 38
4 5
41l 19 |—] 20 37 |
v | L.
42 36 j 21 0 39

Figura 3.2: Mesclador amb els nodes numerats per a la identificacid de les falles.

Per a la simulacié d’Opens s’ha emprat dos tipus de models [21]: Soft-Opens,
modelats amb una resistencia de 100 Q en série amb el node afectat; i Hard-Opens,
modelats amb un condensador d’1 fF en serie amb el node defectuds. La llista final amb
les falles esta en la Taula 3.4, on, igual que en la taula anterior, la primera xifra seguida
dels dos punts és I’etiqueta numérica de la falla, i el nimero seglent és el node
defectuds.

TAULA 3.3

LLISTA DE FALLES TIPUS SHORT
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Shorts

1. 10-24 11: 32-33

2. 0-22 12: 32-40

3. 15 13: 0-32

4: 4-5 14: 0-33

5. 05 15. 2-20

6: 4-20 16: 2-5

7. 24 17. 22-33

8. 24-32 18: 2-24

9: 24-33 19: 2-22
10: 22-24 20: 0-40

X: Etiqueta numérica de la falla.

TAULA 3.4

LLISTA DE FALLES TIPUS OPEN

Soft Opens Hard Opens

1. 22 8: 26

2. 7 9 7

39 10: 1

4: 3 16: 37

5 27 17: 19

6: 8 18: 34

7. 2 19: 41
11: 1 20: 40
12: 20 21: 10
13: 28 22: 71/16
14: 35 23: 16
15: 14 24: 1




En les falles tipus Hard-Open s’han inclos, tot i no ser-ho exactament, 3 falles
(22, 23, 24) que simulen un transistor amb la seva porta flotant en un 50 %, i en certa
manera es podrien arribar a considerar consequéncia d’una falla en un node d’un
transistor multifinger.

3.3.- Estrategia de test directa

3.3.1.- Estratégia d’aplicacio directa del OL

La primer tecnica que es vol emprar per a verificar el mesclador dissenyat esta
inspirada en OBT, per a suprimir la necessitar d’utilitzar un generador extern que
proporcioni el senyal de test. Aquesta tecnica consisteix en aprofitar el senyal que
genera I’oscil-lador local com a senyal de test (Figura 3.3), ja que I’oscil-lador és un
element sempre disponible en el receptor, degut a que és un component indispensable en
la cadena receptora.

Sortida
de test

Mesclador !

BPF

Atenuador|g _ _ _ ______

Control
Figura 3.3: Mesclador en mode normal i de test (linies discontinues).

Per tant, per a generar els vectors de test s’utilitzara el senyal de I’oscil-lador
local atenuat, per a no saturar el mesclador, tal i com indica la Figura 3.3. El senyal de
sortida, en la configuracié en mode test, sera el producte del senyal d’entrada pel senyal
de I’oscil-lador. Si es defineixen aquests senyals com,

RF = Acos(wt) (3.1)

LO = BCOS(wLot) ( 32 )

47



Fent el producte dels senyals d’entrada, equacions ( 3.1 ) i ( 3.2 ), el senyal de
sortida ve donat per I’expressio,

IF = Acos(w ot )-Bcos(w ot) = A2|3(1+ cos(2w,ot)) (3.3)

On A=10mV,B=05Vifo =700 MHz (on w = 2xf). Si es volen els valors
de tensio expressats en dB només cal emprar I’expressio,

(Veff )2
ZO
P(dBm)=10-log,,| —~£—=2

1.10°3 (3.4)

Amb Z, =50 Q.

Tal i com es pot veure en I’equacio ( 3.3 ), a la sortida del mesclador apareixera
un senyal altern a la frequéncia doble a la de I’oscil-lador local (2-f_o), sobre un senyal
continu. La Figura 3.4 mostra I’espectre de sortida d’una simulacié del mesclador, amb
la configuracio en mode test. En aquesta figura es pot veure el resultat de la mescla (el
to a 1.4 GHz i el nivell de continua), i I’acoblament de I’oscil-lador local a la sortida.

-20

-30 4

40 1

-50 4

-60 4

-70 1

Vout (dBV)

-80 4

-90 4

-100 |

-110 1 h A

-120 Lv—/\— ‘ ‘ ﬁ : A

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0
Freqiiéncia (GHz)

Figura 3.4 Espectre de la tensid de sortida.

Per tant, les observables de test que es poden definir son: I’amplitud del senyal
altern (de frequéncia 2-f o) i el nivell de continua de la sortida; i, simultaniament, la
component continua del corrent de terra, i I’amplitud de les variacions del corrent (de
freqiiencia 2- fLo).
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3.3.2.- Test estructural

Amb aqguesta estrategia es vol comprovar si la técnica de test ipp(t) combinada
amb la generacid dels vectors de test dissenyada (descrita en I’apartat anterior), és Util
alhora de detectar falles en un sistema d’alta frequéncia, emprant determinades
observables de test (definides més endavant).

Per a realitzar les simulacions del mesclador s’ha utilitzat el programa
SpectreRF de CADENCE, amb la tecnologia de 0.35 um d’AMS [92]. Aquestes
simulacions consisteixen en un analisi de Monte Carlo, amb el circuit mesclador
configurat en mode test (Figura 3.3).

Per a analitzar I’eficacia de la técnica proposada, s’han simulat 200 variacions
segons el fabricant, del circuit sense cap falla configurada (Falla 0), i amb cadascuna de
les falles per separat (Taula 3.3 i Taula 3.4). Amb els resultats de les simulacions, pel
cas del circuit sense falles, s’ha calculat la mitjana (uo) i la desviacid tipica (o) de
totes les observables escollides: Vout,pc, Voutpps Issoc 1 Iss pp-

Els resultats de les simulacions es mostren en la Taula 3.5 i la Taula 3.6. La
Taula 3.5 mostra els resultats de les simulacions de les falles tipus Short, mentre que la
Taula 3.6 presenta els resultats de les falles Open. En tots dos casos, es mostren les
dades de manera estadistica i els valors s’expressen en mV o mA, segons la observable
corresponent.

Aquestes dades han servit per a determinar els marges de tolerancia, definits
com dues vegades la desviacio tipica (20) al voltant de la mitja (respecte de cada
observable), i avaluar la detectabilitat de cada falla induida.

Per a determinar la probabilitat de deteccidé de cada falla s’han comparat els
marges de tolerancia (en la Falla 0) amb els valors de cada observable (o observables)
per cada simulacié Monte Carlo de les falles induides.

TAULA 3.5

VALORS DE LES OBSERVABLES EN FUNCIO DE LA FALLA SHORT SELECCIONADA
Tensions en mV. Corrents en mA.

Falla Voupe Voutpp Iss.pc Issop
o n o m o n o
0 135.9 7.560 46.04 9.015 14.88 0.656 0.981 0.149
1 139.6 21.68 48.35 9.799 14.83 0.634 0.637 0.043
2 le-4 9e-5 0.231 0.093 8.762 0.040 0.015 0.006
3 127.4 17.07 42.70 5.993 14.31 0.968 1.196 0.127
4 116.6 16.36 46.06 5514 14.32 0.963 1.172 0.125
5 le-5 7e-6 0.005 0.003 8.692 0.047 0.014 0.005
6 2e-5 le-5 le-5 8e-6 11.24 0.327 0.002 4e-4
7 127.2 17.14 42.58 6.052 14.31 0.968 1.197 0.127
8 150.0 9.511 6.384 5.176 8.380 0.096 0.025 0.025
9 150.0 9.516 7.371 6.205 8.380 0.096 0.024 0.024
10 0.965 0.077 0.726 0.041 14.89 0.666 1.007 0.139
11 2491 2.001 6.319 1.335 14.90 0.670 1.006 0.121
12 99.48 8.836 143.5 13.32 10.91 0.774 3.076 0.497
13 400.1 46.03 107.7 5.390 31.80 2.975 4491 1.009
14 200.2 49.17 89.68 27.35 38.20 2.964 5.282 0.490
15 1.404 0.450 0.948 0.411 12.87 0.445 0.996 0.055
16 7.570 2413 1.660 0.920 14.89 0.666 1.006 0.138
17 150.0 9511 6.891 5.771 8.373 0.104 0.033 0.034
18 507.1 160.4 173.0 39.16 14.58 0.715 0.494 0.081
19 581.8 168.1 167.0 38.19 14.46 0.716 0.511 0.074
20 3e-8 2e-7 7e-6 3e-6 1.422 le-6 2e-3 le-3
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VALORS DE LES OBSERVABLES EN FUNCIO DE LA FALLA OPEN SELECCIONADA

TAULA 3.6

Tensions en mV. Corrents en mA.

Falla Vout,DC Vout,pp ISS,DC ISS,DD
9 Mt c 9] 9 U 9
0 135.9 7.560 46.04 9.015 14.88 0.656 0.981 0.149
1 265.7 19.49 79.44 24.32 14.54 0.466 0.815 0.279
2 1495 7.547 47.68 9.693 14.87 0.654 0.984 0.152
3 42.22 16.43 81.82 6.187 14.88 0.665 0.924 0.136
4 46.84 8.494 12.55 3.434 14.34 0.497 0.514 0.269
5 141.3 8.095 51.21 8.576 14.87 0.654 0.904 0.133
6 125.4 10.87 59.35 15.50 14.88 0.660 0.883 0.186
7 128.2 6.970 45.23 8.034 14.87 0.660 0.949 0.141
8 S547.7 147.6 128.7 9.908 11.12 0.618 0.443 0.040
9 713.9 154.7 72.40 30.51 14.01 0.621 0.478 0.091
10 0.140 0.088 0.488 0.246 13.63 0.355 0.802 0.367
11 123.8 7.524 48.74 9.032 14.88 0.659 0.987 0.149
12 87.22 14.59 32.44 3.094 12.98 0.619 0.821 0.087
13 386.9 31.38 103.9 10.97 13.88 0.256 0.839 0.129
14 101.6 11.18 47.31 11.65 13.46 0.211 0.721 0.134
15 125.3 10.95 59.37 16.45 14.88 0.661 0.882 0.187
16 173.6 117.7 38.98 22.54 15.64 6.113 1.962 1.200
17 0.771 8.662 0.378 3.024 11.03 0.521 0.012 0.076
18 124.7 80.63 88.24 9.134 13.36 5.085 1.360 1.086
19 0.006 0.007 1.978 12.03 19.88 27.38 0.053 0.296
20 9e-7 8e-7 0.009 0.010 7.542 0.083 5.373 1.243
21 827.0 165.4 71.09 41.58 13.58 0.609 0.382 0.108
22 87.12 8.418 65.88 3.849 14.88 0.662 0.993 0.140
23 181.4 12.12 58.12 20.38 14.86 0.649 0.969 0.151
24 98.83 6.423 26.28 3.197 14.65 0.636 0.985 0.252

La probabilitat de deteccio de cada falla es mostra en la Taula 3.7, la Taula 3.8,
la Taula 3.9 i la Taula 3.10. La Taula 3.7 i la Taula 3.9 mostren la probabilitat de

deteccié amb cadascuna de les observables per separat, mentre que la Taula 3.8 i la

Taula 3.10 mostren la probabilitat de deteccié amb combinacions d’observables de test.

En aquestes taules es pot veure com la tensié de sortida proporciona unes
observables de test (Voutpc 1 Voutpp) que ofereixen més cobertura de deteccio. Mentre
que els corrents (lsspc i Isspp) tenen una eficiencia inferior, perd permeten detectar

falles que no es poden detectar amb la tensid. Per tant, combinant una observable de test
de tensio i una de corrent es pot augmentar la cobertura de deteccio.
Es pot observar que la combinacio d’observables que maximitza la deteccid és la

tensié DC a la sortida (Vout,pc) combinada amb la component AC de la tensié de sortida
(Moutpp), 0 la component AC del corrent de terra (Iss pp).

50



TAULA 3.7

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA SHORT (%) |

Falla Vout,DC Vout,pp ISS,DC ISS,pp
FO 4.50 2.00 1.00 5.00
F1 57.5 2.00 1.00 83.0
F2 100 100 100 100
F3 34.0 1.00 28.5 26.0
F4 45.5 1.50 28.5 225
F5 100 100 100 100
F6 100 100 100 100
F7 34.5 1.00 28.5 27.0
F8 43.0 100 100 100
F9 435 99.0 100 100
F10 100 100 0.50 3.50
F11 100 100 0.50 2.00
F12 100 100 100 100
F13 100 100 100 100
F14 82.5 74.5 100 100
F15 100 100 94.5 0.00
F16 100 100 0.50 3.50
F17 43.0 100 100 100
F18 100 100 7.00 100
F19 100 99.5 12.5 99.0
F20 100 100 100 100
TAULA 3.8

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA SHORT (%) |1

Falla Vout,DC & Vout,pp ISS,DC & ISS,pp Vout,DC & ISS,pp Vout,pp & ISS,DC
FO 6.50 6.00 4.50 3.00
F1 57.5 83.0 57.5 2.00
F2 100 100 100 100
F3 35.0 51.0 38.5 29.5
F4 47.0 48.0 455 30.0
F5 100 100 100 100
F6 100 100 100 100
F7 35.5 515 445 29.5
F8 100 100 100 100
F9 100 100 100 100

F10 100 4.00 100 100

F11 100 2.50 100 100

F12 100 100 100 100

F13 100 100 100 100

F14 83.5 100 100 100

F15 100 94.5 100 100

F16 100 4.00 100 100

F17 100 100 100 100

F18 100 100 100 100

F19 100 99.0 100 100

F20 100 100 100 100




TAULA 3.9

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA OPEN (%) |

Falla Vout,DC Vout,pp ISS,DC ISS,pp
FO 4.50 2.00 1.00 5.00
F1 100 63.0 1.00 33.0
F2 44.5 5.50 1.00 5.00
F3 100 100 1.00 6.00
F4 100 100 7.50 67.0
F5 8.50 9.50 1.00 7.50
F6 45.5 375 1.00 19.0
F7 12.5 0.00 1.00 450
F8 100 100 99.0 100
F9 100 72.0 25.0 99.0
F10 100 100 41 35
F11 37.5 6.00 1.00 5.50
F12 100 7.50 75.5 4.00
F13 100 100 135 145
F14 955 10.5 65.0 34.0
F15 27.0 375 1.00 195
F16 945 54.5 91.0 735
F17 99.5 99.5 100 99.5
F18 96.5 99.0 91.0 85.0
F19 100 99.0 100 100
F20 100 100 100 100
F21 99.5 78.0 64.5 100
F22 100 67.0 1.00 2.50
F23 98.0 36.5 1.00 5.50
F24 100 735 2.50 43.0
TAULA 3.10
PROBABILITAT DE DETECTAR LA FALLA OPEN (%) 11
Falla Voutoe & Voutpp Isspc & lsspp Voutoe & Isspp Voutpp & lsspe
FO 6.50 6.00 4.50 3.00
F1 100 34.0 100 64.0
F2 45.0 6.00 45.5 6.50
F3 100 7.00 100 100
F4 100 74.5 100 100
F5 16.0 8.50 8.50 10.5
F6 42.5 20.0 49.0 38.5
F7 125 5.50 12.5 1.00
F8 100 100 100 100
F9 100 99.0 100 83.0
F10 100 44.0 100 100
F11 43.0 6.50 37.5 7.00
F12 100 75.5 100 75.5
F13 100 28.0 100 100
F14 955 955 100 75.5
F15 425 205 27.0 385
F16 96.5 100 94.5 94
F17 99.5 100 100 100
F18 100 99.5 96.5 100
F19 100 100 100 100
F20 100 100 100 100
F21 100 100 99.5 100
F22 100 3.50 100 68.0
F23 98.0 6.50 99.0 37.5

F24 100 45.5 100 73.5




La Taula 3.11 resumeix les probabilitats de deteccié de totes les falles
considerades, indicades en la Taula 3.7, la Taula 3.8, la Taula 3.9 i la Taula 3.10. Les
probabilitats, indicades en aquesta taula resum, son el resultat de sumar totes les
probabilitat de detectar falla, en funcié de les observables emprades, i dividir pel
namero de falles.

La Taula 3.11 permet comparar la cobertura de deteccié en funcidé de les
observables utilitzades. Tal i com s’ha comentat anteriorment, aquesta taula mostra com
la tensi6 de sortida proporciona les millors observables de test. D’altra banda, tot i que
les observables de test extretes del corrent proporcionen una cobertura baixa, permeten
detectar falles que només amb la tensio serien indetectables.

Finalment, també es pot observar que la deteccié de Shorts resulta més simple
que la deteccio dels Opens (excepte per al cas d’utilitzar Vou:pc).

TAULA 3.11

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA
Probabilitat de deteccio (%)

Observables

Shorts Opens

Vout,pe 79.17 81.63
Voutpp 78.93 63.04
lsspc 60.10 36.90

ISS,pp 68.33 48.31
Vou,oc & Voutpp 87.92 82.96
iss,oc & lsspp 76.88 56.13
Vou,oc & lsspp 89.30 82.06
Voutpp & lsspc 84.55 72.48

3.3.3.- Test predictiu

Amb aquesta estrategia de test es vol estudiar si la técnica de test amb I’OL,
combinada amb la tecnica ipp(t), proporciona unes observables de test que permetin
estimar, de manera acceptable, algunes de les caracteristiques del mesclador que s’ha
dissenyat: el guany de conversio (Gc) i el punt de compressio d’1dB d’entrada (IP1dB).

Les simulacions del circuit, per a calcular les seves caracteristiques funcionals i
per a trobar els valors de les observables de test, s’han realitzat amb el programa
SprectreRF de CADENCE, amb la tecnologia de 0.35 pum d’AMS. Aquestes
simulacions s’han fet amb un analisi de Monte Carlo segons les variacions indicades pel
fabricant. Amb el circuit configurat en mode normal de funcionament s’ha calculat el
Gc i I'IP1dB del mesclador. | configurant el circuit mesclador en mode test s’han
obtingut les observables de test (estadistiques de les dades en la Taula 3.5, Falla 0)
necessaries en els calculs de les funcions de regressid. 100 mostres han servit per a
entrenar el predictor i generar les funcions de regressid fyy. Aquest procés no es pot
realitzar analiticament, i per aixo, s’ha fet servir el metode MARS [29]. Les altres 100
mostres han servit per a comprovar I’ajust de les funcions de regressié anteriorment
calculades (mirar I’apartat 2.3.3).

Un cop realitzades les simulacions, i les funcions de correlacié calculades, en la
Figura 3.5 i la Figura 3.6 es mostra la comparacio entre els valors predits i calculats del
Gc i de I’IP1dB, emprant dues observables de test en la prediccio (Voutpp i lsspc)-

La Taula 3.12 mostra les correlacions i els errors de prediccio depenent de les
observables de test utilitzades. Tant en les figures com en la taula es pot observar
I’efecte que tenen sobre la correlacio les diferents observables de test, aixi com
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I’increment de la correlacié al augmentar el nombre d’observables utilitzades en les
estimacions.

De la Taula 3.12 es pot veure com la tensié de sortida proporciona les millors
observables de test, separadament o utilitzant dues observables per a realitzar les
prediccions. En general, el corrent de terra no proporciona bones observables de test,
excepte en el cas de la seva component DC per a predir I’IP1dB, que dona la correlacio
mes elevada.

De tots els casos en que s’han utilitzat dues observables de test per a estimar el
Gc i I’IP1dB, les observables que proporciones una major correlacio son: Vouipc i Iss pp-
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Figura 3.5: Correlacio entre el G¢ calculat i predit emprant Voyepp i Isspc.
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Conceptualment simple i amb poca circuiteria de test addicional, aquesta técnica
per a generar els vectors de test (a partir del senyal de I’oscil-lador local atenuat),
presenta la dificultat de necessitar mesurar senyals a unes freqiiéncies excessivament
elevades, amb el cost que aixo comporta, i un senyal DC emmascarat per la tensio
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d’offset del mesclador. D’aqui la necessitat de dissenyar una altra técnica que minimitzi
aquests inconvenients.

TAULA 3.12
CORRELACIONS | ERRORS (% RMS) DE PREDICCIO EN FUNCIO DE LES OBSERVABLE DE TEST
Observables de test Ge IP1dB
r € r €
Voutpp 0.69 4.37 0.81 3.85
Vout,pe 0.85 3.15 0.75 4.32
b&w 0.58 491 0.37 6.29
Iss,pc 0.53 5.08 0.92 2.54
Voutpp & Vourpe 0.98 1.00 0.84 3.50
Isspp & Isspc 0.67 4.41 0.94 2.01
Voutoc & lsspp 0.99 0.64 0.98 1.23
Voutpp & lsspc 0.95 1.73 0.97 1.25

3.4.- Estrategia de test millorada

3.4.1.- Estrategia de test millorada amb circuiteria addicional

La segona técnica que s’ha estudiat, per a generar els vectors de test i poder
verificar un mesclador RF, ha estat una tecnica que permet testar el mesclador amb un
senyal de la mateixa freqiencia que el senyal d’entrada, en mode normal de
funcionament [93].

Aquesta tecnica requereix més circuiteria addicional que amb I’estratégia directa
amb I’oscil-lador local com a generador del senyal de test (Figura 3.3). Com a
contrapartida, aquesta tecnica permet testar I’amplificador IF, el mesclador i I’LNA.

La circuiteria addicional necessaria per a implementar aquesta técnica és: un
oscil-lador de freqiiencia controlable i un mesclador auxiliar (veure la Figura 3.7). Els
seguents apartats descriuen els circuits necessaris per a implementar aquesta circuiteria
de test addicional.

Sortida
de test
—————— >
Mesclador :
|
BPF |—
e o=
,
oL 0 Amplificador IF

Generador IF

|

|

[

|

|

|

|

|

|

|

|

|
_ e e T

O ot Control de la
Mesclador IF test

auxiliar
Figura 3.7: Mesclador en mode normal i de test (linies discontinues).
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3.4.1.1.- Generador IF

El generador de freqliencia controlable és un oscil-lador que ha de generar la
frequéncia IF de test. Aquesta freqliencia de test IF ha de ser variable per a poder
ajustar-la a la frequiencia IF del receptor. La frequéncia IF permetra testar I’amplificador
IF, i combinada amb I’OL obtenir el senyal RF de test.

Per a implementar aquest generador IF, s’ha escollit un oscil-lador en anell. En
aquest cas, en comptes d’emprar el disseny classic amb un nombre d’inversor senar,
s’ha optat per una configuracio6 amb un nombre d’inversors parell [94]. Aquesta
configuracié permet obtenir dos senyals diferencials en quadratura, necessaris en el
mesclador auxiliar. EI seu esquematic es mostra en la Figura 3.8, a on cadascuna de les
cel-les de retard estan implementades amb inversors CMOS.

90° A : Vin 4% Vout
oo
>
__VDD*

AN i

-
180° Viﬂ ' Vout

o e
270° \V

\ 1 Yss

Figura 3.8: Oscil-lador en quadratura i inversor CMOS.

Tal i com s’ha descrit anteriorment, la freqtiéncia de sortida d’aquest oscil-lador
ha de poder ser controlada per a aconseguir ajustar-la a la frequéncia intermitja del
receptor. Aquest control es pot realitzant ajustant el voltatge de bulk [95] o el consum de
I’oscil-lador [96]. L opcio escollida ha estat la segona (Figura 3.9).

Els transistors que es mostren en la Figura 3.9 implementen dos miralls de
corrent per a poder controlar el consum de I’oscil-lador mitjangcant un senyal de control
(Veontrot). Variant aquesta tensio de control es podra modificar la frequéncia de sortida de
I’oscil-lador (veure la Figura 3.10). Les dimensions dels transistors de I’oscil-lador i el
seu circuit de control es mostren en la Taula 3.13.
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Figura 3.9: Circuit de control de la freqiiéncia.

TAULA 3.13

VALORS DELS ELEMENTS DE L’INVERSOR | DEL CIRCUIT DE CONTROL
Les dimensions dels transistors estan expressades segons (W/L).

Parametre Valor Unitats
M]-INV 3/05 um / pm
MZINV 1/05 um / pm
MIconTroL 6/0.5 um/ pm
M2 CONTROL 36/05 um / um
M3 conTroL 1/1 um/pm
M4 controL 2/05 um/pm
M5 CONTROL 12/05 um / um
400 300
350 | —
+ 250
300 +
+ 200
250
N ~~
I <
é 200 + L 150 2
[&)
4 o
* 150 4
+ 100
100 -
+ 50
50 f ..o
0 e e e 0
1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6 2.8 3.0

Veontrol (V)

Figura 3.10: Freqtiencia (—) i consum (--) de I’oscil-lador en funci6 de la tensio de control.

Com es pot veure en la Figura 3.10, el marge de frequéncies que, s’aconsegueix
a al sortida de I’oscil-lador, varia entre els 100 i 350 MHz, aproximadament. EI consum
d’aquest circuit no supera els 0.3 mA, i només durant el procés de test.
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Vout (V)

20 22 24 26
Temps (nseg)

Figura 3.11: Sortides del generador IF.

Els senyals que es mostren en la Figura 3.11 corresponen a la sortida del
generador, amb una tensié de control de 1.99 V. La frequéncia d’aquests senyals és de

240MHz i tenen una amplitud d’uns 2 V, aproximadament.

Un cop ha estat dissenyat, aquest circuit ha estat fabricat en tecnologia de 0.35
um. La Figura 3.12 mostra les mesures de la freqliencia de sortida del generador IF en
funcio de la tensié de control, per a diferents tensions d’alimentacio. En aquesta figura
es pot veure la dependéncia que té la freqliencia d’oscil-lacio respecte de la tensio
d’alimentacié. Amb una tensié d’alimentacio inferior a 2.5 V no es pot sintonitzar el

generador IF per a que proporcioni una freqliencia de 240 MHz.
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La Figura 3.13 mostra la comparacid entre les simulacions i les mesures de la
fregiiéncia d’oscil-lacio pel cas d’alimentar el circuit amb 3 V. Tal i com es pot apreciar,
els valors simulats i mesurats tenen un error no menyspreable. Aixo és degut a que
I’oscil-lador controlat per la tensié de control s’ha integrat juntament amb un oscil-lador
controlat per bulk, i les sortides dels 2 circuits estan multiplexades. Tota aquesta
circuiteria addicional (per a implementar el multiplexor) és una de les causes de que les
mesures no s’ajustin a les simulacions realitzades.

400
350 |
300 | Ve
250 |
2
& 200 -
150 |
e Mesures
100 |
——— Simulacions
50 ; ; ; : ; ; ; ;
16 18 20 22 24 26 28 30 32 34
Veontrol (V)
Figura 3.13: Fregiéncia de sortida en funcié de la tensié de control. Comparacio entre les simulacions i
les mesures.

3.4.1.2.- Mesclador auxiliar

Per a generar el senyal RF de test, es necessari un mesclador per a combinar el
senyal de I’oscil-lador local amb el senyal IF de test. Normalment, el procés de mescla
de dos tons produeix dos tons a la sortida del mesclador, a les freqiiencies suma i resta
de les frequiéncies d’entrada. Si nomes es desitja un dels dos tons, cal filtrar el que no es
vol. En aquest cas, es vol aconseguir un mesclador en que a la seva sortida només
aparegui el to suma de les dues freqliencies d’entrada. Per tant, s’utilitzara I’esquema de
la Figura 3.14, el qual no requereix filtre.

sin[(a,+ o)t
-

Figura 3.14: Diagrama de blocs del mesclador auxiliar.
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Aquesta configuracié requereix dos senyals en quadratura, proporcionats pel
generador IF i per I’oscil-lador local. Actualment, els OL implementats en els receptors
d’RF acostumen a tenir sortides en quadratura.

L’esquema de la Figura 3.14 implementa la relacié trigonometrica de suma
d’angles,

sin(a+b) =sina-cosb+cosa-sinb (45)
Enaquestcas, a=ao,t i b=a,t, I’expressio queda,
sin[(@y + oo, )t] = sin(w,ct)- cos(wy, t)+ cos(w,c t)- sin(w, t) (4.6)

Degut a que els requisits del nivell del senyal de sortida no sén grans, s’ha
escollit un mesclador passiu [97] per a realitzar el procés de mescla. La Figura 3.15
mostra la circuiteria amb que estan formats els dos multiplicador i el sumador de la
Figura 3.14.

Els transistors M1 a M4 proporcionen el senyal RF de test multiplicant els
senyals de I’oscil-lador local i del senyal IF de test. Els transistors M5 a M8
implementen un mirall de corrent, que fa que el node comu a les fonts dels transistors
M1 a M4 sigui de molt baixa impedancia [98]. M9 i M10 formen una font de corrent
programable. M10, representat en la Figura 3.15 com un sol transistor, és en realitat un
conjunt de transistors seleccionables digitalment per a aconseguir a la sortida un dels 3
nivells seleccionables (-30, -20 i -10 dB) .

L0Q*| |LoQ~ G e MO M0

; _ —_ Mﬂk{EM? ;R

Figura 3.15: Esquematic del mesclador auxiliar.

En la Taula 3.14 s’especifiquen els valors dels components que formen el
mesclador auxiliar.
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TAULA 3.14

VALORS DELS ELEMENTS DEL MESCLADOR AUXILIAR
Les dimensions dels transistors estan expressades segons (W/L).

Parametre Valor Unitats
M1 3/05 um/ pum
M2 1/05 um/ pm
M3 6/05 um/ pum
M4 36/0.5 um/ pum
M5 1/1 um/ um
M6 18/0.35 um/ pum
M7 18/0.35 um/ pum
M8 18/0.35 pm / pm
M9 2/05 um/ pum
M10 23/0.35 um/ um

R 50 Q
Igias 200 HA

La Figura 3.16 mostra la sortida del mesclador auxiliar, programat per a obtenir
a la sortida un to a 940 MHz [91] de -30 dBm (aproximadament). També es pot veure
com els harmonics que apareixen tenen una diferencia de nivell, respecte del to
principal (940 MHz) d’uns 50 dB.

-20

-30

40 -

-50

-60 -

-70

Vout (dBV)

) |-

0.0 0.5 1.0 15 2.0
Freqliéncia (GHz)

Figura 3.16: Espectre de la sortida del mesclador auxiliar.

En la Figura 3.17, on apareix I’espectre de sortida del mesclador a testar, es pot
veure com, a part del to principal situat en el 240MHz, apareixen altres 2 tons de nivell
comparable (1.16 i 1.64 GHz). Aquests dos tons, podran ser filtrats amb facilitat (en el
cas de ser necessari). Finalment, també apareix a la sortida el senyal de I’oscil-lador
local (700 MHz) perd aquest tampoc afectara degut al seu baix nivell (-50 dB de
diferencia respecte del senyal d’interes).
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Figura 3.17: Espectre de la sortida del mesclador sota prova, en mode test.

3.4.2.- Test estructural

Amb aquesta estratégia es vol comprovar si la técnica de test ipp(t) combinada
amb la generaci6 dels vectors de test, emprant la circuiteria addicional de test (descrita
en I’apartat anterior), és Gtil alhora de detectar falles en un sistema d’alta freqtiéncia.

Per a analitzar I’eficacia de la técnica proposada, s’ha simulat el circuit sense
falles i amb cadascuna de les falles per separat (Taula 3.3 i Taula 3.4). Amb els valors
de les observables, obtinguts amb el cas del circuit sense falles, s’ha calculat la mitja
(Mo) 1 la desviacio tipica (oo) de totes les observables: Voutpp, Isspc 1 Isspp. Aquestes
dades han servit per a determinar els marges de tolerancia, definits com dues vegades la
desviacio tipica al voltant de la mitja (respecte de cada observable) i avaluar la
detectabilitat de cada falla induida.

Vout,pc NO S”ha tingut en compte degut a que, en principi, a la sortida no hi hauria
d’aparéixer component continua (tot i que en un circuit defectuds hi podria aparéixer,
aquesta observable de test no es tindra en compte).

Per a realitzar les simulacions del mesclador s’ha utilitzat el programa
SpectreRF de CADENCE. Aquestes simulacions s’han fet mitjancant un analisi de
Monte Carlo de 100 iteracions, amb el circuit mesclador configurat en mode test (Figura
3.7).

Els resultats de les simulacions es mostren en la Taula 3.15 i la Taula 3.16. La
Taula 3.15 mostra els resultats de les simulacions de les falles tipus Short, mentre que la
Taula 3.16 presenta els resultats de les falles Open. En tots dos casos, es mostren les
dades de manera estadistica i els valors s’expressen en mV o mA, segons |I’observable
indicada. El cas de la Falla 0, mostra les estadistiques de les observables amb el circuit
configurat sense cap falla.

La probabilitat de deteccié de cada falla, amb cadascuna de les observables i
combinacions d’aquestes, es mostra en la Taula 3.17 i la Taula 3.18. La Taula 3.19
sintetitza els resultats d’aquestes dues taules.
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TAULA 3.15

VALORS DE LES OBSERVABLES EN FUNCIO DE LA FALLA SHORT SELECCIONADA
Tensions en mV. Corrents en mA.

Fal |a Vout,pp ISS,DC ISS,pp
c U c 9 o
0 113.8 16.22 14.95 0.629 2e-4 le-4
1 12.08 2.522 13.21 0.396 0.011 0.008
2 Te-4 de-4 8.764 0.038 de-4 2e-4
3 14.24 6.923 13.61 0.288 2e-4 2e-4
4 60.43 9.405 14.76 0.702 2e-4 le-4
5 8e-4 de-4 8.695 0.453 4e-5 8e-7
6 32.01 11.21 13.83 0.314 3e-4 3e-4
7 14.19 6.951 13.61 0.287 2e-4 le-4
8 0.056 0.041 8.385 0.091 0.003 0.003
9 0.039 0.022 8.385 0.091 0.003 0.003
10 0.948 0.165 14.95 0.633 3e-4 2e-4
11 18.56 3.285 14.96 0.633 3e-4 le-4
12 108.6 17.40 11.38 0.768 0.511 0.068
13 82.34 12.35 34.40 2.786 2.415 0.412
14 82.35 12.34 34.40 2.787 2.415 0.412
15 2.689 0.996 12.89 0.432 2e-4 2e-4
16 6.864 2.088 14.96 0.632 3e-4 2e-4
17 0.057 0.042 8.385 0.091 0.003 0.003
18 43.33 6.134 14.55 0.710 0.088 0.012
19 43.34 6.143 14.55 0.710 0.088 0.012
20 2e-5 3e-6 1.422 le-6 3e-6 le-6
TAULA 3.16

VALORS DE LES OBSERVABLES EN FUNCIO DE LA FALLA OPEN SELECCIONADA
Tensions en mV. Corrents en mA.

Falla Vout,pp ISS,DC ISS pp
[9) U [ 8 o
0 113.8 16.22 14.95 0.629 2e-4 le-4
1 107.3 17.74 14.75 0.525 0.113 0.049
2 114.7 16.38 14.95 0.628 0.004 0.002
3 107.7 15.43 14.93 0.620 0.031 0.021
4 46.60 8.657 14.43 0.482 2e-4 2e-4
5 112.7 15.99 14.94 0.627 0.008 0.002
6 109.7 15.95 14.95 0.629 0.004 0.002
7 106.8 15.05 14.94 0.631 2e-4 le-4
8 50.31 6.994 11.49 1.456 0.193 0.040
9 43.19 7.937 13.79 0.663 0.131 0.025
10 12.74 7.952 13.57 0.326 le-4 2e-4
11 104.44 15.40 14.95 0.630 2e-4 le-4
12 83.04 17.66 13.02 0.594 2e-4 7e-5
13 79.05 12.61 14.06 27.98 0.140 0.032
14 107.0 15.67 13.76 0.241 0.242 0.041
15 109.7 15.95 14.95 0.630 0.004 0.002
16 91.15 13.01 14.20 6.585 0.451 0.660
17 0.275 2.699 10.99 0.635 3e-6 7e-6
18 90.67 14.69 15.15 7.481 0.569 0.806
19 1.105 10.67 9.556 13.02 0.003 0.027
20 0.001 0.001 7.547 0.078 7e-6 2e-6
21 41.46 9.377 13.89 0.870 0.122 0.031
22 113.2 16.32 14.95 0.631 3e-4 2e-4
23 114.1 16.30 14.95 0.628 0.018 0.009

24 88.99 12.72 14.73 0.610 le-4 le-4




TAULA 3.17

PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA SHORT (%)

Falla Voutpp Iss.pc Iss.pp Issoc & Isspp  Voutpp & lsspe
FO 1.00 1.00 3.00 4.00 2.00
F1 100 88.0 100 100 100
F2 100 100 22.0 100 100
F3 100 54.0 6.00 56.0 100
F4 99.0 8.00 3.00 11.0 99.0
F5 100 100 0.00 100 100
F6 100 31.0 17.0 45.0 100
F7 100 55.0 4.00 56.0 100
F8 100 100 96.0 100 100
F9 100 100 96.0 100 100
F10 100 1.00 10.0 11.0 100
F11 100 1.00 9.00 10.0 100
F12 2.00 100 100 100 100
F13 52.0 100 100 100 100
F14 52.0 100 100 100 100
F15 100 96.0 8.00 97.0 100
F16 100 1.00 10.0 11.0 100
F17 100 100 96.0 100 100
F18 100 15.0 100 100 100
F19 100 15.0 100 100 100
F20 100 100 0.00 100 100

TAULA 3.18
PROBABILITAT DE DETECTAR FALLA OPEN (%)

Falla Voutop Isspc Isspp Iss.oc & lsspp Voutpp & lsspe
FO 1.00 1.00 3.00 4.00 2.00
F1 8.00 1.00 100 100 9.00
F2 2.00 1.00 97.0 98.0 3.00
F3 0.00 1.00 99.0 100 1.00
F4 100 9.00 7.00 16.0 100
F5 0.00 1.00 100 100 1.00
F6 1.00 1.00 100 100 2.00
F7 0.00 1.00 3.00 4.00 1.00
F8 100 90.0 100 100 100
F9 100 59.0 100 100 100
F10 100 66.0 12.0 68.0 100
F11 0.00 1.00 4.00 5.00 1.00
F12 51.0 85.0 1.00 85.0 85.0
F13 62.0 11.0 100 100 68.0
F14 0.00 39.0 100 100 39.0
F15 1.00 1.00 100 100 2.00
F16 29.0 91.0 100 100 93.0
F17 100 100 0.00 100 100
F18 36.0 93.0 100 100 95.0
F19 99.0 100 2.00 100 100
F20 100 100 0.00 100 100
F21 100 42.0 99.0 100 100
F22 0.00 1.00 10.0 11.0 1.00
F23 1.00 1.00 100 100 2.00
F24 34.0 4.00 1.00 5.00 35.0
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Els valors indicats en la Taula 3.19 provenen de fer el promig de la probabilitat
de deteccio en funcid de les observables de test utilitzades, igual que en el cas de la
Taula 3.11.

Comparant els resultats de la Taula 3.11 i la Taula 3.19 es pot veure que
I’observable de tensio (Voupp), tot i augmentar la seva efectivitat amb les falles tipus
Short, és menys efectiva amb els Open. Les observables de test extretes del corrent de
consum (Isspc 1 Isspp) Mantenen una efectivitat comparable, tant si s’empren soles com
combinades. Finalment, combinar les observables Voup, 1 lsspc, permet millorar
considerablement el percentatge de deteccié dels Shorts, pero provoca que els Opens
siguin més dificils de detectar.

TAULA 3.19

PERCENTATGE TOTAL FALLES DETECTADES
Probabilitat de deteccio (%)

Observables

Shorts Opens

Voutpp 85.25 38.08
Isspc 63.25 36.96
Iss,pp 58.85 47.17
Iss,pc & lsspp 74.85 65.75
Voutpp & lsspc 99.95 46.88

3.4.3.- Test predictiu

Amb aquesta estrategia de test es vol estudiar si la técnica de test millorada,
permeten estimar de manera acceptable algunes de les caracteristiques del mesclador
que s’ha dissenyat: el guany de conversio (Gc) i el punt de compressié d’1dB d’entrada
(IP1dB).

Les observables de test escollides per a realitzar les prediccions han estat: la
tensio pic a pic de la sortida (Moutpp), 1 les components DC i pic-a-pic del corrent de
terra (Isspc 1 Iss,pp)-

Les simulacions del circuit, per a calcular les seves caracteristiques funcionals i
per a trobar els valors de les observables de test, s’han realitzat amb el programa
SprectreRF. Aquestes simulacions consisteixen en un analisi de Monte Carlo.

Amb el circuit configurat en mode normal de funcionament s’ha calculat el
guany de conversio i el punt de compressio d’1 dB del mesclador. Configurant el circuit
mesclador en mode test s”han obtingut les observables de test (estadistiques de les dades
en la Taula 3.15, Falla 0) necessaries en els calculs de les funcions de regressio. 100
mostres han servit per a entrenar el predictor i generar les funcions de regressio fi.

Altres 100 mostres han servit per a comprovar la bondat de les funcions de
regressio anteriorment calculades (mirar I’apartat 2.3.3).

Un cop realitzades les simulacions, i calculades les funcions de correlacio, en la
Figura 3.18 i la Figura 3.19 es mostra la comparacio entre els valors predits i calculats
del G¢ i de I’IP1dB, emprant dues observables de test en la prediccio (Voutpp | Iss,pc)-

La Taula 3.20 mostra les correlacions i els errors de prediccio depenent de les
observables de test utilitzades. En la taula es pot observar I’efecte de que tenen sobre la
correlacio, les diferents observables de test, aixi com I’increment de la correlacio al
augmentar el nombre d’observables utilitzades en les estimacions.

De la Taula 3.20 es pot observar que la millor observable de test per a predir el
guany és Voupp- Mentre que el corrent Isspc €s la millor observable per a predir
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I’IP1dB. En el cas d’utilitzar dues observables per a realitzar la prediccio, emprant
Voupp 1 Isspc N’hi ha prou per a aconseguir una estimacié acceptable de les dues

caracteristiques funcionals.
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Figura 3.18: Correlacio entre el G¢ estimat i el calculat, utilitzant Vo, p, i Isspc COm a observable de test.
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TAULA 3.20
CORRELACIONS | ERRORS (% RMS) DE PREDICCIO EN FUNCIO DE LES OBSERVABLE DE TEST
Observables de test Ge IP1dB
r € r €

Voutpp 0.85 3.20 0.33 6.37

lsspc 0.53 5.06 0.92 2.48

lsspp 0.15 5.97 0.16 6.73

lss.pc & lsspp 0.56 495 0.92 2.46

Voutop & lssoc 0.96 151 0.97 1.38
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3.5.- Conclusions

En aquest capitol s’han exposat dues técniques per a generar els vectors de test,
per a verificar el funcionament un mesclador RF. La primera consisteix en utilitzar el
senyal de I’oscil-lador local atenuat com a senyal de test. La segona tecnica genera un
senyal de test, a la mateixa freqtiéncia del senyal d’entrada del mesclador en mode
normal de funcionament. Per a comparar aquestes dues técniques s’han emprat les
estratégies de test estructural i predictiu. En tots dos casos, les observables de test
usades han estat les mateixes: les components de la tensio de sortida i el corrent de
consum, amb el circuit configurat en mode test.

En el cas de la técnica de test directa, el senyal de test s’obté atenuant el senyal
de I’oscil-lador local fins als -30 dBm. Les observables de test que s’han considerat
son: el senyal de sortida i el corrent d’alimentacié (Voutpc, Voutpps lsspc 1 lsspp)-
Aquesta tecnica permet obtenir una cobertura de test acceptable amb [I’estratégia
estructural (aproximadament del 84 % per les falles tipus Short, i del 70 % per les
Open). Les estimacions calculades, aplicant test predictiu, també sén bones (r = 0.95 per
a la prediccié del guany i r = 0.97 per a la prediccid de I’IP1dB). El principal
inconvenient d’aquesta técnica és I’elevada frequéncia del senyal de sortida (2-fo.). Per
a evitar els problemes que provoca I’elevada freqiiencia del senyal de test, s’ha
dissenyat una altra técnica.

La tecnica de test millorada que es proposa genera el senyal de test a partir del
senyal de I’oscil-lador local i un senyal IF de test. La circuiteria necessaria per a
implementar aquesta tecnica és: un generador IF i un mesclador auxiliar. EI generador
IF és controlable per tensid i genera el senyal IF de test. EI mesclador auxiliar produeix
el senyal RF de test combinant el senyal IF de test amb el senyal de I’oscil-lador local.
El nivell de la sortida d’aquest mesclador és programable per a disposar de diferents
nivells a la seva sortida (-30, -20 i -10 dBm). L’area de tota aquesta circuiteria destinada
al test és del 5.4 % respecte I’area que ocupa el mesclador que s’ha testat. Les
observables de test que s’han considerat son: el senyal de sortida i el corrent de massa
(Moutpp, lssipc 1 Isspp). Aquesta tecnica permet obtenir una cobertura de falles i unes
prediccions d’eficacia comparables a la técnica que genera els vectors de test a partir del
senyal de I’oscil-lador local atenuat. Tot i ser més complexa que aquesta, permet testar
el circuit en un mode semblant al seu mode normal de treball.

Les diferéncies més destacables es detecten aplicant el test estructural. En la
tecnica de test millorada, I’observable de la tensio (Voutpp) €S més efectiva a I’hora de
detectar Shorts, malauradament, la deteccié d’Opens empitjora considerablement. Les
observables del corrent de terra (Isspc 1 Isspp) tenen una eficacia comparable en les dues
técniques. En el cas de combinar Voupp i Isspc, (utilitzant la técnica millorada), la
deteccio de Shorts augmenta de manera significativa pero la deteccié d’Opens es fa més
complicada.

Aquest augment de I’error comes en alguns casos també pot ser atribuible a la
incertesa introduida pel mesclador auxiliar. Per a realitzar les simulacions d’aquest
capitol s’ha emprat un OL ideal i un generador IF ideal (tot i que el generador IF ha
estat implementat, per a facilitar les simulacions també ha estat substituit per un ideal).
Per tant, en la primera técnica proposada, el senyal de test ha estat ideal, mentre que en
la segona técnica mostrada, el mesclador auxiliar també introdueix un cert error al
procés de test.
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A primera vista, el descens en la deteccio de les falles tipus Open pot semblar un
gran desavantatge de la tecnica de test millorada. A la practica, tot i no ser un efecte
desitjable, I’augment en la deteccié de Shorts pot arribar a compensar-ho. En el procés
de fabricacié d’un circuit integrat, la majoria de defectes estan relacionats amb falles
tipus Short. Les falles tipus Open, tot i ser-hi presents, acostumen a produir un
percentatge relativament petit dels circuits defectuosos [23] [56].

Tot i els desavantatges que presenta, la técnica de test millorada (péerdua
qualitativament gran en la deteccié dels Opens, o necessitat d’una circuiteria més
complexa) té el gran avantatge de poder testar el mesclador sota condicions semblants al
seu mode normal de funcionament.

Finalment, aquesta tecnica millorada té dos avantatges addicionals: permet
utilitzar la mateixa circuiteria de test per a tots els blocs d’un capcal RF (reducci6 de
circuiteria de test), i la tensio de test a mesurar és de freqiiencia baixa.
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4.- Aplicacions a un Amplificador de Baix Soroll

4.1.- L’amplificador de baix soroll

El segon exemple escollit, per a comprovar la eficacia de la técnica millorada
(implementada amb el generador IF i el mesclador auxiliar), ha estat un amplificador de
baix soroll (low noise amplifier, LNA). Aquesta comprovacio és el pas previ abans de
provar aquesta técnica sobre tot el cap¢al RF d’un receptor.

4.1.1.- Circuit amplificador

L’amplificador de baix soroll utilitzat ha estat un LNA CMOS cascode amb
degeneracio inductiva de Surtidor [99]. El circuit emprat es mostra en la Figura 4.1.

_ J—

IBIAS <+> i 4, LD C o

O L
\_{EM3 CB% ng T l/;TS I

out

Senyals de control

Figura 4.1: Esquema de I’LNA. La circuiteria addicional de test esta indicada amb linies discontinues.

Els transistors M1 i M2 formen una etapa cascode, mentre que M3 fixa el corrent
de polaritzacioé del cascode. MT1 i MT2 son transistors de pas, que permeten introduir
en el circuit els senyals necessaris per a testar I’LNA o I’etapa seglient (respectivament).
MT3 i MT4 deshabiten el transistor M2 per a poder testar I’etapa seguent, amb I’'LNA
desactivat. Cg s’ha afegit per a millorar la impedancia d’entrada, tal com es suggereix
en [100].

Aquest LNA ha estat dissenyat per a obtenir el minim soroll, el seu procés de
disseny es mostra en I’annex Il1. Els valors obtinguts estan resumits en la Taula 4.1. La
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Taula 4.2 mostra les principals caracteristiques funcionals del LNA i els efectes de la
circuiteria addicional de test.

TAuLA 4.1

VALORS DELS ELEMENTS DE L’LNA DISSENYAT
L integrada en un 13.5 % on xip (4 nH).

Parametre Valor Unitats
M1 400/0.35 um/ pum
M2 400/0.35 um/ pum
M3 20/0.35 um/ um
MT1 40/0.35 um/ um
MT2 40/0.35 um/ um
MT3 100/0.35 um/ um
MT4 300/0.35 um/ um
IBIAS 250 HA
Rg 5.0 kQ
Cs 8.63 pF
Ce 350 fF
Lp 10.2 nH
Lg 0.9 nH
Le 29.6 nH

TAULA 4.2

CARACTERISTIQUES DE L’LNA DISSENYAT

Parametre LNA inicial LNA modificat Unitats

Alimentacio 3.0 3.0 \V
Consum 5.65 5.63 mA
NF 1.97 2.11 dB
S11 -43.92 -42.10 dB
S12 -50.89 -50.71 dB
S21 20.90 19.69 dB
S22 -23.97 -26.16 dB

IP1dB -17.50 -15.85 dBm

IP3 -11.32 -8.74 dBm

4.2 .- Test estructural

L’estrategia de test estructural ha estat utilitzada per a determinar si la técnica
millorada (implementada amb el generador IF i el mesclador auxiliar) de test proposada
en I’apartat anterior es adequada per a verificar un LNA. En aquest cas, per a testar
I’LNA s’emprara la tecnica basada en tres tons [101] [102]. Aquesta técnica consisteix
en mesurar la resposta de I’LNA a tres tons del mateix nivell de senyal (-35 dBm), i de
diferent freqiencia, com il-lustra a la Figura 4.2. Un to situat en el centre de la banda RF
de 'LNA (f, = 940 MHz), i dos més situats a 100 MHz a banda i banda dels 940 MHz
(ff = 840 i f;3 = 1040 MHz). La freqlencia d’aquests dos tons coincideix,
aproximadament, amb una caiguda de 3 dB (Figura 4.2) del guany respecte de la
fregiiéncia central (940 MHz). Aquests tons s’aconsegueixen ajustant la freqiiencia de
I’oscil-lador local, i només durant el procés de test.

En aquest cas, es volen aconseguir les observables de test emprant un sol punt de
mesura, situat en la sortida del LNA. Les observables escollides son la relacio entre les
tensions mesurades a les freqiencies de 840 i 1040 MHz respecte la de 940 MHz,
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v(f)/v(f) 1 v(f3)/v(f). En els dos apartats segiients, s’estudiara la capacitat de deteccio
de falles, que tenen aquestes dues observables de test, segons el tipus de falla.

22

$21 (dB)

10

740 840 940 1040 1140
Freqiéncia (MHz)

Figura 4.2: Resposta freqiiencial de I’LNA (=), i ’'LNA en mode test (--); i els tres tons utilitzats en la
técnica de test.

4.2.1.- Cas 1: falles catastrofiques i parametriques

El primer estudi que s’ha realitzat, per a comprovar si la tecnica de test millorada
permet testar un LNA amb una bona cobertura de test, és analitzar la capacitat per
detectar falles catastrofiques i parameétriques.

Per a determinar I’efectivitat de la técnica millorada, aquesta ha estat comparada
amb la tecnica proposada per Gopalan et al. en [101]. En aquesta segona tecnica, igual
que en la técnica millorada, els senyals de test d’entrada son de tres freqiencies
diferents. La diferéncia esta en que aquesta segona técnica també té un punt de test a
I’entrada del circuit. Aleshores, les observables de test que utilitza (segons la notacid
que empra Gopalan) son:

Per a simplificar la notacio i adaptar-la a la técnica millorada, s’ha optat per a
anomenar a les observables de test: v(f) - v(f3) i v(f;). D’aquesta manera, v(f;) representa
la relacio entre la tensidé de sortida i d’entrada per a una frequéncia “i”. A on la
freqliencia “i”” sera de 840, 1040 i 940 MHz, respectivament.

La situacio de les falles escollides, dintre del circuit, es mostra en la Figura 4.3.
En la figura només s’indiquen els nodes (indicant amb un punt) i els elements (indicats
amb linies discontinues) que presentin algun tipus de falla. El llistat complet de falles es
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mostra en la Taula 4.3. En total s’han definit 24 falles [21]: 12 falles catastrofiques i 12
falles parametriques.

Pel cas de les falles catastrofiques, els Hard Opens s’han modelat mitjangant un
condensador d’1 fF, i els Shorts s’han simulat amb una resistencia de 10 Q, entre els
nodes implicats. Les falles paramétriques han estat simulades variant (en %) el valor de
I’element afectat per la falla (amplada dels transistors, valor de les bobines i
condensadors, i corrent de polaritzacid), o amb una resisténcia de 100 Q pel cas de
simular Soft Opens.

Per a fer les simulacions, s’ha utilitzat el programa SpectreRF. Primer s’ha
realitzat una simulacié de Monte Carlo de 100 iteracions, modificant els parametres
tecnologics del circuit segons les dades proporcionades pel fabricant. Aquesta analisi ha
permeés trobar els valors v(f;), v(f2) i v(f3), per a I’LNA sense cap falla configurada, i
calcular I’area en que el circuit funciona correctament (area d’acceptacio) per a les dues
tecniques estudiades.

Figura 4.3: Esquema de I’LNA amb els elements i nodes afectats per alguna falla.

TAULA 4.3

LLISTA DE FALLES
Hard Open (HO). Short (S). Soft Open (SO). Node (N). Amplada del transistor (W).

Falles catastrofiques Falles paramétriques

NUm Element Tipus | NUm Element Tipus | Ndm Element Tipus|Nim Element Tipus
1 Ls HO 7 N3-6 S 13 Lp -25% | 19 WMLl -25%
2 Lg HO 8 N7-8 S 14 Lp -50% | 20 WMT1 -25%
3 Ceo S 9 N9-10 S 15 Lg -50% | 21 WM2 -25%
4 Rs S 10 N4-5 S 16 Cs -50% | 22 Lg SO
5 N3-4 S 11 N5 HO | 17 Igias -50% | 23 Ls SO
6 N3-5 S 12 N7 HO | 18 Igias -40% | 24 N5 SO
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La distribucio de les mostres, pel cas d’utilitzar com a observables de test v(f,) i
v(f1) - v(f3), s’il-lustra en la Figura 4.4. Mentre que en la Figura 4.5 es poden veure els
punts pel cas d’emprar v(fi)/v(f,) i v(fs)/v(f,) com a observables de test. La Figura 4.6
mostra amb més detall la zona definida per les simulacions sense falles.

Per a poder comparar la cobertura de deteccié de totes dues tecniques, s’ha
calculat I’area d’acceptacio dels dos casos. Aquesta area ha estat definida com una
superficie rectangular amb el 95 % de les mostres sense falles, de les simulacions de
Monte Carlo, incloses en el seu interior.

Una vegada I’area ha estat especificada, s’han simulat totes les falles (indicades
en la Taula 4.3). La Figura 4.4 i la Figura 4.5 mostren els resultats de les simulacions de
Monte Carlo anteriors (e), juntament amb les simulacions del circuit amb falles
induides (o).
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Figura 4.4:; Relacio entre les dues observables de test v(f,) i v(f,) - v(f3). (¢) Circuit sense falles i (°)
circuits amb falles.
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Figura 4.5: Relacio entre les dues observables de test v(f1)/v(f2) i v(fs)/v(f2). (+) Circuit sense falles i
(°) circuits amb falles.
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(°) circuits amb falles. Ampliaci6 de la Figura 4.5.

La Taula 4.4 mostra la cobertura de falles que té cadascuna de les tecniques
utilitzades. Com es pot veure, la cobertura d’ambdues és la mateixa. L’avantatges de les
observades que es proposen, v(f))/v(f,) i v(fs)/v(fy), és que no els afecten les fluctuacions
de la tensio del senyal de test.

En la Taula 4.4 també es pot veure que, en tots dos casos, la deteccid de les
falles catastrofiques es del 100 %, mentre que hi ha dues falles parametriques que no es
poden detectar. La falla 15 és una reduccié de la inductancia de la bobina d’entrada
(Lg). Cal recordar que agquesta bobina només esta integrada en un 13.5 % on-Chip, i que
la variacié del -50 % és de la part integrada. Per tant, tal i com es mostra en la Taula 4.4
aquesta és una falla dificil de detectar.

TAULA 4.4

COBERTURA DE TEST | FALLES NO DETECTABLES

Observables

Falles catastrofiques

Falles paramétriques

de test Falles no Cobertura Falles no Cobertura
detectades  detest (%)  detectades de test (%)
v(f2)
- 100 15, 16 92
v(fy) - v(f;)
v(f)/v(f2)
- 100 15, 18 92
v(fz)/v(fo)

4.2.2.- Cas 2: dispersio de falles parametriques

En I’apartat anterior s’ha demostrat I’efectivitat de les observables de test
escollides, en la deteccié de falles. Encara que es poden detectar totes les falles
catastrofiques considerades, hi ha falles parametriques que son indetectables. En aquest
apartat es deixa de banda els casos de falles catastrofiques, les quals tenen una alta

74



cobertura de deteccid, i es centra en estudiar els limits de deteccio de les falles
parametriques degudes al procés de fabricacio.

A I’LNA, representat en la Figura 4.1, se li han definit un conjunt de 3 tipus de
falles paramétriques: variacions en les amplades dels transistors, variacions en el valors
d’algun dels elements del circuit (no transistors), i variacions del valor de 5 Soft-Opens.
La Figura 4.7 indica la posicio de cadascuna de les falles definides, i la llista de les
falles es pot veure en la Taula 4.5. En la Figura 4.7, les variacions en els components es
mostren amb I’element dibuixat amb linies discontinues, i els Soft-Opens amb un punt i
la seva corresponent etiqueta numerica.

Les variacions de les amplades dels transistors s’han definit entre el 10 i el 100
% del seu valor nominal (veure Taula 4.1), com també les variacions d’alguns dels
altres elements que formen el circuit. Les variacions en les amplades dels transistors
simulen una falla tipus Open situada en alguna (o diverses) portes del transistors,
implementat amb multifinger [103]. Els Soft-Opens s’han modelat amb una resisténcia
variable entre 1 mQ i 1 kQ [21].

Figura 4.7: Esquema de I’LNA amb els elements i nodes afectats per alguna falla.

TAULA 4.5
LLISTA DE FALLES
Falla Parametre |Falla Parametre | Falla Parametre
1 W (M1) 6 L¢ 11 Rnode1
2 W (MZ) 7 Ls 12 Rnode2
3 W (MT1) 8 Ceo 13 RNode3
4 W (MT2) 9 Rg 14 Rnodes
5 W (MT4) 10 lgias 15 Rnodes
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Per a realitzar les simulacions necessaries s’ha emprat el programa SpectreRF.
El circuit amplificador, configurat en mode test, s’ha simulat amb un analisi de Monte
Carlo de 100 iteracions, per cadascuna de les falles definides.

Primer s’ha simulat el circuit amplificador sense cap falla configurada per a
cercar el comportament del circuit sense falles. La distribucio6 de les dues observables de
test, calculades a partir dels valors de sortida de I’'LNA, i la seva relacié es mostren en
la Figura 4.8 i la Figura 4.9, respectivament.

Com es pot veure en la Figura 4.9, v(f)/v(f2) i v(fs)/v(f,) tenen una forta
correlacio entre elles, i permet definir una area regular (area d’acceptacié, AA) que
contingui el 95 % dels punts de I’analisi de Monte Carlo. Pero definir aquesta area, en
I’espai de les observables de test no és simple. Per aquest motiu s’ha utilitzat I’analisi de
components principals, PCA [104] [105], per a calcular aquesta area com un rectangle.
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Figura 4.8: Distribucié de les dues observables de test del circuit LNA sense falles.
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El PCA és una técnica estadistica que permet mapejar un conjunt de dades en
una altra base ortogonal, diferent a la cartesiana (o de I’emprada per defecte). Aquesta
nova base es defineix amb una combinacio lineal dels components de la base original.
Definint Mg com,

D I(E)) (VD) Iv(E), o (v(F) V() )

X
Mo =" |=
0 {Y} |:<(V(f3)/v(f2))l V() Iv(f,)), .. (V(F)/v(f,)),) (4.1)

A on X iY son dos vectors formats per les observables de test normalitzades (u =
0 i 0 = 1), de cadascuna de les iteracions de Monte Carlo, i N és 100, el nombre
d’iteracions de Monte Carlo.

Aleshores, els punts en la nova base es poden calcular segons,

a a
M'():MT'Mo:Ll11 alz]Mo (4.2)
21 Y22

Els termes a;; son els coeficients que s’han de calcular per a obtenir la matriu de
transformacié Mr. Per a obtenir-los nomeés s’han de trobar els valors propis i els vectors
propis associats de la matriu de covarianca dels vectors X i Y,

A =cov(X,Y) (4.3)

Una vegada calculada la matriu de covariances A, es calculen els seus valors
propis,

det(4l — A)=0 (4.4)

En aquest cas, se’n troben 2. Els vectors propis associats a cadascun d’aquests
valors propis es troben utilitzant I’equacio segient,

(M1-AN=0 (4.5)

Utilitzant els dos valors propis calculats anteriorment, es troben els dos vectors
propis associats. Finalment, per a crear la matriu de transformacié M; només cal
construir una matriu amb els vectors propis, ordenats en funcié del valor (en ordre
decreixent) dels valors propis.

Tot aquest procés s’ha realitzat amb el programa Matlab [106]. Aquest programa
proporciona les funcions necessaries per a fer un programa que implementi el PCA. Els
resultats es mostren en la Figura 4.10.

En la Figura 4.10 es mostren els punts v(fi)/v(f2) i v(f3)/v(f,) transformats en la
nova base ortogonal. La mitjana dels punts transformats (ux i py) és zero, mentre que la
desviacid tipica és: ox = 1.40 i oy = 0.16.
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Eix secundari: Y

A part, en la Figura 4.10, també s’hi pot veure I’area d’acceptacié (AA) definida
pel rectangle dibuixat amb linies discontinues. Aquest rectangle s’ha definit per a que en
el seu interior hi hagi el 95 % dels punts simulats, amb la minima area. Els marges estan
limitats pels punts mes allunyats respecte del zero, en cadascuna de les possibles
direccions. La cerca d’aquesta area també s’ha automatitzat utilitzant el programa

Matlab.
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Un cop s’ha determinat I’area d’acceptacio, s’ha passat a simular cadascuna de
les falles (indicades en la Taula 4.5). Un exemple d’aquests calculs es mostra en la
Figura 4.11, a on es mostren els resultats de la simulaci6 de Monte Carlo, de 100
iteracions, per les variacions parametriques definides en la falla F5.

Eix secundari

Figura 4.11: Resultats de les simulacions de Monte Carlo de F5, en el domini transformat, i area
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Figura 4.10: Relacio de les observables de test transformades amb el PCA i I’area d’acceptacio (--).

0.5

0.0

-7.0

-5.0 -3.0 -1.0 1.0
Eix principal

d’acceptacié (--).

3.0



Degut al gran volum d’informacié obtingut a les simulacions, només es
mostraran el promig de cadascuna de les falles, en la Figura 4.12, la Figura 4.13 i la
Figura 4.14. En totes tres figures també es mostra I’area d’acceptacié com un rectangle
(amb I’etiqueta AA). Aquesta area s’ha calculat antitransformant els punts que delimiten
I’area d’acceptacié a I’espai original amb la matriu de transformacié inversa, i
desnormalitzant.

Per a avaluar la detectabilitat de cadascuna de les falles, cal definir dos
parametres: el limit de deteccio (DL), i el percentatge de deteccio (DP). S’ha definit el
limit de deteccié com, aquella variacid de la falla paramétrica (expressada en %) a partir
de la qual es pot detectar la falla amb un determinat DP. El percentatge de detecci6 es
defineix com el percentatge de mostres, de cadascuna de les variacions realitzades, que
apareixen fora de I’area d’acceptacio.

0.70
0.69 1 AA
o F1
0.68 | -
0.67 | A F3
0.66 | X F4
~ o Fb
< 0.65 |
>
0.64 |
0.63 |
0.62 | "o, F2
Duu
Op
0.61 | "ag,
uun“"—‘r—\nnnnnn“u
0.60 : : : : :
0.65 0.70 0.75 0.80 0.85 0.90 0.95

vs/v2

Figura 4.12: Mitjanes de les falles F1, F2, F3, F4 i Fb5.

S’han definit dos possibles valors per al DP: 50 % i 95 %. El primer valor ha
estat escollit per a estudiar la deteccid de les variacions en el cas nominal. EI segon per
a determinar la capacitat de deteccid de variacions del 50 %.

Per al cas particular dels Soft-Opens, es defineix la seva deteccio com el valor
minim de resisténcia que cal per a que el percentatge escollit (50 o0 95 %) de mostres
quedin fora de I’area d’acceptacid. Per a mantenir la coheréncia entre el DL de les falles
parametriques i dels Soft-Opens, el limit de deteccio dels Soft-Opens, s’ha definit com,

R
DL |%|=|1-—-1-100
s %] [ 1ij (46)

A on R és el valor de la resisténcia emprada per a simular el Soft-Open.

Els limits de deteccio de totes les falles simulades es mostren en la Taula 4.6. En
aquesta taula es pot veure com detectar les variacions dels elements passius i del corrent
de polaritzacio és dificil. Mentre que detectar falles en els elements actius i els Opens
és, en general, més senzill.
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Figura 4.14; Mitjana de les falles F11, F12, F13, F14 i F15.

Tanmateix, les falles de la Taula 4.6 es poden dividir en 3 grups diferents en
funcié de la detectabilitat. En el primer grup s’hi poden classificar les falles facils de
detectar (F1, F2, F3, F5, F11 i F13). En el segon grup hi han les falles indetectables o
dificilment detectables (F4, F6, F7, F8, F9, F10 i F15). Finalment, a I’Gltim grup
pertanyen les falles F12 i F14, aquestes tenen un comportament atzards (veure la Figura
4.14).

Igual que totes les altres falles, F12 i F14 es poden detectar a partir d’un
determinat valor de Soft-Open (100 ), pero si el valor del Soft-Open continua
augmentant, arriba un moment en que es torna un altre cop en indetectable (entre els
5251 750 Q), per al final, tornar a ser detectable (750 Q cap endavant). Aixo es degut a
que la falla afecta per igual a v(f;)/v(f,) i v(f3)/v(f,) i la falla queda emmascarada (Figura
4.14). Per a solucionar aquesta incertesa només cal utilitzar el valor de I’observable de
test v(fy). El seu valor (que varia en funcié del valor de la falla) permet determinar si la
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falla esta en el marge de 525 i 750 Q. Per aquesta funcid, no cal mesurar v(f,) amb tanta
precisio com les altres observables de test. Els limits de deteccio presentats en la Taula
4.6 corresponen a la deteccié més baixa.

TAULA 4.6

LiMITS DE DETECCIO (%)
Falles indetectables marcades amb un guié.

DL (%) DL (%) DL (%)

Flla— o oo |"M 50% w5 | A% 500 95 %

1 875 775 | 6 100 - 1 975 95.0

2 925 850 | 7 377 ; 12 950 90.0

3 775 650 | 8 500 ; 13 975 95.0

4 400 i 9 160 500 | 14 975 97,5
5 633 433 | 10 56.0 ) 15 375 -

4.3.- Test predictiu

Amb aquesta estrategia de test es vol estudiar si la técnica de test millorada
(implementada amb el generador IF i el mesclador auxiliar) permeten estimar, de
manera acceptable, algunes de les caracteristiques de I’amplificador de baix soroll, que
s’ha dissenyat: els parametres S (S11, S12, S21, i S22) i el punt de compressié d’1dB a
I’entrada (IP1dB).

En aquest cas, pero, aquestes técniques s’han complementat amb dues tecniques
més: el test basant en tres tons (la mateixa que I’emprada en I’apartat anterior), i un
canvi d’impedancia de sortida del mesclador auxiliar, inspirat en [102]. Els canvis
afeqgits es mostren en la Figura 4.15.

LO_Q+ oo * lBias ng ’74’ [Mlo
—{_ M3 M4 }—
IF_Q L, J IF_Q" i
M6 Ly Y
VA <_ _>M8 "i" .'.'.'.'.'E'.'.'.'.'l y our
IF 1Y IF I~ Co
—{ M1|M2 '— Y2
4 - M5 M7 ;R
LO_| LO | il ™

Figura 4.15: Esquematic del mesclador auxiliar amb circuit de canvi de Zo(--).

Per a no incrementar la complexitat del mesclador auxiliar, la variacié de la
impedancia de la seva sortida s’ha implementat amb un condensador de 250 fF (C,),
controlat per un interruptor format per un transistor (M11). En aquest cas, ajustar el
valor de la impedancia de sortida a un valor concret no és necessari, aixo relaxa les
condicions de disseny del transistor M11, de dimensié W = 40 um i L = 0.35 pm.
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Les observables de test escollides per a realitzar les prediccions han estat: la
tensio pic a pic de la sortida (Moutpp), 1 les components DC i pic-a-pic del corrent de
terra (Isspc 1 lsspp). Totes aquestes observables, obtingudes per cadascuna de les
freqliéncies utilitzades (840, 940 i 1040 MHz) i per les dues impedancies de sortida (Z1
i Z2). En la Taula 4.7 hi ha la descripci6 de totes les observables considerades.

TAULA 4.7

ESTADISTIQUES DE LES OBSERVABLES DE TEST
Unitats: mV o0 mA, segons la observable.

Observables Estadistiques
Descripcid Etiqueta u o

V,, de sortida, amb fi, = 840 MHZ i Z,; = Z1 Voutpp (840, 1) 64.52 9.606
Component DCde lss, amb fi, =840 MHZ i Z,,, = Z1 ISS,DC (840, 71) 5.636 0.133
Component pp de Iss, amb fi, =840 MHZ i Z,,, = Z1 Iss,pp (840, 21) 0.487 0.073
Vy, de sortida, amb fi, = 940 MHZ i Z,; = Z1 Vout,pp (940, 71) 96.86 15.00
Component DC de lss, amb fin =940 MHZ i Zot =21 ISS,DC (940, 71) 5.635 0.133
Component pp de Iss, amb fi, =940 MHZ i Z,, = Z1 Iss,pp (940, 1) 0.106 0.064
V,p de sortida, amb fi, = 1040 MHZ i Z,; = Z1 Vout,pp (1040, 1) 66.78 10.91
Component DC de Iss, amb fin =1040 MHZ i Zot =21 ISS,DC (1040, Z1) 5.635 0.133
Component pp de Iss, amb fi, = 1040 MHZ i Zoy = Z1 s pp (1040, 22 0.099 0.018
Vp de sortida, amb fi, = 840 MHZ i Zy = 22 Vout,pp (840, 22) 62.96 9.401
Component DC de lss, amb f;, =840 MHZ i Z,: = Z2 ISS,DC (840, 72) 5.636 0.133
Component pp de lgs, amb f;, =840 MHZ i Z,; = Z2 ISS,pp (840, 72) 0.475 0.071
V,, de sortida, amb fi, = 940 MHZ i Zy; = Z2 Voutpp (940, 22) 94.15 14.62
Component DC de lss, amb fin =940 MHZ i Zot =22 ISS,DC (940, 72) 5.635 0.133
Component pp de Iss, amb fi, = 940 MHZ i Z, = Z2 Iss,pp (940, 22) 0.394 0.062
V,, de sortida, amb fi, = 1040 MHZ i Zo« = 22 Vout,pp (1040, 72) 64.68 10.59
Component DC de Iss, amb fin =1040 MHZ i Zot=22 ISS,DC (1040, Z2) 5.635 0.133
Component pp de lss, amb fi; = 1040 MHZ i Z, =22 lsspp (1040, 72) 0.096 0.017

Les simulacions del circuit, s’han realitzat amb el programa SprectreRF, fent un
analisi de Monte Carlo de 200 iteracions. Amb el circuit configurat en mode normal de
funcionament s’han calculat els parametres S i I’IP1dB de I’amplificador. Configurant
el circuit en mode test s’han obtingut les observables de test (estadistiques de les dades
en la Taula 4.7) necessaries en els calculs de les funcions de regressié. 100 mostres han
servit per a entrenar el predictor i generar les funcions de regressio fig. Les altres 100
mostres han servit per a comprovar I’ajust de les funcions de regressié anteriorment
calculades (veure I’apartat 2.3.3).

Les estimacions del parametre S21 i I’IP1dB, utilitzant quatre a observables de
test (Mout,pp (940, z1), Iss.oc (940, 1), Voutpp 940, z2) 1 Iss,pc (940, z2)), €S mostren en la Figura
4.16 i la Figura 4.17. La Taula 4.8 mostra les correlacions i els errors de prediccio en
funcio de les observables de test utilitzades. En aquesta taula es poden veure els errors (i
les correlacions) entre els parametres reals i els estimats, en funcié de determinades
observables utilitzades en les prediccions.

En la Taula 4.8, es pot observar que només amb la tensié de sortida i el corrent
de consum, a una frequéncia de 940 MHz i amb Z1, el coeficient de correlacié del
guany i I’'IP1dB és, com a maxim, del 0.99 i 0.98, respectivament. L’S12 assoleix un
maxim de 0.89. Tots tres casos, utilitzant les observables: Voytpp (840, z1) 1 lss,pc (840, 21)-
Malauradament, les prediccions del S11 i S22 son dolentes. L’S22 es pot millorar
qualitativament emprant dues observables de test de tensid, a diferents freqiiencies. Pero
millorar I’S11 és complicat. Tot i aix0, es veu com, variant I’impedancia de sortida del
mesclador auxiliar, es pot augmentar significativament la correlacio de les prediccions i
els parametres funcionals.
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Es pot augmentar el coeficient de correlacio del guany (S21) i de I’lP1dB fins al
0.99 utilitzant com a observables de test: Voutpp (940, z1), Isspc (940, z1), Voutpp 940, z2) |
Iss,pc (940, z2) (veure la Figura 4.16 i la Figura 4.17). Aixo permetria evitar la necessitat
d’utilitzar la técnica basada en tres tons. Per contra, I’S11 i I’S22 no es podrien predir
amb un error baix.
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Figura 4.16: Correlacio entre el S21 estimat i el calculat, utilitzant Vou;pp 940, z1), Iss,oc 940, 1), Vout,pp (940, 22)
i lsspc (940, z2)COM @ observables de test.

Utilitzar 6 observables de test permet obtenir unes bones estimacions, si deixem
de banda el parametre S11 (amb la tecnica emprada és impossible augmentar la
correlacio d’S11 per sobre de 0.84). Les observables implicades son: Voutpp (840, 1),
Vout,pp (940, z1)s Vout,pp (1040, z1), Voutpp (940, 22), lss,pc (940, z1) 1 Iss,pe (e40, z1). TOt i que caldria
estudiar, per cada circuit en concret, si la prediccié del parametre S22 justificaria
I’augment de la complexitat del sistema de test (per poder predir adequadament S11 és
evident que es fa necessari dissenyar una tecnica de test diferent).
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CORRELACIONS | ERRORS (% RMS) DE PREDICCIO EN FUNCIO DE LES OBSERVABLE DE TEST

TAULA 4.8

NGm Observables de test s11 S12 S21 S22 IP1dB
Observables r 3 r € r 3 r € r €
Voutpp (840, 22) * 052 1965 085 171 098 058 045 743 092 247
lss,pc (840, 21) ** 052 2058 086 167 091 121 033 785 098 182
Isspp (840, 21) * 053 19.49 085 172 098 056 044 746 092 246
Voutpp (940, 1) * 053 1951 084 175 098 054 040 760 093 235
1 Iss,pc (940, 71 ** 052 2051 066 292 082 224 033 902 098 148
lsspo (240, 1) * 055 1919 084 177 098 050 039 765 093 233
Voutpp (1040, 21) * 053 1952 083 181 098 055 034 782 093 231
lss,0c (1040, 21) +* 052 2054 085 219 091 137 033 785 098 1.63
lss.pp (1040, 71 * 058 1873 083 181 099 047 029 796 093 226
Voutpp (840, 21) & lss.0C (840, 21) 061 1884 089 147 099 063 046 738 098 195
Voutpp (040, 21) & lss p (040, 21) * 060 1885 087 159 098 058 039 770 097 142
) Voutpp (1040, z1) & lss,pc (1040, 71) *+ 061 1872 087 158 097 068 039 762 098 125
Vout,pp (840, 22) & Voutpp (040, 21) * 055 1927 086 165 098 051 086 417 094 217
Voutpp (840, 22) & Voutpp (1040, 2) * 055 1917 086 165 098 052 090 367 093 226
Voutop (040, 21) & Voutop (1040, 21 * 055 1912 086 166 098 052 092 331 093 227
3 Voutop 640, 21) & Voutpp (040, 21) & Voutpp (1040, 21) * 059 1836 086 161 098 050 094 274 097 155
lss.oc a0, z1) & lsspe oao, z1y & lsspe 100, z1) * 062 1850 090 137 098 049 044 790 098 1.20
Voutpp @40, 21) & Voutpp (040, 21) & Voutpp 1040, 71) & 080 1368 091 135 099 042 096 236 097 151
4 Vout,pp (940, 22)

Vupp 040, 21 & lssc o, z1) & 078 1331 094 106 099 042 045 737 099  1.09

Vout,pp (940, Z22) & ISS,DC (940, Z2)
Voutpp @40, 21) & Voutpp (040, 22) & Vourpp 1040, 71) & 083 1225 097 081 09 768 098 139 098 1.10

5 Vout,pp (940, Z22) & ISS,DC (940, 71)
Voutpp ean 21y & Vougp 0. 21) & Voutpp 10,22 & 079 1296 098 088 098 125 095 252 099 0.0

Iss.pe (940, z1) & lsspe (940, 72) ' ' ) ) ' ) ' ' ' )

6 Voutpp @02 & Voupp 0a0.2) & Vouppaoozn & 584 1999 098 058 099 034 099 091 099 091

Vout,pp (940, Z2) & ISS,DC (940, Z1) & ISS,DC (940, Z1)

Només incloses les combinacions d’observables de test més significatives.
* Les prediccions amb les observables obtingudes amb Z1 i Z2 tenen correlacions similars.

** |es prediccions amb les observables obtingudes amb Z1 i Z2 tenen correlacions diferents (15 % de diferéncia maxima aproximadament).
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4.4.- Conclusions

En aquest capitol s’ha aplicat la tecnica de test millorada (implementada amb un
mesclador auxiliar i un generador d’IF), combinada amb la técnica basada en tres tons, a
un amplificador de baix soroll (LNA), utilitzant dues estratégies de test diferents: el test
estructural i el predictiu.

L’estrategia de test estructural ha servit per a estudiar la capacitat de la técnica
millorada per a detectar errors de fabricacio en un LNA. L’analisi s’ha dividit en dues
parts. La primera ha consistit en determinar la capacitat de les observables de test
escollides per a detectar les falles definides. La cobertura de deteccidé que ofereixen
aquestes observables és comparable a la tecnica proposada en [101]. També es pot veure
com detectar falles paramétriques és més complicat que detectar falles catastrofiques.
Per aguest motiu, en la segona part, s’ha estudiat el comportament de certes variacions
de les falles parameétriques, i la capacitat de la técnica proposada per a detectar-les.

En general, les falles més dificils de detectar son les que afecten als elements
passius (Lg, Ls, Cc i Rg), a la corrent de polaritzacid, i als transistors destinats al test. La
baixa taxa de deteccio dels elements passius és deguda a la desadaptacio d’impedancies
existent (durant el procés de test) entre la sortida del mesclador auxiliar i I’entrada de
I’LNA. Aquesta desadaptacié emmascara els efectes de les variacions en els elements
passius. La variacio del corrent de polaritzacio afecta de manera proporcional a totes les
observables de test.

Finalment, és interessant fer un comentari sobre la deteccio de les falles en els
transistors de test. Tot i que depén molt del transistor de que es tracti i de la seva funcid,
aquests transistors son dificils de detectar. Aquest fet indica que la seva variacid afecta
poc al circuit, i aquesta és una caracteristica desitjable en aquesta circuiteria addicional.
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Amb I’estratégia predictiva s’ha estudiat I’aptitud de la técnica millorada per a
estimar determinades caracteristiques funcionals del LNA: S21 i IP1dB (tot i que també
s’ha intentat estimar la resta dels parametres S).

La tecnica de test millorada, aplicada conjuntament amb la técnica basada en 3
tons permet obtenir una bona estimacio d’S12, S21 i IP1dB. Lamentablement, les
estimacions d’S11 i S22 han estat baixes, i s’ha estudiat una altra tecnica
complementaria per a intentar millorar les seves prediccions.

La tecnica proposada ha estat commutar la impedancia de sortida del mesclador
auxiliar entre dues impedancies (Z1 i Z2), per a canviar I’adaptacidé entre aquest i
I’entrada de ’LNA. Aixo s’ha fet afegint un circuit senzill i de dimensions reduides, un
condensador a la sortida del mesclador auxiliar, commutable a través d’un transistor,
proporcionant aixi, Z2. Aquesta tecnica permet millorar les prediccions. L’estimacio
d’S22 arriba a ser bona. Encara que el parametre S11 s’arriba a estimar millor, és
impossible predir-lo sense un grau considerable d’error. Seria necessari utilitzar una
altra técnica de generacid de vectors per a poder incrementar la precisié de les
estimacions del parametre S11. D’altra banda, la técnica de commutar impedancies
també permet millorar les estimacions dels altres parametres S i de I’IP1dB.
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5.- Aplicacions al capcal RF d’un receptor

5.1.- El capcal RF

Després de comprovar I’efectivitat de la técnica de test millorada per a verificar
un mesclador i un LNA, finalment es verificara el capcal RF d’un receptor dissenyat per
a treballar en la banda de GSM 900.

Tot i la gran varietat de configuracions receptores existents [107] [108] [109]
[110] [111] [112], degut a les diferents modulacions utilitzades en les comunicacions
[91], I’estructura basica d’un capcal RF d’un receptor (Figura 5.1) és basicament el
mateix per totes les configuracions: un LNA a continuacio de I’antena, per a amplificar
el senyal i minimitzar el soroll, un mesclador, per a traslladar la portadora d’RF a una
freqiiencia intermitja (IF), i un oscil-lador local, que genera el senyal requerit pel
mesclador per a fer el seu trasllat de frequéncies. Després de I’etapa mescladora, els
blocs que es poden afegir sén tant variats com modulacions existents.

D’altra banda, també poden ser necessaris altres circuits complementaris: baluns,
filtres o desfassadors. En I’exemple utilitzat només sera necessari afegir un balun entre
I’LNA i el mesclador, per a convertir el senyal en mode comd de la sortida de
I’amplificador en un senyal diferencial, necessari per a atacar les entrades del
mesclador.

Mesclador

__________ Balun> () o

Oscil-lador local

Mesclador Generador IF

v OFtest /.

ORF test

"
A Y

Senyals de control del test

Figura 5.1: Diagrama de blocs d’un receptor RF. Blocs destinats al test en linies discontinues (--).

En la Figura 5.1 es poden veure les parts del capgal receptor (LNA, balun,
mesclador i I’oscil-lador local), juntament amb la circuiteria destinada al test, indicada
en linies discontinues (Generador IF i el mesclador auxiliar).

La gran majoria dels circuits que es mostren en la Figura 5.1 ja han estat
presentats en els capitols anteriors. Tot i aix0, encara falta per implementar el balun. El
seu disseny es mostra en |’apartat seguent.
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5.1.1.- Balun

Per a convertir el senyal en mode comu de la sortida de ’LNA a un senyal
diferencial s’ha d’utilitzar un balun [113] [114] [115]. En aquest cas s’ha escollit
dissenyar un balun actiu (Figura 5.2 i Taula 5.1), implementat amb un amplificador
diferencial, amb una xarxa de realimentacié LC per a balancejar el guany de les dues
branques de sortida, tot mantenint la fase entre les dues sortides de 180°.

NoROLINN [ SRS
MGHF v 4EM3 M4j}7
[ ——

Y4 | F F
RF. [ : | M1 M2 }—
Cin

Figura 5.2: Esquema d’un balun.

TAULADL.1

VALORS DELS ELEMENTS DEL BALUM DISSENYAT
Les dimensions dels transistors estan expressades segons (W/L).

Parametre Valor Unitats
M1 90/0.35 um/ um
M2 90/0.35 um/ um
M3 90/0.35 um/ um
M4 90/0.35 um/ um
M5 180/0.35 um / pm
M6 32/1 pm / pm
M7 32/1 pm / pm
Cin 20 pF
Cout 20 pF
L, 10.2 nH
Le 3 nH
Rg 10 kQ
IBIAS 250 HA

5.2.- El Capcal RF amb la circuiteria de test

En la Figura 5.3 es mostra I’esquema complet del capc¢al RF dissenyat. En la
figura, no es mostren els circuits de polaritzacié de I’LNA, del balun i del mesclador.
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D’altra banda, el generador IF es mostra representat com un bloc amb I’oscil-lador, i els
transistors de control de la frequéncia.
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Figura 5.3: Esquema del capcal RF amb la circuiteria de test (circuits de polaritzacié no inclosos).
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5.2.1.- Procés de test: test seqlencial

Tal i com s’ha descrit anteriorment, la tecnica proposada redueix la circuiteria de
test necessaria per a testar un capcal RF. Aixo impossibilita testar més d’un circuit al
mateix temps. Degut a aquesta restriccio, cal testar el capcal RF de manera sequencial.
Per aquest motiu s’ha rebatejat la tecnica de test dissenyada com a tecnica de test
sequencial (en comptes de tecnica de test millorada).

Aquesta tecnica sequencial verifica, de manera consecutiva, els diferents
components del capgal RF. Primer el mesclador i després I’LNA. Aquest procés és
controlable mitjancant qualsevol dispositiu programable inclos dintre del receptor RF.
Els passos a seguir per a testar el capcal RF son:

1. Configurar el circuit en mode test. Activa els senyals logics adequats per a aillar
tots els blocs que conformen el capcal RF, i connectar la sortida del generador IF a
I’entrada de I’amplificador IF.

2. Variar la tensio de control Vc. Aix0 permet ajustar el senyal de sortida del
generador IF. El generador IF quedara sintonitzat a la frequéncia IF quan en la
sortida de I’amplificador IF s’hi detecti el maxim nivell de tensié. Per a aquest
objectiu es pot utilitzar la circuiteria suggerida en [116].

3. Configurar el sistema per a verificar el mesclador. Modifica els senyals logics
adequats per a configurar el mesclador en mode test, i connectar la sortida del
mesclador auxiliar a I’entrada del balun.

4. Verificar el mesclador. En el cas que el mesclador presenti falla, 0 no compleixi
les especificacions, el procés de test es pot finalitzar.

5. Configurar el sistema per a verificar I’'LNA. Modifica els senyals logics per a
configurar I’'LNA en mode test, i connectar la sortida del mesclador auxiliar a
I’entrada de I’LNA.

6. Verificar ’LNA. En aquest procés es poden emprar totes les tecniques exposades
en el capitol anterior (tecnica de test dels 3 tons, canvi de la impedancia de sortida
del mesclador auxiliar).

Durant el procés de test, el corrent de consum de la circuiteria de test és
menyspreable, aproximadament uns 2.6 mA. Un cop finalitzada la verificacio, el seu
consum és zero. La circuiteria de test és desactivada.

5.2.2.- Procés de test: programacio de les simulacions

El circuit de la Figura 5.3 s’ha de simular per a realitzar-les estimacions
teoriques. Per aix0, de la mateixa manera que en els apartats anteriors, es realitzara un
analisi de Monte Carlo de 200 iteracions. Amb els resultats que s’obtindran s’entrenara
el predictor per a generar les funcions de regressio, i es comprovara I’ajust d’aquestes
funcions.

En aquesta ocasio, aquest procés no resulta tant simple. Degut a la variacié dels
parametres tecnologics en cada iteracio, la freqiiencia d’oscil-lacié del generador IF és
diferent per una tensié de control donada. Aquest fet fa que sigui necessari ajustar la
fregiiéncia de I’oscil-lador en cada iteracié de Monte Carlo. Per a fer aquesta tasca, s’ha
implementat un programa amb OCEAN [117], una aplicacié addicional que ofereix
I’entorn de simulaci6 de CADENCE.
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La Figura 5.4 mostra els principals processos, variables i constants implicats en

el programa implementat. Les condicions de permanencia o els accessos incondicionals
a les funcions no estan indicats.

MC_ITER = 200

ON=3

OFF=0

Marge f,. superior = 240.1 MHz
Marge f,. inferior = 239.9 MHz
Iteracié = 0

Test_LNA = OFF
Test_Mesclador = OFF
V=20
Controll = OFF
Control2 = OFF

if (Iteraci6>MC_lter)

if (Iteracio<=MC_lter<)

Inicialitzacié

Carrega
del circuit

Escriu
dades a
fitxer

If(Test_LNA==ON)
Control1 = ON

Definici6
dels
analisi

Test
mesclador

If(Test_Mesclador==0N)
Control2 = ON

Sintonitzacio

IF Marge f,- superior

c Marge f, inferior

Figura 5.4: Esquematic del programa de simulacio.

Com es pot veure en I’esquema de la Figura 5.4, el programa implementat consta

de 7 funcions principals. Aquestes son:

Inicialitzacié: Carrega a les variables i a les constants els seus valors inicials
corresponents. També controla les iteracions de Monte Carlo que s’han de realtizar.
Carrega del circuit: Carrega la netlist (del circuit representat en la Figura 5.3) i les
llibreries necessaries per a executar les simulacions.

Definicio dels analisis: Aquesta funcio especifica el tipus d’analisi que s’ha de fer
(un transitori, TRAN), i configura la simulacié de Monte Carlo, per la iteracio
corresponent.

Sintonitzacio fie: Configura el circuit en mode test, i realitza un bucle fins a trobar
la tensio de control (V¢). Aquesta tensio tindra un valor tal que permeti obtenir una
frequéncia IF entre 239.9 i 240.1 MHz.
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- Test mesclador: Calcula el valor pic a pic del senyal de sortida del mesclador i el
corrent de consum del mesclador, amb el circuit configurat en mode test per a testar
el mesclador.

- Test LNA: Calcula el valor pic a pic del senyal de sortida del mesclador i el corrent
de consum del LNA, amb el circuit configurat en mode test per a testar I’LNA.

El circuit de la Figura 5.3 no es pot analitzar amb un analisi dels components
freqiiencials (PSS) [92]. El generador IF, basat en un oscil-lador, no permet configurar
aquest analisi. Degut a aixo0, la simulacié d’aquest circuit es realitza amb un analisi
d’un transitori (TRAN). Per a obtenir les components freqliencials dels senyals
temporals és necessari realitzar la transformada discreta de Fourier (DFT).

La Figura 5.5 mostra el senyal d’entrada (de I’'LNA) i de sortida del capgal RF
(sortida del mesclador) després d’haver estat transformats amb la DFT. Per a una
entrada de 1 pV d’amplitud (a la frequéncia de 940 MHz), a la sortida de mesclador es
pot mesurar un senyal de 2 mV d’amplitud.
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Figura 5.5: Espectre dels senyals d’entrada (corba inferior) i sortida del cap¢al RF (corba superior), en
mode normal de funcionament.

La Figura 5.6 també mostra el senyal d’entrada i de sortida del capcal RF, pero
en aquest cas, amb el circuit configurat en mode test. El senyal d’entrada (a 940 MHz)
té una amplitud de 10 mV, i el senyal de sortida (a 240 MHz) una amplitud de 1 V.

Com es pot veure, el senyal RF de test presenta diversos harmonics comparables
a I’harmonic situat als 940 MHz, i el soroll és més gran que en les simulacions anteriors
de la sortida del mesclador auxiliar (mirar Figura 3.17).

Tot i aixo, el senyal de test, a la sortida del mesclador és prou bona com per
poder ser mesurada. En el cas que un circuit de mesura fos massa complicat per mesurar
I’amplitud de I’harmonic a 240 MHz, amb un processat digital del senyal seria possible
obtenir el seu valor facilment.
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Figura 5.6: Espectre dels senyals d’entrada (corba inferior) i sortida del cap¢al RF (corba superior), en
configuracié en mode test per a testar el capcal RF complet.

5.3.- Test predictiu

Amb aquesta estratégia de test es vol estudiar si la tecnica de test sequencial,
combinada amb la técnica ipp(t), permeten estimar algunes de les caracteristiques
funcionals del LNA i el mesclador. En aquest cas, s’han escollit el guany i I’lP1dB, de
tots dos circuits. Les observables de test escollides son: la component AC de la tensid
de sortida del mesclador (a frequéncia fi¢) i la component DC del corrent de consum de
cadascun dels circuits (Vout,ppLNas Isspc.inas Voutppmx 1 Isspemx). VoutppLna representa
la tensio de sortida del mesclador, amb el circuit configurat en mode test, amb el senyal
de test introduit a I’'LNA. Voutppmx representa la tensio de sortida del mesclador, amb el
circuit configurat en mode test, amb el senyal de test introduit després de I’LNA (mirar
la Figura 5.3). lsspcina 1 Isspcmx sOn els corrents de consum de I’LNA i del
mesclador, respectivament.

Per a calcular el guany i I’'lP1dB de I’LNA i del mesclador s’han configurat, per
separat, aquests dos circuits en mode normal de funcionament, i s’han calculat aquestes
dues caracteristiques funcionals. Les simulacions han estat realitzades amb el programa
OCEAN d’AMS. Aquestes simulacions han consistit en un analisi de Monte Carlo de
200 iteracions (les estadistiques d’aquestes dades estan indicades en la Taula 5.2).

Un cop calculats els parametres funcionals, s’ha emprat el programa indicat en la
Figura 5.4 per a realitzar les simulacions del cap¢al RF, conjuntament amb la circuiteria
de test (Figura 5.3). Aquestes simulacions han permes obtenir les observables de test:
Voutpp,LNAs Iss,pc.ina, Vourppmx 1 1sspemx (la Taula 5.2 mostra els seus valors de manera
estadistica).

Amb 100 de les mostres s’han calculat les funcions de regressié. Les altres 100
s’han utilitzat per a comprovar la bondat de les funcions de regressié calculades
(procediment detallat en I’apartat 2.3.3). Les correlacions i els errors de prediccio dels
parametres funcionals estimats, en funcio de les observables de test emprades, es
mostren en la Taula 5.3 i la Taula 5.4.
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TAULAL.2

MITJANA | DESVIACIO TiPICA DELS
PARAMETRES FUNCIONALS | LES OBSERVABLES DE TEST

Parametres Estadistiques

Nom Descripcid Unitats u o
Gina Guany de I’'LNA dB 19.69 0.517
IP1dB, na IP1dB de I’LNA dBm -15.99 0.626
Ge, mx Guany del mesclador dB 15.79 0.522
IP1dBumx IP1dB del mesclador dBm -13.85 0.986
Voutpp.LNA Vyp de sortida. LNA en mode test \V 0.976 0.095
Isspc.Lna Ioc del corrent de terra mA 5.666 0.139
Voutpp.Mx Vp de sortida. Mesclador en mode test \V 0.262 0.078
Iss.pcmx Ipc del corrent de terra mA 14.87 0.649

La Figura 5.7, la Figura 5.8, la Figura 5.9 i la Figura 5.10 mostren graficament
les estimacions del guany i I’IP1dB, de I’LNA i del mesclador, utilitzant la tensio de
sortida del mesclador (Moupp) 1 els corrents de cadascun dels circuits (Isspc) com a

observables de test.

Comparant la Taula 5.3 amb la Taula 4.8 es pot observar com els coeficients de
correlacié les prediccions del parametre S21 i I’IP1dB sdn inferiors en aquest cas. Aixo

es degut a tres motius principals:

1. En aquest cas, el senyal de sortida (que és el senyal de sortida del mesclador) es
veu influit per la desadaptacio entre la sortida del mesclador auxiliar i I’entrada de

I’LNA.

2. La simulacié utilitzada també introdueix certs errors en les observables. La
impossibilitat de configurar un analisi PSS (la naturalesa del generador IF
impedeix fer I’analisi PSS). En comptes d’aquests, s’ha hagut de fer un analisi

TRAN i fer la DFT dels senyals emprats com a observables de test.

3. Finalment, el circuit de test utilitzat ha estat el circuit complet. En simulacions
anteriors, tot i utilitzar el mesclador auxiliar, el generador IF havia estat simulat
mitjancant una font ideal (per a reduir el temps de les simulacions). En aquest cas,
apareixen tots els harmonics indesitjats produits per aquest generador IF, que a

través dels diferents circuits afecten al senyal d’interes.

TAULAL.3

CORRELACIONS | ERRORS (% RMS) DE PREDICCIO
DEL LNA EN FUNCIO DE LES OBSERVABLE DE TEST

Observables de test Guina 1P1dByina
r € r €
Voutpp,LNA 0.423 2.58 0.844 2.16
Isspc, LNA 0.889 1.29 0.827 2.28
Voutppina & lsspeina 0.935 1.00 0.919 1.85
TAULAG.4

CORRELACIONS | ERRORS (% RMS) DE PREDICCIO

DEL MESCLADOR EN FUNCIO DE LES OBSERVABLE DE TEST

Observables de test } Ge mx . ; 1P1dB wx .
Voutppix 0.786 2.02 0.239 6.91
lss.oc. Mx 0.494 2.79 0.922 2.65

Voutnomx & lsspemx 0.918 1.27 0.974 1.48
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Figura 5.8: Correlaci6 entre I’IP1dB, na estimat i el calculat, utilitzant Voyppna 1 1sspcina COM a
observables de test.

Comparant la Taula 5.4 amb la Taula 3.20 es pot veure com, en aquest cas, les
diferéncies son inferiors. Tot i que la prediccié del guany empitjora lleugerament, la
prediccio de I’IP1dB es manté amb un valor similar. Les diferencies son atribuibles als
mateixos motius que en les prediccions dels parametres de I’LNA, excepte el primer
motiu (durant el procés de test del mesclador I’LNA és desactivat). En aquest cas, el
senyal de test es veu influit per la desadaptacio entre la sortida del mesclador auxiliar i
I’entrada del balun (no de I’LNA).

Finalment, fer notar la gran semblanca entre la Figura 5.9 i la Figura 5.10, amb
la Figura 3.18 i la Figura 3.19. Amb aquestes figures es pot comprovar visualment, que
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testar el mesclador dintre de la cadena receptora, té els mateixos resultats que testar-lo
de manera aillada (utilitzant les mateixes observables de test).
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Figura 5.9: Correlacio entre el G¢ mx estimat i el calculat, utilitzant Voy;ppmx 1 Isspcmx com a observables
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Figura 5.10: Correlacio6 entre I’IP1dByx estimat i el calculat, utilitzant Vo ppmx i Iss,pc,mx COM a
observables de test.

5.4.- Conclusions

En aquest capitol s’ha aplicat la técnica seqliencial en un capcal RF. Aquest
capcal RF esta format per un LNA, un balun i un mesclador. En els capitols anteriors,
aquesta técnica ha estat provada sobre un mesclador i un LNA, de manera aillada.
L’objectiu d’aquest capitol ha estat comprovar si la técnica seqtiencial és util a I’hora de
predir algunes de les caracteristiques funcionals d’un LNA i un mesclador, comparant
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els resultats aconseguits amb els resultats obtinguts de testar els circuits de manera
aillada.

El senyal RF de test utilitzat ha estat el generat per la circuiteria de test,
composta per un generador IF i un mesclador auxiliar. Encara que el mesclador auxiliar
es pot reconfigurar, per a que proporcioni tres nivells de senyal diferents a dues
impedancies de sortida diferents (com es mostra en el capitol anterior), en aquest capitol
només s’ha emprat una de les configuracions possibles (Vge = -35 dBV, a Z1). Aixo es
degut a que per a predir el guany i I’'lP1dB no és necessari emprar cap de les altres
configuracions.

Les observables de test escollides han estat triades d’acord amb els estudis
realitzats en els capitols anteriors, d’acord amb la técnica proposada: la tensié de sortida
del mesclador, i el corrent de consum del LNA i del mesclador (Voutpp,na, Isspcinas
Voutpp.mx 1 Isspe,mx).

En aquest cas, per a testar el mesclador, s’ha d’introduir el senyal RF de test a
I’entrada del balun. Les observables de test emprades son: la tensid de sortida del
mesclador (Voutpp,mx) 1 €l seu corrent de consum (Iss,pc mx)-

A I’hora de testar ’LNA, el senyal RF de test s’introdueix per la connexio de
I’antena. Les observables de test son: la tensio de sortida del mesclador (en aquest cas,
anomenada Voutpp,Lna) 1€l seu corrent de consum (lsspc,ina)-

Els resultats als que s’ha arribat mostren com, tot i que pel cas del LNA son
inferiors, les estimacions del guany i de I’IP1dB d’ambdds circuits estudiats son
semblants a les estimacions dels parametres dels circuits estudiats de manera aillada.
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6.- Conclusions generals i linies de futur

En aquesta tesi s’ha desenvolupat una tecnica de test que permet testar un LNA i
un mesclador, situats en el capcal RF d’un receptor CMQOS, en una configuracié de test
semblant al mode normal de funcionament del receptor.

La circuiteria necessaria per a implementar aquesta técnica consta d’un
generador IF i d’un mesclador auxiliar. Els dissenys s’han realitzat per a que els dos
circuits de test siguin inclosos dintre del mateix integrat, del capcal RF a testar. Aquests
dos element permeten generar tots els senyals de test amb les que es pot verificar el
capcal RF.

El generador IF genera el senyal de test de freqiiencia IF. La frequencia del
senyal de sortida que genera es pot controlar mitjancant una tensié de control (V¢).

El mesclador auxiliar genera el senyal de test de freqliencia RF multiplicant el
senyal de test IF amb el senyal de I’oscil-lador local. La configuracié emprada evita la
necessitat d’implementar un filtre. El nivell del senyal de sortida es pot regular, i la seva
impedancia de sortida es pot variar.

El procés de test és seqliencial, controlable mitjancant un microcontrolador, o
qualsevol altre dispositiu de control programable. Els passos per a testar el capcal RF
son els segients:

1. Amb el circuit configurat en mode test, per a testar I’amplificador IF, el senyal de
test IF és injectat a I’entrada de I’amplificador IF.

2. La tensio de control (V¢) és variada fins que a la sortida de I’amplificador IF es
detecta el maxim nivell de sortida. Aleshores, el generador IF queda ajustat a al
freqiencia IF.

3. Es reconfigura el circuit en mode test, per a testar el mesclador. El senyal de test
RF s’injecta al node de sortida de I’LNA.

4. Un cop verificat el mesclador, cal reconfigurar un altre cop la circuiteria de test
per a testar ’'LNA. Ara cal introduir el senyal de test cap a I’entrada de ’'LNA, i
verificar I’amplificador.

El consum de corrent, de la circuiteria de test, durant aquest proces és negligible,
comparat amb el consum de tot el capcal RF. Amb el capcal RF configurat en mode
normal de funcionament, la circuiteria de test presenta un consum nul.

Els circuits que formen la tecnica de test han estat integrats (el generador IF i el
mesclador auxiliar), i validats de manera experimental. Les mesures obtingudes han
estat similars a les simulacions.

Aquesta tecnica proposada intenta aprofitar els avantatges de dues técniques
amb filosofia de test oposades, alhora que intenta minimitzar els seus inconvenients: la
loop-back test i la separate test.

La loop-back test consisteix en testar tota la cadena receptora (en alguns casos,
fins i tot, el transceptor complet) com un sol bloc. La separete test consisteix en testar
cadascun dels elements de la cadena receptora, per separat, utilitzant un circuit de test
especific.

La loop-back test te, com avantatge principal, una baixa circuiteria addicional de
test requerida, per a implementar-la. Malauradament, aquesta tecnica no permet detectar
I’element defectuds de la cadena receptora, i la cobertura de test és inferior a la separate
test. La separate test, tot i tenir una cobertura de deteccio superior a la loop-back test, té
com a desavantatge la gran quantitat de circuiteria addicional necessaria per a
implementar el test de cadascun dels blocs a testar.
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La técnica dissenyada és un compromis entre aquestes dues tecniques: testa
cadascun dels components de la cadena receptora per separat, amb una circuiteria de test
reduida.

En I’eleccio les observables de test, per a emprar en aquesta técnica, s’han
buscat certes caracteristiques: les observables han de ser facilment mesurables, la seva
mesura ha de requerir una circuiteria de test minima, i la circuiteria de mesura ha
d’afectar el minim possible al funcionament del circuit, en mode normal de
funcionament. Naturalment, a banda dels requisits enumerats, cal que la cobertura de
test, que proporcionin les observables escollides, sigui la maxima possible per a requerir
el minim d’observables de test possibles.

Tal i com s’ha pogut constatar, les observables extretes a partir de les tensions
proporcionen la millor cobertura de test. Desgraciadament, la seva mesura resulta mes
intrusiva que mesurar altres magnituds, i la majoria dels senyals tenen una frequéncia
massa elevada (fre), 0 un nivell de tensié massa baix, per ser mesurats. Per a solucionar
aquests inconvenients, s’ha escollit el node de sortida del capgal RF com a Unic punt de
mesura de la tensid. La tensid a la sortida del capcal RF presenta els avantatges de: tenir
una frequéncia relativament baixa (fig), i el seu nivell és el més elevat de tota la cadena
receptora (degut a I’amplificacié proporcionada per totes les etapes anteriors).

Les observables de test que es poden obtenir del corrent, tot i no ser les millors,
permeten millorar considerablement la cobertura de test. Com a observables de test es
poden utilitzar: el component DC, i I’amplitud de les variacions del corrent de consum
(de PLNA i del mesclador). L’observable escollida ha estat el component DC del
corrent de consum. EI component pic a pic del corrent de consum ha estat descartat
degut al seu baix nivell i alta frequéncia (caracteristiques que imposarien una circuiteria
massa complexa).

Per tant, les observables de test escollides han estat: I’amplitud de la tensié de
sortida del capcal RF (Voutpp), 1 €l component DC del corrent de consum de I’LNA i del
mesclador (Isspc,ina i Iss,pcmx)-

La técnica dissenyada ha estat aplicada en les estrategies de test estructural i
predictiu, per a comprovar la seva eficacia. El test estructural és una estrategia que
intenta detectar la preséncia de falles en un circuit, mentre que el test predictiu pretén
estimar les caracteristiques funcionals del circuit.

Per a detectar una falla en un circuit, emprant I’estratégia estructural, primer cal
determinar els marges de tolerancia que poden tenir les observables de test, en el cas
d’un circuit sense cap tipus de falla. Una vegada aquests marges han estat definits, les
observables de test mesurades, dels circuits sota prova, es comparen amb aquests
marges. Es considerara que el circuit presenta una falla si alguna de les observables de
test presenta un valor fora dels marges permesos.

Com s’ha mostrat per al cas de I’LNA, el metode matematic PCA és una eina
atil a I’hora de determinar els marges de tolerancia. El PCA és una tecnica estadistica
que permet mapejar un conjunt de dades en una altra base ortogonal diferent a la
original. La nova base ortogonal estara formada per combinacions lineals de la base
original.

Tal com mostren els resultats, aplicant test estructural en combinacié amb la
tecnica de test proposada permet detectar la gran majoria de falles catastrofiques.
Malauradament, una proporcid considerable de falles paramétriques son indetectables,
perd aixo és un desavantatge present en totes les estrategies de test. La tecnica de test
seqlencial té una cobertura similar que altres técniques, per aquest tipus de falla.
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L’estratégia predictiva utilitza les observables de test per a estimar algunes de
les caracteristiques funcionals del circuit sota prova. Aix0 permet detectar els circuits
que no compleixen les especificacions establertes pel fabricant d’una manera més clara.

Els resultats obtinguts mostren com es poden arribar a estimar parametres
funcionals, aconseguint coeficients de correlacio acceptables. Tot i que les correlacions
que proporciona la tecnica proposada és lleugerament inferior a la separate test, la
pérdua de precisié queda sobradament compensada, per la reduccio i simplicitat de la
circuiteria de test.

Agquest descens en la precisio de la correlacio, entre les estimacions de la
separate test i la técnica seqiencial és atribuible a: les variacions que introdueixen els
circuits de test, i la desadaptacié d’impedancies entre la sortida del mesclador auxiliar i
I’entrada del balun i I’LNA.

També cal recalcar que les estratégies de test estructural i predictiu tenen
objectius diferents, i es poden emprar de manera complementaria. El test estructural pot
servir per a detectar un circuit amb falles d’una manera rapida (mesurant les observables
de test i comparant-les amb els marges preestablerts), i el test predictiu per a determinar
els efectes de les falles paramétriques sobre les caracteristiques funcionals estimades
(cosa que requereix un processat de les dades més exhaustiu).

Aquest treball permet obrir noves linies de recerca per a completar o millorar-lo.
Les principals linies de futur que es proposen seguir son:

1. Completar el disseny del capcal RF conjuntament amb tota la circuiteria de test
addicional necessaria.

2. Validar la técnica proposada de manera experimental. Tot i que la circuiteria de
test ha estat comprovada (generador IF i mesclador auxiliar), no s’ha integrat tot el
capcal RF i la circuiteria de test en un sol circuit integrat.

3. Modificar o redissenyar alguns dels circuits de test per a adaptar-los millor a la
tecnica proposada. Una millora seria implementar la mesura de I’amplitud del
senyal de sortida digitalment, i aprofitar els recursos del microprocessador
(actualment, present en quasi la totalitat de dispositius receptors).

4. Modificar la circuiteria de la técnica proposada per a que sigui compatible amb
altres configuracions receptores existents.

5. Adaptar la técnica proposada per a aconseguir predir, o millorar les estimacions,
d’altres parametres funcionals, com el punt d’intercepcié de tercer ordre (IP3) o
I’adaptaci6 d’entrada de I’LNA (S11).
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Annex I: Disseny d’un Amplificador Operacional

|.1.- Introducci6

L’amplificador operacional (OpAmp o AOp) és un dels circuits més emprats en
els sistemes analogics i esta ampliament documentat en tot tipus de literatura [118]
[119] [120] [121] [122] [123]. La versi6 CMOS de dues etapes de I’AOp que es
dissenyara és una de les més emprades degut a la seva simplicitat i a les seves bones
caracteristiques. Aquest annex pretén donar una guia basica per al dissenyar d’aquest
tipus AOp emprant transistors MOS amb tecnologia de 0.35 pum.

|.2.- Definicions

1.2.1.- Amplificador Operacional

El simbol de I’AOp es mostra en la Figura Al.1. Idealment, és un dispositiu,
amb guany infinit, impedancia d’entrada infinita i una impedancia de sortida zero, que
amplifica la difereéncia de senyal que hi hagi entre les seves dues entrades. Idealment,

V,, = AN -V") (AL1)

VDD

VR I

> VOUt
V+

+/

VSS

Figura Al.1: Simbol d’un amplificador operacional.

Pero en realitat,
voutzAdiﬁ(\/+—v-)+%(v++v-) (AL2)

A on Agitt | Acom SON els guanys que de I’amplificador en mode diferencial i en
mode comd, respectivament.
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1.2.2.- Caracteristiques d’un amplificador operacional

Entre totes les figures de mérit que es poden definir en un circuit amplificador
[124], les emprades en aquest exemple de disseny, i referides al mode diferencial, son:
Ampla de banda: Marge de freqiiencies en les quals I’amplificador presenta un guany

superior al guany maxim entre /2 .

Guany en lla¢ obert: Guany que presenta I’amplificador sense realimentar per a un
senyal continu.

Marge de fase: Es la diferéncia entre la fase que presenta un circuit, quan el seu guany
és unitat, i 180°. Ddna una idea de la estabilitat del sistema.

Rebuig del mode comu: Relacié entre el guany en mode diferencial i el mode comu
d’un amplificador. Déna una idea del rebuig que ofereix I’'amplificador a la tensio
d’entrada en mode comd.

A
CMRR = 20Iog( il J (AL3)

om

A on Agi és el guany en mode diferencial i Acom €s el guany en mode comd.
Slew-Rate: Es el maxim pendent que pot tenir la tensio de sortida d’un amplificador.
Representa la seva limitacio per a seguir variacions rapides del senyal d’entrada,

Sde\;;“t (Al4)

1.3.- Disseny de I’amplificador operacional

L’amplificador diferencial en topologia de Miller que es vol dissenyar es mostra
a la Figura Al.2. Aquest amplificador consta de tres parts principals. Una font de
corrent per a polaritzar el circuit (M6, M7). El nucli amplificador implementat amb un
amplificador diferencial (M1..M4) i una etapa de sortida (M8, M9). En aquest cas,
s’afegira una capacitat i un resistencia de compensacié (Rc i Cc) per afavorir
I’estabilitat en frequéncia.

El circuit que es pretén dissenyar és un amplificador diferencial alimentat amb
una font de £1.65 V i que pugui suportar una carrega a la sortida de 10 pF. Es donara
prioritat al marge de fase i a I’slew-rate per davant d’altres parametres.

Les caracteristiques finals que hauria de tenir I’amplificador sén les indicades en
la Taula A1.1.
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Figura A1.2: OpAmp en configuracié Miller.

TAULAALL
CONDICIONS DE DISSENY DEL OPAMP
Parametre Valor Unitats
Vob +1.65 V
Vss -1.65 V
SR 15 V/puseg
MF 60 graus
Vinmax +0.3 V
Vin,ml’n -0.3 \%
GBW 50.10° rad/seg
C. 10 pF

La tecnologia emprada en la fabricacié sera la CMOS 0.35um. Per aquesta
tecnologia, els parametres més importants dels transistors es mostren en la Taula A1.2.

TAULA AL.2
PARAMETRES TECNOLOGICS
Parametre Valor Unitats
I 47.58e-3 m?/\V/*seg
1 14.82¢-3 m%/\V/*seg
tox 7.58e-9 m
£ox 34.5e-12 F/m
Von 0.4979 V
Vrop -0.6915 V
Cox= €ox  Tox 4,55e-3 F/m?
Kn= to Cox 217e-6 AN?
Ky= 1ty Cox 67.5e-6 ANV?

El valors de K, i K, que apareixen en la Taula Al.2 no son directament
utilitzables degut a que les dades corresponen al model BSIM3 i en els passos seglients

s’utilitza un model molt més senzill. Cal aplicar una correccié de 0.8-K, ~ 175e-6 i
0.8:K;, =~ 54e-6 [125].
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1.3.1.- Resposta freguencial

El circuit equivalent del OpAmp pel mode diferencial en baixa freqiiéncia, és el
mostrat a la Figura A1.3.

I R C
1 v c c
—» X . V4 -
NAN—€
+ +
Vin Rl RZ T CL Vout
- gmllvin ngIVX -

Figura A1.3: Circuit equivalent del OpAmp en mode diferencial.

S’ha obtingut emprant el model equivalent del transistor en petit senyal i baixa
freqliéncia, i tenint en compte que M1 = M2 i M3 = M4.

Omi | Foi representen la transconductancia i la resistencia de sortida del transistor
M;, respectivament. R i R, estan donades per,

Ry =ty 11y, (ALS5)
Ry =Tog /1 Ty (ALl6)
Fent I’analisi del circuit de la Figura A1.3,

Vy sCc

X4 7¥C (v, —v_)=0
Rl+l+chRc (Ve =Vou)

g lein +

0,6V, + VFZL: +5C,V,, +%(vX ~v,,)=0
El guany, Ay(s) en resulta,
1-s/
e e Ty (AL7)
On,
Ay = ImImeRiR; (AL8)
Py ® S - (AL.19)
ImeR1RCc
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~ gm9
P, ~ c, (A1.10)

-1
L~ Al.11
Cc(l/gmg_Rc) ( )

Es pot suposar que Rc és molt més petit que Ry i Rz i els pols estan molt separats
entre ells.

A partir de les equacions A1.8 i A1.9 es troba el producte del guany per I’ampla
de banda, que per definicio és,

gml

GBW = Ay -|py| = (A1.12)
Ce
El marge de fase es pot calcular segons,
Arg|A(s)s_cew |- MF =-180° (AL13)
MF = 180°—tg 1[‘”} —tg ‘{wJ—tg 1(“’) (AL.14)
Py P2 Z

Si el zero és negatiu, el marge de fase és redueix. Pero si es fa que el zero sigui
positiu, aleshores, el marge de fase augmenta. Si Rc = 0, el zero és negatiu. Per
assegurar que el zero no molesta, s’ha afegit una resistencia de compensacid, R, en el
llag de realimentacid.

De I’equaci6 Al.11, si es tria,

1

R. =
© gm9

(AL.15)

El zero se’n va a I’infinit i no molesta. Pero, degut a les variacions de procés,
aconseguir implementar aquest valor és complicat. Per assegurar el marge de fase, es
fara que Rc sigui un 50% més gran. De manera que,

_15

R. =
© gm9

(A1.16)
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Aleshores,

Zl =ng9 (Al.l?)
CC
Es vol un marge de fase de, com a minim, 60°, per tant,
60° < 180°—90° —tg 1(GBW J —tg 1(GBWJ (A1.18)
P2 z
30°—tg 1(%1} > tg —1(9”’1CLJ (AL19)
2- Omo Omo CC
Imposant que Cc = 0.2.C,, es a dir,
C. =2pF
Aleshores,
-1 gml -1 gml
30°—tg 7| 0.5="= |>tg | 5™ (A1.20)
m9 gm9

A partir de I’expressié superior, es pot trobar la relacio entre gm1 i gmo,

Omo 211-0p (A1.21)

Per assegurar aquesta relacié s’escollira gmo = 13:gm1.

|.3.2.- Slew-Rate

Quan V* >>V~ el transistor M1 esta en on i M2 esta en off. De manera que tot el

corrent que subministra el transistor M7 travessa M1 i M3 (Ip7 = Ip; = Ips). El mirall de
corrent format per M3 i M4 fa que Ipz = Ipa. Per tant, o7 = =I(Cc¢). En canvi, quan V' <<
V™ M1 esta en off i M2 en on. Aleshores, Ip7 = Ipy i Ips = Ipg = 0. Per tant, Ip; = Ip7 =
I(Cc). En tots dos casos, el corrent que passa pel condensador és Ip7.
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Aplicant la definicié de I’slew-rate (equacio Al.4),

%)
Vo _ VCc) _ 1y (A1.22)

dt dt Ce

SR =

Aillant el corrent,
Iy, = SR-C, (A1.23)
Per aconseguir I’slew-rate desitjat es necessita,
Iy, =15-10°-2-107" = 304A

1.3.3.- Marge d’entrada comi (CMR)

Amb el valor maxim i minim del senyal d’entrada es poden calcular les
dimensions dels transistors M1..M4 i M7.

M3 j}——{E M4

Figura Al1.4: Amplificador diferencial.

Analitzant el circuit de la Figura Al.4, M1 es pot dimensionar de dues maneres
diferents. La primera, partint de I’expressio per a calcular la transconductancia,

On S; és la relacio d’aspecte del transistor M1. De I’equacid superior totes les
dades, excepte S;, son conegudes. Per tant, aillant la relacio d’aspecte dona S; = 2.44
com a primera aproximacio.
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La segona manera de trobar la dimensio del transistor M1, és partint de la
condicio del valor maxim d’entrada, Vinmax = 0.3 V. Suposant que el transistor M1 esta
en saturacio,

‘Vesﬂ = ‘VTl‘ +4V. > ‘VDSJ.‘ 2 ‘Vesﬂ _‘VTl‘ =4V
Per tant, la tensié V; a la Figura Al.4 és,
V7 =Vinmax +‘V681‘ = Vin max +‘VT1‘ +‘AV‘ (A125)

I aplicant I’expressid del corrent en un transistor en saturacio, es pot trobar AV,

B 21
I b1 :?1(\/651 ~Vi ) > AV = TM (AL1.26)
1

A on 1= K;-S;. D’altra banda, es pot calcular V; segons,
V; +Vpg7| =Vee
Substituint les equacions A1.25 i A1.26 en I’equacio superior s’arriba a,
Vipmax +[Vr1| + 4V + V| =Vee (A1.27)
La condicio limit per a mantenir el transistor M7 en saturacio es,

21,
Py

Vips7 =Ves7 V7 > Vpgr =

Aleshores, substituint aquesta equacio en la equacié Al1.27,

21 21
Vin,méx + ‘VTl‘ +\/ Bl +\/ D7 =Vce (A1.28 )
K,S:

De I’equacio superior, totes les dades son conegudes excepte les relacions
d’aspecte dels transistors M1 i M7 (S1 1 S7). Imposant que S; = Sy, i substituint tots els
valors de I’equacié A1.28, S; = 7.4.

De I’equacio Al.24 i Al1.28, s’han obtingut dos valors diferents d’S;. El valor
més gran complira amb la g1 necessaria i amb la condicio de Viymax. Aquest valor
s’arrodonira per a obtenir S; = 7.5
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03V,

Per a dimensionar els transistors M3 i M4 s’utilitzara la condicio de Viymin < -

Vy :Vin,min +‘VT1‘ - VY,ml'n =0.4v

Vesz =Vy = (_VEE ) =2.05V
Aleshores, la dimensié d’M3 es troba segons,

21
Sy = = (A1.29)
Kn (VGS3 _VT3 )2

Tots els valors son coneguts, i per tant, S3 = 0.07. Aquest valor fa que la W5 doni

un valor molt petit. En comptes d’aquest valors s’agafara S; = 0.5-S; = 3.75. Aixo fa que
la nova Vinmin = -1.636 V (S -0.3 V)

1.3.4.

- Simetria del parell diferencial

Per assegurar la simetria del parell diferencial, es fara que,
Vbss ®Vpss = Vgsg =Vesy
Per tant, el corrent que circula a través del transistor M9 es pot calcular amb,

I po _ 9mo

Al1.30
Ips  Ima ( )

La transconductancia dels transistors M1 i M4 es calculen amb,

Oms =[2K,S4lps =1404A1V
gml = 2KpSlIDl ;llO/UA/V

| gmg = 13- gms, tal com s’indica al final de I’apartat 1.3.1, per tant,

o ~ 14301A 1V
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El corrent que circula per M9 es pot aillar de I’equacié A1.30. Aleshores, Ipg =
153 pA. | Sy es troba aillant,

Omg = /2K pSelpg (A1.31)

Per tant, Sg = 38.2. Arrodonint aquest valor, s’agafara com a relacié d’aspecte
del transistor M9, Sg = 38.5.

Ara que ja s’ha determinat gme, €S pot calcular el valor de Rc amb I’equacio
Al.16, aleshores, Rc = 1.05 kQ. | tambe es pot calcular el GBW que presentara I’OTA,
aplicant I’equacié A1.12, substituint els valors de gm; i Cc, s’obté que GBW = 55.10°
rad/seg.

1.3.5.- Simetria de sortida

Si es vol que no hi hagi offset de sortida, Ipg = Ipg. Aleshores, la relacid
d’aspecte entre els transistors és,

S S
o =8 — . =9
D7 s, D4 S, (AL32)

Com que Ip7 = 2:lpa i S;=2-S;,
Sg =S (A133)

D’altra banda, per a aconseguir que el temps de carrega i descarrega de la
capacitat de sortida sigui el mateix, s’ha de fer que 13 . = o min - D€ Manera que,

+ p—
IO,m‘ax - ID8

IO,min = ID9,mé\x - ID8

D’aqui, que la relacid entre els corrents sigui,

[
|D8=% (AL134)
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I el corrent maxim que circula pel transistor M9 és,

I
I o max :79(V689,max _VT9)2 (AL35)

De I’expressio superior fa falta calcular la tensid Vgsg max,
Vesomax =Vz _‘VDSZ‘mm +Vee (A1.36)
| la tensid entre drenador i font del transistor M2 és,

2'|D2
P

‘VDSZ‘mm =Vgs, —Vr =

Tots els valors sdn coneguts, per tant |Vpsz|min = 0.385 V. Substituint aquest
valor en I’equacié A1.36,

Visomax = 1.43-0.385+1.65 ~ 2.7V

Ara es pot calcular el corrent que circula pels transistors M8 i M9 amb I’equacio
Al1.35 Al.34, respectivament,

I D9max —

-6
175-10 38'5(2.7 ~0.5)* =16.3mA

-3

Finalment, la relacio d’aspecte del transistor M8 es pot trobar segons,

S, =8 Iﬁ=2038
8 7I
D7

El resultat de I’expressié superior dona una relacié d’aspecte massa gran per a
poder-ho integrar. S’escollira Sg = 50, un valor molt inferior al calculat pero integrable.
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|.3.6.- Mirall de corrent

Per acabar aquesta part, només cal dissenyar M6 (mirar la Figura Al.2). Una
condicio de disseny que s’imposara per a reduir el consum del conjunt és Ip7 = 5:1pg. De
manera que S; = 5-Sg. Aix0 vol dir que Sg = 1.5.

1.3.7.- Taula resum de I’amplificador

Finalment, es mostren els resultats obtinguts del calcul realitzat. Les mides dels
transistors i el valor de les resisténcies que formen part del circuit amplificador es
mostren en la Taula A1.3.

TAULA AL.3
VALORS DELS COMPONENTS DE L’ AMPLIFICADOR DISSENYAT
Dimensions dels transistors expressats segons W/L.

Element Valor Unitats
M1 30/4 um/ um
M2 30/4 um/ um
M3 15/4 um/ pum
M4 1574 um/ pum
M6 6/4 pm / pm
M7 30/4 um / um
M8 200/4 um / um
M9 154 /4 um / um
Ce 2 pF
Rc 1 kQ

1.4.- Simulacions de I’amplificador operacional

Amb les simulacions es pretén comprovar més acuradament que I’amplificador
compleixi tots els requisits exposats en la Taula Al.1. Les simulacions que es mostraran
a continuacio han estat realitzades amb SpectreRF de CADENCE [92].

TAULAALA
CARACTERISTIQUES DEL MESCLADOR
Parametre Valor Unitats
Alimentacié +1.65 \Y
GBW 57-10° rad/seg
Ay 97.16 dB
fo 126 Hz
MF 83 graus
SR* 145 V/useg
Irer 11.04 LA
Consum 615.8 pA

El corrent de referéncia integrat conjuntament amb I’amplificador (Irer) que no
s’ha analitzat aqui, dona exactament 11.04 pA. Per tant a les simulacions s’ha respectat
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aquest valor. Amb aquesta restriccid, els resultats de les simulacions s’exposen a la
Taula Al.4.

Com es pot veure el requeriment de GBW = 50-10° rad/seg es compleix. El
marge de fase sobrepassa els 60° que s’havien imposat en les condicions de disseny. Per
a aconseguir els 15 V/useg que es volen per a I’SR, cal que el corrent de polaritzacio
sigui lggr =12 pA, tal i com es mostra en la Figura A1.5.

19.0

17.0

15.0 A

13.0

SR* (V/us)

11.0

9.0

7.0

6.0 8.0 10.0 12.0 14.0
Corrent de polaritzacié (uA)

Figura A1.5: SR" respecte el corrent de polaritzacio.

1.5.- Layout de I’amplificador operacional

Una vegada aconseguir que I’amplificador posseeixi les caracteristiques
desitjades es pot passar a implementar el disseny en layout [103].

La tecnologia emprada per I’implementacié d’aquest disseny ha estat de 0.35
um. En aquest cas, degut a que es tracta d’una aplicacié al test, no es prendra en
consideracié la norma de minimitzar I’area del circuit ni de realitzar la millor
implementacid, tot i que I’implementacio realitzada compleix les normatives de disseny
que exigeix AMS.

En la Figura AL1.6 es mostra el circuit amplificador i la font de corrent després de
realitzar el layout corresponent, obtenint un circuit de 108.65 um x 199.45 um,
utilitzant dos nivells de metall.

Les simulacions post-layout no es mostren degut a que, a banda d’algun decimal
de diferencia, els resultats son practicament identics als indicats en la Taula Al.4.
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Figura Al1.6: Layout de ’OTA.

|.6.- Conclusions

En aquest annex s’ha exposat una guia per al disseny d’amplificadors
operacionals. La metodologia descrita, tot i no ser la més completa i rigorosa, €s
intuitiva i facil de seguir per a dissenyar un amplificador amb les caracteristiques que es
desitgen, sense utilitzar processos complicats de calcul. S’han emprat unes equacions
del transistor MOS simples, i s’han realitzat simplificacions per a no augmentar de
manera innecessaria la complexitat del calcul.

Per acabar el disseny s’ha emprat un simulador circuital per a comprovar que el
disseny complia els requeriments especificats, i s’han fet els ajustos necessaris fins que
els resultats complien les especificacions.
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Annex Il Disseny d’un mesclador

I1.1.- Introduccidé

A continuacid es pretén donar una guia per a dissenyar un mesclador emprant
transistors MOS amb tecnologia de 0.35 um. L’exemple de disseny que s’exposara és
un mesclador downconverter per a un receptor.

El circuit mesclador és un circuit conegut i documentat [126] [127] [128] [129].
En aquest annex només es mostren els conceptes basics per al seu disseny.

[1.2.- Definicions

11.2.1.- Mesclador

Un mesclador és un dispositiu no lineal que permet realitzar desplacaments de
frequencia. Aquesta caracteristica fa que sigui un dispositiu emprat en blocs
emissor/receptor de comunicacions supeheterodins per a desplagar el senyal de
radiofreqiiéncia (RF) rebut a I’antena cap a la banda de freqtiéncia intermitja (IF), que
es la mateixa independentment de la freqiiencia de RF.

Mesclador

RF

BPF BPF |—>

Oscil-lador local

Figura A2.1: Esquema genéric d’un sistema receptor.

Un mesclador emprat en una etapa receptora trasllada un senyal de freqtiencia de
I’espectre d’RF a I’espectre d’IF multiplicant-lo per un senyal de referéncia
proporcionat per I’oscil-lador local, a frequiéncia wor

Vee = ACOS(@pet) (A2.1)

V,, = Bcos(wot) (A2.2)

Ve = Acos(wqet)- Beos(m ot) = %[cos(a)LO + wge )t +C0S(w o —wge )t] (A2.3)
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L’equacio superior mostra com el resultat de la mescla dona dos tons. Un situat a
la part alta de I’espectre (cos(w,, +g-)) i Ialtre a freqiigncies intermitges

(cos(a;Lo —a;RF)). El senyal situat a la part alta de I’espectre no interessa en sistemes

receptors i és filtrat.
Obtenint,

AB
Vi = 7‘305[(6%0 — e )t] (A2.4)

Una forma de realitzar el producte de dos senyals és mitjancant un commutador.
La Figura A2.2 mostra la idea d’aquest mesclador.

'VRF -_—
‘ ‘ ‘ ‘ ‘ VOL =

Figura A2.2: Esquema basic d’un mesclador.

A on I’RF es pot definir com abans,
Vee = A, COS(@g t) (A25)

El senyal de I’oscil-lador Vo governa el commutador S;. De manera que el
senyal de sortida es pot trobar com,

Ve =V -sign(cos(wg, t)) (A2.6)

La funcio signe és pot definir com,

4 i (1) cos|(2k + 1), t]

sign(cos(wy, t)) = Y ksl (A2.7)
Substituint les equacions A2.5 i A2.7 s’arriba a,
& 2k +1 t 2k +1 - t
vV, :%Ao z (_ 1)k COS{[( + )a)OL T Oge ]2}k++cfs{[( + )a)OL a)RF] } (A2.8)
k=—w
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Els harmonics de o, es filtren al FPB posterior i I’expressio6 de Vs queda,
2
Vie = A ;[COS(C‘)OL + Oe )t + COS(wOL — Wer )t] (A29)

En I’equacid superior s’observa que el guany del mesclador de la Figura A2.2 té
un guany inferior a la unitat, és un mesclador passiu. Si es vol un mesclador amb guany
superior a la unitat s’haura d’utilitzar un mesclador actiu.

També es pot veure que en I’equacié A2.9 no apareixen els termes cos(woL)t 0
cos(axre)t. Un mesclador, com el de la Figura A2.2, en que a la seva sortida no apareix
el to de I’oscil-lador local ni el senyal RF, es diu que esta doblement equilibrat. En el
cas que a la sortida d’un mesclador aparegui el to de I’oscil-lador o el senyal RF es diu
que és d’equilibrat simple. Mentre que si apareixen els dos senyals, és un mesclador no
equilibrat. El principal avantatge d’un mesclador doblement equilibrat és el seu
aillament entre ports d’entrada/sortida.

11.2.2.- Caracteristiques d’un mesclador

Entre totes les figures de merit que es poden definir en un circuit mesclador, les
emprades en aquest exemple de disseny sén les seguents.

11.2.2.1.- Guany de conversio

El guany de conversio (Gc) és la relacid entre la potencia d’entrada i la sortida
del mesclador, expressada en dB’s. La seva expressio és,

Ge :lOIog(Pov% j (A2.10)
i,dB

En el cas en que la impedancia d’entrada i sortida siguin les mateixes,

G, = 20Iog(v% j (A2.11)
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11.2.2.2.- Figura de soroll
El factor de soroll, F, quantifica el soroll que introdueix un circuit,

6

S representa la potencia de senyal i N la potencia de soroll. Tal i com indica
I’equacio A2.12, es defineix com el quocient entre la relacié senyal/soroll (SNR) de la
sortida i I’entrada del mesclador, quan I’entrada esta adaptada i es troba a la temperatura
de referencia de soroll, 290 K.

Sovint el factor de soroll es substitueix per la figura de soroll (NF). Es calcula
segons,

(A2.12)

NF =10log F (A2.13)

Per un mesclador es defineixen la NF de banda lateral Gnica, NF(SSB) o la de
doble banda lateral NF(DSB), segons que es tingui en compte només el soroll associat a
la RF o també el soroll introduit per la freqiencia imatge. Aquesta freqiiéncia imatge és
un to no desitjat, a I’entrada del mesclador, que mesclada amb I’oscil-lador local genera
la mateixa freqiiéncia d’IF.

11.2.2.3.- Linealitat

En un circuit mesclador es desitja que el seu guany de conversié sigui
independent del nivell I’entrada. Perd aix0 només succeeix per a petits senyals
d’entrada. Per a senyals d’entrada que superin un cert nivell de poténcia el circuit es
saturara i apareixeran harmonics que empitjoraran la linealitat del sistema. Dos
parametres per quantificar la pérdua de linealitat son el punt de compressié a 1dB i el
punt d’intercepcio de tercer ordre.

Punt de compressié a 1 dB: Nivell de potencia a I’entrada d’un circuit pel qual la
potencia a la seva sortida és 1 dB inferior al que hauria de tenir idealment. Aquesta
caracteristica déna una idea de la maxima poténcia d’entrada per a que el circuit
funcioni linealment.

Punt d’intercepcio de tercer ordre: ldealment, és el punt en el qual la potencia de
sortida corresponent al senyal util i al tercer harmonic s’igualen, quan a I’entrada del
mesclador s’hi apliquen dos tons del mateix nivell d’amplitud i frequéncies properes
(Figura A2.3). La potencia del senyal de entrada corresponent a aquests punt es
denomina 1IP3. Aquesta dada determina de forma més realista la linealitat del sistema.
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o Corva 1r harmome
11 Corva 3r harmdnic

(dBm)
Figura A2.3: Punt de compressio d’1dB | punt de compressio de tercer ordre.

11.2.3.- La cel-lula de Gilbert

La cel-lula de Gilbert [130] [131] és un mesclador actiu de topologia doblement
equilibrada. Al ser un mesclador actiu presenta I’avantatge de tenir un guany superior a
la unitat i la seva estructura doblement equilibrada li proporciona aillament més gran
entre entrades i sortides sense haver de recorrer a un filtre de sortida molt sofisticat.

It 1=
M3 M4 M5 M6

Tt
RF%{EMl MZJ}T
[

‘IBlAS

Figura A2.4: Cél-lula de Gilbert.

El circuit que es mostra en la Figura A2.4 representa I’esquema basic d’una
cél-lula de Gilbert amb transistors MOS. ElI mode de treball és el seglent: els transistors
d’entrada M1 i M2 s6n els encarregats de transformar el senyal d’entrada RF de tensio
alterna a dos corrents alternes i iguals pero de polaritat contraria (Iyz i Iv2),

Vi =Vg = A2°cos(a)RFt) (A2.14)
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IMIZ%AS_l_gml RF (A2-15)

I
o = B;S + 02 Vee (A2.16)

Els transistors M3 a M6 actuen com a interruptors, controlats pel senyal de
I’oscil-lador local que commuten aquest corrents entre les dues sortides de la FI. I les
resistencies de carrega permeten passar de corrent a una sortida en tensio.

La tensié de sortida Vi és,

Vie = 9, R Veesign(cos(wo, 1)) (A2.17)
Vie =R, A COS(a)RFt)Sign[COS(COOLt)] (A2.18)

Substituint la funcioé signe (equacid A2.7), i tenint en compte que només
interessa el resultat per K = 0 i el senyal de radiofrequéncia es filtra. El resultat és,

2
Vie =;ngLAO COS(wOL — Wge )t (A219)
D’aqui que el guany de conversio sigui,

G. =29, R, (A2.20)
T

[1.3.- Disseny del mesclador

El mesclador en topologia de Gilbert que es vol dissenyar es mostra a la Figura
A2.5. Consta, de tres parts clarament diferenciades: la etapa de polaritzacio, formada
per una font de corrent; el nucli basic que conté I’etapa de conversié V-I; i I’etapa de
commutacid. En aquest cas s’afegira un buffer a cada una de les sortides del nucli basic
per adaptar I’impedancia de sortida . A continuacié es mostren els passos a seguir per a
realitzar el seu disseny.

El circuit que es pretén dissenyar és un mesclador per a comunicacions GSM
900 [91], amb una frequéncia RF de 900 MHz i amb una freqliencia intermitja de 100
MHz. La tensio d’alimentacié sera de 3 V, es vol que el consum estigui limitat als 50
mW i la impedancia de sortida sigui 50 Q. Es donara prioritat al guany de conversid i a
la relacio senyal-soroll per davant del marge dinamic de sortida. Les caracteristiques
finals que hauria de tenir el mesclador sén les indicades en la Taula A2.1.
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Figura A2.5: Esquema complet d’un circuit mesclador basat en la cél-lula de Gilbert.

TAULA A2.1
CONDICIONS DE DISSENY DEL MESCLADOR
Parametre Valor Unitats
Vob 3 V
flo 1 GHz
fre 900 MHz
fie 100 MHz
Ce 15 dB
Poténcia max 50 mw
Zout 50 Q

La tecnologia emprada en la fabricacio sera la CMOS 0.35 um d’AMS. Per
aquesta tecnologia, els parametres més importants dels transistors es mostren en la
Taula A2.2. El valor de Ky, = 1Cox = 217 pA/V? que apareix en aquesta taula no és
directament utilitzable degut a que les dades corresponen al model BSIM3 i en aquest

disseny s’utilitza un model molt més senzill. Cal aplicar una correccio de 0.8-K, ~ 175e-
6 [125].

TAULA A2.2
PARAMETRES TECNOLOGICS DELS TRANSISTORS MOS
Parametre Valor Unitats
L min 0.35 mm
I 47.58e-3 m?/\V/*seg
tox 7.58e-9 m
£ox 34.5e-12 F/m
Vin 0.4979 \Y
Cox= €ox | Tox 4.55e-3 F/m?
K= 1t n* Cox 217e-6 AN?
®=Ua/ Ty 0.62 v
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El consum de corrent de tot el circuit es pot calcular com,

Poax  50mW

Icc = ~16.6mA

Aquest corrent es repartira per tres branques. Pel nucli mesclador i per les dues
etapes de sortida encarregades de I’adaptacio impedancies. Per tant, per cada branca hi
circularan 5.5 mA

11.3.1.- Etapa de polaritzacio

Aquest bloc proporciona el corrent de polaritzacio de tot el circuit (Igjas) |
s’implementa amb una font de corrent més o menys sofisticada segons la necessitat. En
aquest cas s’ha optat per un mirall de corrent. El seu esquema és mostra en la Figura
A2.6.

P

M8

M7
:HT + Veias
- VG

S7 VGSS

IREF¢

Figura A2.6: Font mirall de corrent.

Observant la Figura A2.6 es pot veure que el transistor M7 esta saturat i per que
funcioni correctament M8 també ha de treballar en la zona de saturacid. Les equacions
que s’empraran son,

Ve Vpop =V
R — Rerk_ DD DS7 A2.21

- | R | rer ( :
1 W

leer = lo7 :E/uncox T?(VGSJ _VT7)2 (A2.22)
7
lgias _ Sg

=_° (A2.23)
lrer  S7
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On S és la relacid d’aspecte del transistor, i es calcula com: S = T

Per comencar el calcul de les mides dels transistors es pot partir sabent el valor
del corrent Igias. En aquest cas, el corrent assignat al nucli mesclador és de 5.5 mA. Per
a realitzar els calculs teorics inicials s’agafara Igias = 4 mA. El corrent Iger ha de ser
molt més petit que Igas per a minimitzar el consum. En aquest cas s’ha escollit Igjas =
5:1ger. De manera que Iger = 0.8 mA.

Per a dimensionar els transistors M7 i M8, primer cal escollir la longitud del
canal. Una regla de disseny per a simplificar el layout és fer la longitud del canal igual
en tots els dispositius. Ha de ser gran per que les variacions del procés de fabricacié no
I’afectin. Un criteri de compromis a seguir és escollir una longitud de canal entre dues i
cinc vegades la longitud minima que permet la tecnologia. En aquest cas, L; = Lg =1
um.

Per a calcular les amplades, primer cal fixar la tensié Vgs;. En I’equacio A2.22
es veu clarament el compromis en I’eleccié de la Vps;. Escollir un valor massa petit
implicara que el terme ( Ves7 — V7 ) sera molt petit i, aleshores, I’amplada del transistor
haura de ser molt gran per a obtenir el corrent desitjat. Escollir un valor alt implica que
el valor minim de la tensio de sortida, Vpsssat = Ves7 — V17, també sera alt.

Un criteri per a escollir la Vgs7 és fer que aquesta sigui un parell de centenars de
mV mes gran que V7. El valor escollit és Vgs7 = 0.8V.

Per tant, de la Figura A2.6 es troba que Vgss = 0.8V, que dona un tensié minima
de sortida (Vgias, @ la Figura A2.6) de 0.3V. Les amplades dels transistors es poden
calcular a partir de les equacions A2.22 i A2.23,

-6 -3
W, - 2L, | per - 2.1 10_6 0.8-10  ~1015-10°° ~100/m
1,CoVes7 V57 )° 175-107°-(0.8-0.5)

-6 -3
Wy = ceslews 211074007 _g079.496 < 500,m
1,Cox Vg —Vrg)®  175-107°-(0.8-0.5)

Avra es pot calcular Rger utilitzant I’equacio A2.21,

Reer = 3-08 _ 5 7510
800 1A

11.3.2.- Etapa de guany

L’esquema de la etapa de guany és mostra a la Figura A2.7. En aquesta figura
es mostra una branca de la cél-lula de Gilbert. No es mostren tots els components per a
indicar els corrents i les tensions de polaritzacié de manera clara.
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Com a condicié de disseny inicial, es fara que la tensié en continua de sortida
Sigui Vg ¢ =Vpp /2. Per tant,

v
L % _Voo _ 3 7500
: IBIAV IBIAS 4'10_3
2

Figura A2.7: Esquema de la cél-lula de Gilbert simplificada.

Segons I’equacio A2.19 el guany de conversio és,

G, :%RLgm (A2.24)

De les condicions de disseny es coneix el guany que ha de tenir el mesclador.
Com que esta expressat en dB’s cal passar-lo a lineal i emprar I’equacio A2.20 per a
trobar la transconductancia (gm) dels transistors de I’etapa diferencial M1 i M2,

G, =17dB — 7.079

T _7.0797z
©2.500 2-750

g, =G =0.0148 = 15MAN

Un cop es té la transconductancia es troba la relacié d’aspecte dels transistors,
aplicant,

2
Wl,2 — (gml,Z) =312 914
L., 211,C ol
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L’equacio superior dona una aproximacié que no s’ajusta a la realitat. Les
equacions emprades en aquest disseny manual son senzilles i no tenen en compte els
efectes de canal curt ni les capacitats parasites del transistor que I’afecten en RF. Per
aquest motiu, la relacio d’aspecte que s’escollira pels transistors d’aquesta etapa sera
d’unes quatre vegades més que el valor calculat. S’escollira la minima longitud del
canal pels transistors M1 i M2 per a obtenir la millor resposta frequencial, Ly, = 0.35
um, Wi, = 400 um.

El nivell de continua que s’haura d’aplicar en la porta dels transistors d’RF ha de
ser aquella que els mantingui en saturacio per a tota I’excursidé de la tensié d’entrada
que hauran de suportar,

Viepiss = Vasi2 T Vsiz = Vesiz +Vans (A2.25)

Ve pins = 0.992V =1V

11.3.3.- Etapa de commutacio

Per a dimensionar aquests transistors s’escollira com a longitud del canal la
longitud minima disponible L = 0.35 um per a aconseguir la millor resposta frequencial.

A I’hora de determinar I’amplada del canal s’ha de tenir en compte que una
amplada gran disminuira el soroll, i una amplada petita fa augmentar la linealitat. Una
norma de disseny empirica [125] és fer aquests transistors de les mateixes dimensions
que els transistors de I’etapa de guany. En aquest cas, per a aconseguir un disseny més
compacte, els transistors de commutacid es dissenyaran amb la meitat de I’amplada que
els transistors de guany, W5 ¢ = 200 pum.

El nivell tensié continua que s’haura d’aplicar en les portes d’aquest transistors
per assegurar que treballen en la zona correcta sera,

Vioias =Vesa.s +Vsae = Vesas Vi (A2.26)
Vi de =Vosizsat T Vems = 0.141+0.302 = 0.443V
VLO,bias =12V

L’amplitud de la tensi6 que proporcioni I’oscil-lador local influira en el
rendiment del circuit mesclador. Un nivell massa baix no proporcionara gaire guany i
sera un sistema soroll6s mentre que un nivell excessivament alt produira pics i distorsio
en el senyal cosa que reduiran la velocitat de commutacio, disminuiran I’aillament de
I’oscil-lador local i poden fer que els transistors d’aquesta etapa deixin de treballar en
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saturacio o tall. El valor exacte de I’amplitud del oscil-lador i de la tensié de polaritzacio
es trobaran en el procés d’optimitzacio.

11.3.4.- Etapa de sortida

Es vol que la impedacia de sortida diferencia del mesclador sigui de 50 Q. Cosa
que implica que el buffer de cada branca diferencial tingui una impedancia de sortida
25 Q.

La transconductancia es pot calcular segons,

Z, =ym (A2.27)

g = =40mA/V
m9,11 209,11

Fent que per cadascuna de les branques de sortida hi circuli un corrent de 4 mA,
la relaci6 d’aspecte dels transistors ve donada segons I’expressio,

2
(W&llJ — (g m9,1l) — 1142 857
Ly 21,C o1 D9,11

Escollint la longitud minima, Lg;; = 0.35 um per optimitzar la resposta
frequencial, aleshores, Wg 11 = 400 um.

Per aconseguir que per les dues branques de sortida hi circulin 4 mA, les
dimensions dels transistors M10 i M12 seran les mateixes que per el transistor de la font
de corrent M8. Wig,12 = 500 um, Lig12 =1 pum.

11.3.5.- Taula resum del circuit mesclador

Els resultats dels calculs realitzats en els apartats anteriors s’han resumit en la
Taula A2.3. En aquesta taula hi ha les mides dels transistors i el valor de les resisténcies
que formen part del circuit.
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TAULA A2.3

VALORS DELS COMPONENTS DEL MESCLADOR DISSENYAT

Dimensions dels transistors expressats segons W/L.

Element Valor Unitats
M1 400/0.35 um/ um
M2 400/0.35 um/ um
M3 200/0.35 um/ um
M4 200/0.35 um/ um
M5 200/0.35 pm / pm
M6 200/0.35 pm / pm
M7 100/1 um / um
M8 500/1 pm / pm
M9 400/0.35 um / um
M10 500/1 um / um
M11 400/0.35 um / um
M12 500/1 um / um
R, 750 Q
Rgrer 2.75 kQ

11.4.- Simulacions del mesclador

Les simulacions seglients han estat realitzades amb SpectreRF de CADENCE.
Amb les simulacions es pretén aconseguir la polaritzacié de les portes dels transistors i

I’amplitud de I’oscil-lador local optims. Cal seguir els passos seguents:

1. Variar la tensié de porta dels transistors M3 a M6 per a obtenir la optima
polaritzacié de porta. D’aqui es troba el valor de polaritzacié que maximitza el

guany.

2. Fer el mateix amb la tensio de porta dels transistors M1 i M2.

3. Buscar I’'amplitud de I’oscil-lador local que també maximitzi el guany de
conversio (Figura A2.8).
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Figura A2.8: Optimitzacié de la poténcia de I’oscil-lador. CG (e), NF (o).
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4. Variar el corrent de polaritzacid lIgas per maximitzar el guany de conversio
(Figura A2.9). La opcid més senzilla és variar la resistencia Rgrer, que regula la
IreF.

Els quatre passos anteriors s’han de repetir fins que es trobi el punt de treball
optim. El valor de Rger que optimitza el guany es Rrer = 2.1 kQ, i les tensions de
polaritzacio de les entrades en aquest cas sON Vg, pias = 1 V, Vio, bias = 1.5 V. Una
vegada s’ha aconseguit el millor punt de treball es pot buscar el punt de compressié a
1dB i I’lIP3.

En el primer cas es posa el senyal del OL a I’amplitud optima i I’amplada del
senyal de RF s’augmenta progressivament fins que la sortida cau 1dB sota el ideal.

En el segons cas, I’amplada del OL es la mateixa, pero a I’entrada de RF es posa
la suma de dues senyals de 900 i 910 MHz, respectivament, i de la mateixa amplada.
S’augmenta progressivament I’amplitud de la RF fins que la sortida a 900 MHz cau 1
dB per sota del ideal. Aleshores projectant els nivells de senyals corresponents a la
sortida de 900 MHz i al tercer harmonic de 920 MHz, es troba el punt d’interseccio.

18

16 1

14

dB

12

10 w

7 9 11 13 15 17
Corrent de polaritzacié (mA)
Figura A2.9: Optimitzacid del corrent de polaritzaci6. CG (e), NF (°)

Les caracteristiques que posseeix aquest disseny, un mesclador optimitzat en
guany de conversid i figura de soroll, es mostren en la Taula A2.4.
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TAULA A2.4
CARACTERISTIQUES DEL MESCLADOR

Parametre Valor Unitats
fRF 900 MHz
f||: 100 MHz

Alimentacio 3.00 \Y
PoL (1 GHz) 5.00 dBm
SSB NF (500Q2) 9.96 dB
CG (100 MHz) 16.57 dB
IP1 d’entrada -14.19 dBm
IP3 d’entrada -5.02 dBm
Consum mesclador 4.23 mA
Consum buffers 9.70 mA
Consum total 14.93 mA

[1.5.- Layout del mesclador

Una vegada aconseguir que el mesclador posseeixi les caracteristiques desitjades
es pot passar a implementar el disseny en layout (veure la Figura A2.10) [103] [132].
Igual que en el cas anterior, aquest procediment s’ha realitzat amb CADENCE. La
tecnologia emprada per I’implementacio d’aquest disseny ha estat de 0.35 um.

Realitzar el layout d’un circuit és una part fonamental del disseny, sobre tot en
circuits que treballen en alta freqliencia, com en aquest cas. En aquest exemple, degut a
que es tracta d’una aplicacié al test, no es prendra en consideracié la norma de
minimitzar I’area del circuit ni de realitzar la millor implementacio, tot i que
I’implementacio realitzada compleix les normatives de disseny que exigeix la foundry

del fabricant.
En la Figura A2.10 es mostra el circuit mesclador i la font de corrent després de

realitzar el layout corresponent, obtenint un circuit de 170 um x 370 um, utilitzant dos

nivells de metall.
Les simulacions post-layout no es mostren degut a que, a banda d’algun decimal

de diferencia, els resultats son practicament idéentics als indicats en la Taula A2.4.
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Figura A2.10: Layout del circuit mesclador.

11.6.- Conclusions

En aguest annex s’ha exposat una guia per al disseny de mescladors. Tot i no ser
la metodologia més completa i rigorosa, presenta el gran avantatge que és facil i
intuitiva de seguir per a obtenir un mesclador de caracteristiques aproximades a les que
es desitgen.

En la metodologia presentada s’han utilitzat simplificacions i aproximacions en
les equacions del transistor MOS, es pot obtenir un disseny més acurat emprant
equacions més completes. Pero pot augmentar de manera innecessaria la complexitat del
calcul.

També es pot obtenir una font de corrent més estable i precisa si es substitueix el
mirall de corrent per una configuracié més sofisticada, pagant el preu de consumir més
area.
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Annex I11: Disseny d’un LNA

[11.1.- Introduccidé

La importancia de I’amplificador de baix soroll (LNA) es pot veure en les
nombroses publicacions existents [99] [100] [108] [109] [110] [111] [132]. Amb la
irrupcié de les comunicacions mobils, I’interés per aquest circuit ha experimentat un
nou impuls.

En aquest annex es vol donar una guia per a dissenyar un amplificador de baix
soroll (LNA) senzill, emprant transistors MOS amb tecnologia de 0.35 pm.

L’exemple escollit ha estat un LNA amb la freqiiéncia de treball centrada en els
940 MHz. No es pretén realitzar un disseny exhaustiu, només donar els conceptes basics
per seu disseny.

[11.2.- Parametres S

Els parametres de dispersid, o parametres S, permeten caracteritzar una xarxa o
dispositiu amb ‘n’ ports. Aquests parametres estan relacionats amb els coeficients de
transmissid i reflexio que té el dispositiu caracteritzat.

a, __ | I -
—> -—
Sll 812
821 822
-+ | I —_
bl b2
Z Z

Figura A3.1: Parametres S d’una etapa de 2 ports.
La Figura A3.1 mostra un dispositiu de 2 ports. a; i a, representen I’ona de
potencia incident sobre els ports, mentre que by i b, s6n I’ona de potencia reflectida pels

ports, i Zg €s la impedancia caracteristica en cadascun dels ports.
L’esquema de la Figura A3.1 es pot representar de manera matricial,

(blj:(sn SlzJ[alJ (A34)
b2 S21 S22 a'2
D’aquest sistema d’equacions es poden trobar els parametres S segons,

(A3.5)
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73,
2 a,=0

b,

S21 =
1la,=0

b,

27,
2 |a,=0

(A3.6)

(A3.7)

(A3.8)

Si1 representa el coeficient de reflexié de I’entrada del dispositiu (adaptacio
d’entrada). Si» és I’amplificacié inversa, mentre que Sy; és el guany. Finalment, Sy,

indica el coeficient de reflexid de la sortida (adaptacio de sortida).

[11.3.- Disseny de ’LNA

L’amplificador de baix soroll o LNA (“Low Noise Amplifier”) és la primera
etapa que s’implementa en un receptor, després de I’antena. El seu objectiu és
amplificar el senyal que prové de I’antena (d’un nivell de I’ordre de V), tot definint la

figura de soroll del conjunt del sistema receptor.

L amplificador de baix soroll utilitzat ha esta un LNA CMOS cascode amb
degeneracio inductiva de Surtidor [89] [99] [100] [133] [134] [135]. EI circuit emprat

es mostra en la Figura A3.2.

s (1) of

Figura A3.2: Esquema d’un LNA CMOS cascode.

L’esquema amplificador de I’LNA de la Figura A3.2 consta de dues parts
fonamentals: el circuit de polaritzacio, format pel transistor M3; i I’etapa amplificadora,
composta pels transistors M1 i M2. El transistor M1 proporciona el guany, mentre que el
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transistor M2 millora I’aillament entre I’entrada i la sortida del circuit. Cs redueix la
dependencia de la impedancia d’entrada amb les dimensions del transistor M1.

Les caracteristiques que es desitja que tingui ’LNA dissenyat es mostren en la
Taula A3.1.

TAULA A3.2
CONDICIONS DE DISSENY DEL LNA
Parametre Valor Unitats

Alimentacié 3.0 Vv
Consum 5.0 mA
fre 940 MHz

Carrega 0.5 pF

NF 2.0 dB

S11 -20 dB

S21 20 dB

S22 -20 dB

Tal i com s’ha comentat, la tecnologia de fabricaci6 emprada ha estat CMOS
0.35 um. Els seus parametres més importants, que afecten als transistors es mostren en
la Taula A3.3.

TAULA A3.3
PARAMETRES TECNOLOGICS
Parametre Valor Unitats
L min 0.35 um
I 47.58e-3 m?/\V/*seg
tox 7.58e-9 m
€ox 34.5e-12 F/m
V1N 0.4979 V
Cox= €ox / Tox 4.55e-3 F/m?
Ko= 1t n* Cox 217e-6 AN?
@ =Ua/ Ty 0.62 AV

El valor de K, = zCox = 217 pA/V? que apareix en aquesta taula no és
directament utilitzable degut a que les dades corresponen al model BSIM3 i en aquest
disseny s’utilitza un model molt més senzill. Cal aplicar una correccio de 0.8: 3, ~ 175e-
6 [125].

111.3.1.- Impedancia d’entrada

El circuit equivalent de petit senyal simplificat del LNA es mostra en la Figura
A3.3. Si es considera que la capacitat Cygq és menyspreable, i que C = Cg + Cg, la
impedancia d’entrada del circuit es calcula segons,

Z. = jolg +%wc+ ja)LS(1+j(‘:]—a’;‘Clj (A3.9)
L
R(Zi)=Om—= (A3.10)
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3(2)=0lls +Ls )+ ¥ o (A3.11)

Iy Ls o I
> K <
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in CG T Ygs Cgs N gmllvgs

Figura A3.3: Model equivalent en petit senyal de I’LNA.

Es vol que I’'impedancia d’entrada siguin 50 Q de part real, mentre que no tingui
part imaginaria. Per tant, de les Equacions A3.9 i A3.10 es poden trobar les seglents
expressions,

C .. C

—7 = —50—
I =2 =90 (A3.12)
C=/]/w2(|_e+|_s) (A3.13)

111.3.2.- L etapa cascode

L’etapa cascode esta formada per dos transistors: M1 i M2. Com a condicio de

disseny, s’ha imposat que 6/\%_)1 = 6/\%_)2

Determinar I’amplada del transistor M1 s’ha de realitzar amb cura, ja que
aquesta amplada afectara al soroll de I’amplificador. Entre totes les opcions possibles,
s’ha utilitzat I’aproximacié [132],

1
W ~—FF—
P 30l Co 7. (A3.14)

Substituint a I’Equacio A3.14 els valors corresponents de la Taula A3.3, s’arriba
a que I’amplada del transistor M1 optima és Wqp: ~ 700 um. Aquest resultat és un valor
massa gran, sobre tot si es té en compte que n’hi han d’haver dos (M1 i M2) de les
mateixes dimensions. Finalment, s’ha escollit W; = W, = 400 pm, un compromis entre
una amplada i una figura de soroll acceptables.

Coneixent M/L)l es pot calcular gms i Cggs,

O =+/2065;15, =0.045 (A3.15)
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2
Cyy =3 CaxWiL = 041F (A3.16)

Aleshores, agafant un valor de Cg = 350 fF, comparable a Cgs, i utilitzant les
Equacions A3.12, A3.13, es poden calcular el valor de les bobines (Lg i Ls. Ls = 0.8 nH
i Lg =~ 37 nH.

Finalment, Lp es pot calcular tenint en compte que aquesta bobina esta en
paral-lel amb el condensador de carrega. Aplicant I’equacid de ressonancia d’un circuit
LC, i aillant la Lp s’arriba a,

Ly = L A3.17
D a)ZCL ( ' )

Substituint els valors corresponents de la frequencia de treball i de la capacitat
de carrega, s’arriba a que Lp = 57.3 nH.

111.3.3.- Etapa de polaritzacio

El transistor M3 (mirar la Figura A3.2) s’ha dissenyat per a que hi circuli un
corrent 20 vegades inferior a M1. Per tant, aixo significa que 6/\%_)1 = 206"%_)3. Aixo

significa que M/L)a =20 um .

La resistencia Rg ha de ser un valor gran pero suficientment petit com per a que
el seu soroll no afecti al funcionament de I’LNA. En aquest cas, s’ha escollit el valor de
5 kQ. Finalment, per al condensador Cg s ha escollit el valor de 8 pF.

111.3.4.- Taula resum de I’LNA

Un cop finalitzat el disseny, la Taula A3.4 mostra les dimensions i els valors
dels elements que formen part del circuit amplificador.

TAULA A3.4
VALORS DELS ELEMENTS DEL LNA DISSENYAT
Parametre Valor Unitats
M1 400/0.35 um/ pum
M2 400/0.35 um/ pum
M3 20/0.35 um/ pum
Igias 250 HA
Rg 5 kQ
Cs 8.0 pF
Ce 350 fF
Lp 57.3 nH
Ls 0.8 nH
Lg 37 nH
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[11.4.- Simulacions del LNA

Amb les simulacions es pretén aconseguir ajustar les bobines als seus valors
optims, per a obtenir els millors parametres S. El programa utilitzat ha estat SpectreRF
de CADENCE [92]. Per a adaptar les bobines cal seguir els passos seguents:

1. Ajustar la bobina Ls per a obtenir el menor S11.

2. Ajustar la bobina Lg per a obtenir el menor S11 (Figura A3.4). La bobina Ls
permet ajustar la part real de I’impedancia d’entrada, mentre que la bobina Lg
ajusta la part imaginaria (Equacions A3.10 i A3.11).

3. Ajustar la bobina Lp per a obtenir el menor S22 (Figura A3.5).

4. Repetir els punts 2 i 3 fins a obtenir els millors valors de S11 i S22.

Els valors que optimitzen els parametres de reflexié S11 i S22 sén: Ls = 0.9 nH,
L =26.2 nH i Lp = 10.5 nH. Com es pot veure, en el cas de les bobines Ls i Lp, els
valors calculats i simulats son bastant diferents. Aixo és degut a que en els calculs s’han
considerat les bobines ideals, i sense elements parasits.

0
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Figura A3.4: S11 respecte de Lg.
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Figura A3.5: S22 respecte de Lp.
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Les caracteristiques finals de I’amplificador son,

TAULA A3.5
CARACTERISTIQUES DE L’LNA
Parametre Valor Unitats
Alimentacio 3.0 \Y
fre 940 MHz
Consum 5.65 mA
SSB NF (600 Q) 1.97 dB
S11 -43.92 dB
S12 -50.89 dB
S21 20.90 dB
S22 -23.97 dB
IP1dB -17.50 dBm
IP3 -11.32 dBm

De la Taula A3.5 es pot veure com el corrent de consum és superior al desitjat.
Pero llevat d’aquesta condicid, en tots els altres casos, es compleixen les condicions de
disseny indicades en la Taula A3.2.

I11.5.- Conclusions

En aquest annex s’ha exposat una guia per al disseny d’amplificadors de baix
soroll. Tot i no ser la metodologia més completa i rigorosa, presenta I’avantatge de ser
facil i intuitiva de seguir per a obtenir un LNA, amb unes caracteristiques aproximades
a les que es desitgen.

En la metodologia emprada s’han utilitzat simplificacions i aproximacions per a
obtenir un primer disseny. Aquest disseny s’ha optimitzat mitjancant simulacions
numeriques fins ajustar les especificacions desitjades.

Com s’ha vist en I’apartat anterior, les bobines s’han hagut d’ajustar per a
obtenir els millors valors dels parametres S. Per contra, les dimensions dels transistors
no s’han hagut de modificar.
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Annex IV: Circuits de mesura

Per a realitzar les mesures experimentals, i per a verificar els circuits dissenyats i
fabricats, s’han realitzat algunes plaques de prova. En els segiients apartats es mostren
aquestes plaques a nivell de layout.

IVV.1.- Placa per a I’amplificador operacional

Aquesta placa de proves (Figura A4.1) ha servit per a mesurar les
caracteristiques funcionals, i mesurar les observables de test, de I’amplificador
operacional dissenyat. En el disseny d’aquesta placa de proves s’ha hagut de tenir en
compte que dintre del xip s’hi van integrar altres elements a part de I’AOp i I’AOp amb
falles programables.

En la placa hi ha tota la circuiteria necessaria per a: deshabilitar els circuits no
estudiats, mesurar les caracteristiques funcionals de I’AOp, configurar I’AOp com a
oscil-lador, i mesurar el corrent.

La seleccio i control de totes aquestes parts es configura mitjangant jumpers,
micro-switchs i un multiplexor. Aquesta circuiteria esta majoritariament situada al
voltant, i a la part inferior, del socal de 68 pins de la Figura A4.1.

La circuiteria de control permet connectar un conjunt d’elements discrets que
configuren I’AOp dissenyat com: un seguidor de tensio (per a mesurar I’SR), un circuit
per a mesurar el guany [136], un oscil-lador per a posar I’AOp en mode test. Tambeé
permet activar els circuits de mesura dels corrents d’alimentacio i terra. Aquests circuits
mesuren la diferéncia de potencial de dues resistencies, situades entre el terminal
d’alimentacid i I’entrada d’alimentacio de I’AOp, i entre el pin de terra de I’AOp i el
terminal de terra, respectivament. Els valors obtinguts sén dividits entre el valors de les
resistencies per a trobar el corrent que hi circula per cadascuna d’elles.

Tots els circuits de mesura anteriors estan situats en la part superior de la placa
(Figura A4.1).

Els punts d’entrada a la placa i les alimentacions es realitzen mitjangant
terminals banana. En la banda esquerra de la Figura A4.1 hi ha els terminals de les
alimentacions del circuit. En la part inferior, els senyals de control de les falles
programables de I’AOp. Els dos terminals de la part superior permeten introduir els
senyals necessaris per a mesurar el guany i I’SR de I’AOp.
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Figura A4.1: Placa de circuit impres per a testar I’ AOp.

IV.2.- Placa per al mesclador

Per a mesurar les caracteristiques funcionals del mesclador dissenyat s’ha
implementat una placa de circuit impreés per a aquest proposit (Figura A4.2).

En aquest cas, el circuit integrat conté 3 mescladors, a banda d’altres circuits que
s’han integrat conjuntament.

Un dels mescladors és accessible nomes mitjancant puntes. Els altres dos son
accessibles des dels pins del xip, aquests dos es poden configurar en mode test. La
técnica de test implementada és la técnica directa amb I’oscil-lador local.
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Amb aquesta placa es van mesurar les caracteristiques del mesclador.
Malauradament, les caracteristiques de I’encapsulat no ha permes realitzar mesures a la
freqiiéncia de treball per a la qual es va dissenyar.

Placa mesclador a baixa fregléncia
o K. Suenaga Juny 2887 o
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Figura A4.2: Placa de circuit imprés per a mesurar les caracteristiques del mesclador.

IV.3.- Placa per al generador IF

La placa emprada per a comprovar el funcionament del generador IF es mostra
en la Figura A4.3. El xip estudiat integra, entre altres circuits, un oscil-lador controlat
per bulk, dos oscil-ladors controlats per tensid, i un mesclador auxiliar. Dos oscil-ladors
(el controlat per bulk i un dels controlats per tensié) comparteixen les sortides. Un
multiplexor permet seleccionar les sortides de cadascun d’ells. ElI segon oscil-lador
controlat per tensié té les seves sortides connectades a les entrades del mesclador
auxiliar (implementa la circuiteria de la técnica de test seqiiencial).

La placa implementada conté la circuiteria necessaria (realitzat mitjancant
micro-switch) per a seleccionar el circuit oscil-lador i les sortides a estudiar, tot
permetent deshabilitar els altres circuits del xip.

Els senyals de control i d’alimentacid son injectats a la placa utilitzant
connectors banana (en la part inferior de la Figura A4.3). Els senyals de sortida dels
oscil-ladors també estan connectats a terminals banana (part superior de la placa).
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Figura A4.3: Placa de circuit imprés per a comprovar els generadors IF.

IV.4.- Placa per a la tecnica de test sequencial

La darrera placa que s’ha implementat ha estat per a comprovar el funcionament
del mesclador auxiliar i el generador IF, conjuntament. El xip utilitzat és el mateix que
en el cas de I’apartat anterior. Aix0 ha permes aprofitar el disseny anterior adaptant-lo
als nous requeriments (Figura A4.4).

La circuiteria de control, implementada per micro-switchs, permet seleccionar
els circuits que es volen utilitzar. Aquests interruptors estan situats a la banda dreta i
esquerra del socal de 68 pins.

Els senyals de sortida multiplexats de I’oscil-lador controlat per bulk i un dels
controlats per tensio son accessibles per mitja dels connectors banana, situats en la part
superior esquerra. El la part superior dreta hi ha els connectors dels senyals
d’alimentacid i control. Els tres connectors banana de la part inferior corresponen a
I’entrada del mesclador auxiliar i les seves sortides diferencials.
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Annex V: Analisis estadistic

V.1.- Analisi de Monte Carlo

L’analisi de Monte Carlo [137] rep el seu nom del barri monegasc de Monte
Carlo. En aquest barri d’aquest petit principat és on hi ha el famos casino i els principals
locals de jocs d’atzar. L’analisi de Monte Carlo intenta reproduir el comportament
aleatori d’aquests jocs, i forma part d’un conjunt de tecniques que permeten realitzar
simulacions estadistiques de processos aleatoris.

L analisi de Monte Carlo varia de manera aleatoria les variables escollides d’un
sistema o conjunt d’equacions. Els marges de les variables es defineixen mitjancant les
funcions de distribucié de probabilitat que els hi correspongui (uniforme, normal, ...).

Els seus principals desavantatges son: la necessitar de realitzar un llarg nombre
de d’iteracions per a obtenir uns resultats que s’ajustin a la realitat; i la identificacié de
les variables de les funcions que hauran de modificar el seu valor durant I’analisi. Per al
cas concret d’un circuit integrat, aquests dos desavantatges provoquen que la simulacio
de Monte Carlo sigui un procés costds en temps (tot i que depén de la complexitat del
circuit analitzat); i que les variables dels elements (parametres dels transistors,
dimensions de components diversos, ...) poden ser tant nombroses com complex el
model utilitzat (per a simular el comportament dels elements que representen).

Per aquest treball, els models, les variables i les distribucions de probabilitat
(que varien el valor de cadascuna de les variables dels elements del circuit) emprats s6n
els que defineix Austriamicrosystems (AMS), en el seu programa CADENCE [92].

El programa CADENCE, en la seva opci6 d’analisi de Monte Carlo, ofereix la
possibilitat d’analitzar un circuit integrat de tres tipus de variacions: “process”,
“mismatch”, i “process and mismatch”. L’analisi “process” simula les variacions dels
parametres que el procés de fabricacié provoquen en cadascun dels elements. L’analisi
“mismatch” simula les variacions dels parametres entre els elements d’una oblea, que el
procés de fabricacio introdueix (Figura Ab.1). Finalment, “process and mismatch”
simula la combinacidé d’aquests dos efectes de la fabricacio. L analisi emprat en aquest
treball ha estat “process”.
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Figura A5.1: Variaci6 dels parametres en una oblea (ex: tgy).
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Els efectes que tenen les variacions “process” i “mismatch” sobre els parametres
dels elements varien en funcié de cadascun d’aquests parametres. Com a exemple, a
continuacid, es mostra com afecten les variacions a la tensié llindar i a la mobilitat d’un
transistor MOS,

Vth :Vﬂr]]ominal +Avthprocess +Avﬂr]nismatch (A51)

Uy = (’ugo min al Aluoprocess X1+ Iu(r)nismatch) (A52 )

V.2.- Cobertura i rendiment del test

L’objectiu de realitzar I’analisi de Monte Carlo és estimar la influéncia de les
variacions de procés sobre els circuits estudiats, i sobre les observables de test
escollides.

Malauradament, diferenciar entre els circuits bons i els que presenten algun tipus
de defecte no resulta senzill. Degut al procés de fabricacio els parametres varien segons
una certa funcié de probabilitat. Aquestes funcions de probabilitat afecten als
components del circuit, i fa que el valor de les observables de test també tinguin una
certa funcid de probabilitat (Figura A5.2). Aixo fa que hi puguin haver dificultats alhora
de classificar els circuits.

A Marges de

tolerancia

Circuit amb
falles

Circuit
sense falles

Probabilitat de considerar un Probabilitat de considerar un
circuit bo com a defectuds circuit defectués com a bo
Figura A5.2: Distribucio de probabilitat d’una observable de test qualsevol per a un circuit
sense falles i un circuit amb falles.

De la Figura A5.2 es poden distingir 4 arees, delimitades per la interseccié entre
les funcions de distribucid i els marges de tolerancia.

Si es defineix f(x|0) com la funcié de probabilitat d’un circuit sense falles, i
p(x|F) com la funcié de probabilitat d’un circuit amb una falla ‘F’. Les 4 possibles
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classificacions es poden definir segons si: un circuit sense falles és considerat Iliure de
falles, P(0]|0); un circuit amb una falla ‘F’ es considerat lliure de falles, P(0|F); un
circuit amb una falla ‘F’ es considera defectuds, P(F|F); i un circuit sense falles és
considerat defectuos, P(F|0).

Les Equacions A5.3, A5.4, A55 i A5.6 mostren com es calcula cadascuna
d’aquestes probabilitats,

P(010)=1-P(F |0)= [ (x| O)ix (AS3)
P(O1F)= [, f(x] F)ix (A54)

P(F |F)=1-P(0] F)=1-[" f (x| Fx (AS5)
P(F10)=1-P(F |0)= [ f (x| O)x+ [ " f (x| O)x (A5.6)

La possibilitat de classificar erroniament els circuits fa que sigui necessari
definir uns criteris per a avaluar I’efectivitat del métode de test emprat:
- Cobertura de test (“fault coverage”): Quantitat de circuits amb falles que sén
detectats com a defectuosos, respecte el total de circuits defectuosos.

Y o(F P(F |F,)

FC=-— (A5.7)

On ¢(F) és la probabilitat d’aparicio de la falla ‘F;’.
- Peérdua de rendiment (“yield loss”): Quantitat de circuits sense cap falla que sén
classificats com a circuits dolents en el procés de test.

YL = L:A £ (x] O)ix (A5.8)

149



150



Annex VI: Acronims i simbols

AA
A
AC
ADC
AOp
ATE
BiST
BJT
BPF
BW
Ci
CMOS
Cox
CuUT
DAC

DfT

FFT
FM
GBW
Gc

Om
GOS
GSM

li

IC

Ioc

IF
IIP1dB
1HP3
IP1
IP3

Area d’acceptacio

Guany “i”

Corrent Altern

Conversor d’analogic a digital
Amplificador operacional

Equip automatic de test

Built in Self Test

Transistor bipolar

Filtre passa-banda

Ampla de Banda

Condensador “i”

Semiconductor complementari d’oxid metal-lic
Capacitat de I’0xid d’un transistor MOS
Circuit sota prova

Conversor de digital a analogic

Corrent Continu

Disseny encarat al test

Limit de deteccio

Percentatge de deteccio

Processador de senyal digital

Dispositiu sota prova, equivalenta CUT
Freqliencia “i”

Factor de soroll

Falla “i”

Cobertura de test

Transformada rapida de Fourier

Marge de fase

Producte del guany per I’ampla de banda
Guany de conversio

Transconductancia d’un transistors MOS
Curt circuit entre I’0xid i la porta d’un transistor MOS
Estandard de telefonia mobil de segona generacio
Corrent “i”

Circuit Integrat

Corrent continua

Frequéncia intermitja

Punt de compressié d’1dB d’entrada

Punt d’intercepcio de tercer ordre d’entrada
Punt de compressi6 d’1dB

Punt d’intercepcio de tercer ordre
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LNA

SNR

N

g Q a9
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Constant de Bolzman = 1.38:10% [J/°K]
Llargada d’un transistor MOS “i”
Bobina “i”

Amplificador de baix soroll

Oscil-lador Local

Transistor MOS “i”

Semiconductor d’oxid metal-lic

Figura de soroll

Modulacié per divisio de freqiiencia ortogonal
Test basat en oscil-lacio

Analisi de components principals

Phase Locked Loop

Test predictiu basat en oscil-lacié
Carrega d’un electré = 1.6:10™ [C]
Coeficient de correlacio

Resisténcia “i”

Memoria d’acceés aleatori
Radiofreqiiencia

Receptor

Relaci6 d’aspecte d’un transistor MOS “i”. Sj = Wi/L;
Parametre “S;”

Relacio Senyal-Soroll

Slew-Rate

Transmissor / Emissor

Oscil-lador controlat per tensio

Tensio eficac

Tensio “i”

Tensi6 a la freqiencia “fi”

Amplada d’un transistor MOS “i”
Perdues de rendiment del test
Impedancia “i”

Transconductancia del transistor MOS
Error de prediccio

Modulacié de canal d’un transistor MOS
Promig de la variable “x”

Mobilitat dels portadors majoritaris d’un transistor MOS
Promig (en general)

Desviaci6 tipica

Varianca

Ohms

Freqliencia angular / Pulsaci6 angular



Wi Frequéncia angular “i”. o = 2xnf

W Frequéncia angular del senyal de frequiéncies intermitges
woL Frequéncia angular de I’oscil-lador local
RF Frequéncia angular del senyal d’RF
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