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Chapitre 1

Introduction

1.1 Le test de circuits intégrés

Le test des circuits intégrés est un sujet fondamental aujourd’hui : en effet, le marché de la
microélectronique est en perpétuelle évolution et concerne maintenant des applications grand public.
Les volumes de production sont de plus en plus importants et il est impératif d’assurer une fiabilité
satisfaisante pour un prix abordable. Cela nécessite de développer des techniques de test efficaces
et le moins coûteuses possible pour les circuits en microélectronique.

Le but du test est d’éviter les circuits défaillants, c’est-à-dire les circuits qui ne se comportent
pas comme ils devraient. Nous appellerons circuits fonctionnels les circuits qui fonctionnent correc-
tement. Les causes de défaillance sont les défauts dans le circuit. Ces défauts physiques vont pouvoir
être modelisés par une faute, modèle comportemental du défaut, qui va permettre un traitement
dans le domaine du test. Ces fautes vont entraîner une erreur, c’est-à -dire une manifestation locale
de la faute. Cette erreur va ensuite entraîner ou non une défaillance du circuit. Le but du test est
donc de prévoir, trouver et éliminer les fautes. La première phase va consister à détecter les fautes,
la seconde va consister à en localiser les causes. D’une manière générale, le test consiste à envoyer
un signal au circuit à tester et à recueillir sa réponse de manière à l’analyser, typiquement à la com-
parer à la réponse d’un circuit fonctionnant correctement. Pour ce faire, l’idéal serait bien entendu
de pouvoir accéder à tous les points du circuit pour pouvoir trouver la faute. Ceci est évidemment
impossible dans la pratique, tant la complexité des circuits intégrés est importante. De plus, le
nombre limité de plots ne permet un accès physique qu’à une petite partie des points d’un circuit,
limitant la testabilité de celui-ci, c’est-à-dire sa capacité à être testé. Pour pallier à ce problème,
les concepteurs prennent maintenant en compte les problèmes de test au moment de concevoir le
circuit : on parle de DfT.

Les enjeux du test de circuits intégrés sont les suivants :

– Améliorer la qualité du test. On parle de couverture de fautes dans le cas de circuits nu-
mériques. Le but est alors de diminuer les erreurs de test, c’est-à-dire le nombre de circuits
défaillants passant le test et le nombre de circuits rejetés alors qu’ils sont fonctionnels.

– Améliorer le temps de test.

Ces améliorations ont pour finalité de réduire les coûts du test. En effet, la “loi de 10” indique
qu’à chaque étape de la vie d’un produit, le coût résultant de la détection d’une défaillance est
multiplié par 10. Ainsi, une erreur détectée une fois la puce empaquetée coûtera dix fois plus cher
qu’au niveau plaquette. Au niveau carte, le prix sera encore multiplié par 10 et à nouveau au niveau
système. Si, enfin, la faute est détectée au niveau de l’utilisateur final, le prix sera encore 10 fois
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plus élevé, soit 10000 fois plus qu’au niveau plaquette. Il est donc particulièrement important de
bénéficier d’un test efficace dès la phase de production du circuit intégré. Il existe plusieurs types
de test suivant les étapes de fabrication d’un produit :

– Si l’on teste au niveau prototype, il faut une caractérisation complète du circuit afin de per-
mettre un éventuel retour en conception pour améliorer le produit. Ce type de test est très
exhaustif, demande du temps, des ingénieurs de test qualifiés, mais ne concerne qu’un nombre
limité de circuits. La vitesse du test n’est pas alors un critère essentiel.

– Si l’on teste au niveau production, l’on peut se contenter d’un test fonctionnel (test consistant
à vérifier seulement si la fonctionnalité du circuit est respectée) dans le cas ou les processus
de fabrication ne sont pas encore matures ou d’un test structurel (test consistant à vérifier
l’intégrité “physique” du circuit) dans le cas où la technologie est mature. Ces tests sont donc
moins approfondis que la caractérisation, mais concernent un très grand nombre de circuits.
Il va donc être intéressant d’automatiser et d’accélérer le test par des techniques de DfT, car
le coût devient alors quasiment proportionnel au temps de test.

1.2 Le test de circuits numériques

Dans le domaine numérique, les signaux de test à générer sont binaires, on parle de vecteurs de
test. L’analyse de la réponse est simple, car elle consiste simplement à comparer la sortie obtenue à la
sortie de référence d’un circuit. Si la sortie obtenue est différente, le circuit présente une défaillance.

Le test de circuits numériques pose cependant des problèmes qui le rendent de plus en plus
complexe :

– L’intégration devenant de plus en plus fine, la complexité et le temps de test augmentent de
façon exponentielle et le coût du test également. Il pourrait dépasser le prix du silicium dans
un proche avenir.

– L’augmentation des fréquences d’horloges permet à des puces de fonctionner à des vitesses
que les testeurs conventionnels ne peuvent atteindre. On ne peut pas alors tester ces circuits
à vitesse nominale. Cela est d’autant plus gênant qu’à ces vitesses, des parasites peuvent
intervenir à cause des connexions entre la puce et les équipements de test.

– Enfin, les délais deviennent suffisamment importants par rapport aux cycles d’horloge pour
engendrer des défaillances à haute vitesse. Le test à vitesse nominale est donc aujourd’hui
indispensable.

Jusqu’à une période assez récente, les circuits intégrés étaient essentiellement numériques et le
test de ces circuits est donc étudié depuis longtemps, les techniques ont aujourd’hui atteint un bon
niveau de maturité. La génération de vecteurs de test est faite de manière automatique grâce à de
nombreux outils d’ATPG. Concernant l’aspect DfT, deux grands concepts permettent de faciliter
énormément le test : les techniques de scan-path et de BIST. Le scan-path permet d’accéder aux
noeuds internes du circuit tout en limitant le nombre de plots : on améliore donc l’observabilité
du circuit. Des bascules internes de mémorisation sont utilisées pour appliquer les signaux aux
différentes entrées. En mode test, ces bascules sont connectées en registre à décalage et le vecteur
de test est chargé en série dans celui-ci. Ensuite, on passe au fonctionnement en mode normal, où
le vecteur est directement appliqué aux entrées concernées et les sorties stockées à leur tour dans
des bascules. On repasse ensuite en mode test, au cours duquel les sorties sont extraites, toujours
en mode série. Une norme a été crée en 1990 pour décrire des règles de conception d’une technique
de scan-path : la norme IEEE 1149.1, ou boundary-scan. Le BIST consiste à intégrer des outils de
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test directement dans le circuit à tester. Typiquement, le BIST évite d’avoir recours à des testeurs
externes pour injecter les vecteurs de test. Dans la mesure du possible, l’analyse de la réponse doit
se faire aussi sur la puce, évitant tout équipement extérieur. Ceci évite notamment les parasites dus
aux connexions entre la puce et les équipements de test. De plus, les cellules de test étant dans la
même technologie que le circuit à tester, le test peut se faire à vitesse nominale.

1.3 Le test de circuits analogiques et mixtes

Depuis quelques années, on assiste au développement des SoC, qui font cohabiter sur une même
puce des parties numériques, mais aussi des parties analogiques voir des parties RF ou microsys-
tèmes. Bien que les parties analogiques ne représentent qu’une petite partie d’un SoC en terme de
surface, la complexité est très importante et le coût du test également. En effet, le test analogique
nécessite des testeurs analogiques capables de générer des signaux analogiques avec une très grande
précision et sont donc extrêmement coûteux. De plus, l’analyse de la réponse est beaucoup plus
complexe dans le domaine analogique que dans le domaine numérique. En effet, dans le cas numé-
rique, la signature est bonne ou fausse, et il suffit de la comparer à la signature théorique pour voir
s’il y a ou non une défaillance. Dans le cas d’un circuit analogique, la sortie est toujours sujette à
des fluctuations. Le circuit va être refusé si ses caractéristiques s’éloignent trop des caractéristiques
voulues. A la notion de fautes (implicitement discrètes), il faut ajouter une notion de variation de
paramètres, à celle de détection une notion de tolérance. La tendance actuelle est donc d’essayer de
s’inspirer des techniques de test numérique pour le test de circuits analogiques et mixtes. Beaucoup
de recherches sont menées dans ce domaine, mais les solutions industrielles sont encore rares et
celles qui existent sont très spécifiques (comme nous le verrons dans l’état de l’art). Pourtant, un
standard de test analogique existe déjà : il s’agit de la norme IEEE 1149.4 (inspirée de la norme
IEEE 1149.1).

1.4 Objectifs du travail de thèse

Le but de ce travail de thèse est de présenter une technique de BIST analogique et mixte
totalement intégrée, capable de réaliser sur la puce elle-même la génération de signaux de test
analogiques et l’analyse de la réponse analogique du circuit sous test. Cette technique doit être la
plus générique possible (dans le sens qu’elle ne soit pas limitée à une classe spécifique de circuits
mixtes) et son interface doit être purement numérique afin d’assurer des techniques de test à bas
coût. Enfin, cette architecture devra être entièrement compatible avec les normes de test existantes.
Un démonstrateur devra être fabriqué pour valider la technique.

Nous nous sommes orientés vers un test fréquenciel basé sur la réponse harmonique du circuit
sous test, permettant notamment des mesures de linéarité (figure 1.1). Ce choix est du au fait
que l’on peut par cette méthode mesurer le THD qui est un paramètre présentant une très bonne
couverture de fautes. Dans cette technique, la génération des signaux de test analogiques et l’analyse
de la réponse sont intégrées en utilisant des techniques basées sur l’utilisation de modulateurs Σ∆.
La structure peut être divisée en deux parties : la partie de génération de signaux de test et la partie
d’analyse de la réponse. Le reste de l’architecture est dédiée au contrôle de l’architecture.

1.3. LE TEST DE CIRCUITS ANALOGIQUES ET MIXTES 19



CHAPITRE 1. INTRODUCTION

Registre de contrôle

Génération

d'horloges

Registre à décalage

 programmable

Filtre passe bas 3ème 

ordre programmable

Modulateur  Σ∆ 

1er ordre
 Compteur

SDI

SDO

CK

Programmation

du BIST

 

Génération 

de signaux 

de test

Analyse de

 la réponse

 harmonique

Fig. 1.1 – Architecture de la technique de BIST retenue

1.5 Structure du mémoire de thèse

Le mémoire de cette thèse sera structuré de la manière suivante : tout d’abord, nous ferons
un état de l’art des techniques existantes dans le domaine du test intégré analogique. Puis nous
étudierons les deux aspects de la technique proposée ici, à savoir la génération de signaux de test
analogiques et l’analyse de la réponse analogique du circuit sous test. Ensuite, nous verrons les
résultats de test des deux démonstrateurs fabriqués en technologie CMOS 0,18 µm de chez ST-
Microelectronics. Enfin, nous verrons comment nous pouvons rendre cette architecture compatible
avec les différents standards de test, avant de conclure et d’exposer les travaux futurs à effectuer
dans ce domaine. Afin d’en faciliter la lecture, ce document comprend une annexe et les termes
techniques sont définis dans un glossaire en début d’ouvrage. Le lecteur se reportera notamment à
ce glossaire pour trouver la signification de tous les sigles utilisés.
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Chapitre 2

Etat de l’art

2.1 Introduction

Avant de décrire le travail effectué au cours de cette thèse, nous allons faire le point dans ce
chapitre sur les techniques de BIST analogiques existantes. Ce chapitre se divisera en trois parties :

– Tout d’abord, nous verrons comment nous pouvons introduire la notion de fautes dans le
domaine analogique et les différentes façons d’évaluer la qualité du test dans ce domaine.

– Ensuite, nous exposerons de manière générale les techniques de BIST analogiques ayant été
proposées dans la littérature. Cette partie ayant déjà été traitée dans un rapport interne ([93]),
nous en reprendrons les grandes lignes en commençant par des considérations générales sur le
test industriel des cellules analogiques. Puis nous exposerons les grandes stratégies de BIST
analogique en distinguant les stratégies complètes, les stratégies spécifiques à la génération de
signaux de test analogiques et les stratégies spécifiques à l’analyse de la réponse du circuit
sous test.

– Enfin, la troisième partie décrira les produits de BIST analogique commercialisés.

2.2 Modélisation de fautes et métrique de test

Nous avons signalé en introduction que dans le cas de circuits analogiques, des variations conti-
nues de paramètres interdisent d’utiliser la notion de faute telle qu’on l’utilise dans le domaine
numérique. En fait, on va parler de fautes catastrophiques, qui sont directement responsables d’une
défaillance du circuit (comme les courts-circuits et les circuits ouverts par exemple) et de fautes pa-
ramétriques, qui vont causer des variations dans les performances du circuit (comme des variations
dans les procédés de fabrication par exemple). Un paramètre important pour évaluer la qualité d’un
test est la couverture de fautes, c’est-à-dire le pourcentage de fautes possibles qui vont être détectées
par le test. Cette définition est valable dans le cas numérique où les fautes sont dénombrables. La
première définition qui a été considérée dans le domaine analogique est le pourcentage du nombre
de courts-circuits et de circuits ouverts (c’est-à-dire de fautes catastrophiques) qui peuvent être
détectés par le test. Cette définition ne tient pas compte des fautes paramétriques qui sont pourtant
la source principale de non-fonctionnement dans le domaine analogique et qui posent le plus de pro-
blèmes à la détection. [100] propose donc un ensemble de définitions pour mesurer la qualité d’un
test en tenant compte de tous les types de fautes, qu’elles soient catastrophiques ou paramétriques.
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2.2.1 Types de fautes et de défauts

[100] raisonne en présentant les différentes combinaisons de défauts et de fautes résultantes,
comme présenté dans le tableau 2.1.

Faute (effet)
Défaut (cause) Toutes les performances

dans les limites des spé-
cifications

Fautes paramé-
triques

Fautes catastro-
phiques

Paramètres de procédé dans
les limites de spécifications

Pas de détection et pas
de faute

A2 A3

Paramètres de procédé hors
des limites de spécifications
(localement)

B1 B2 B3

Courts-circuits et circuits ou-
verts

C1 C2 C3

Tab. 2.1 – Les différents types de défauts et les fautes en découlant

Voyons brièvement à quels cas ces différentes combinaisons peuvent correspondre dans la pra-
tique :

– A2 : en théorie, cette situation ne doit pas arriver : si les spécifications des paramètres sont
respectées, le circuit doit fonctionner correctement. En réalité, cela peut se produire, car le
concepteur ne peut pas tester toutes les combinaisons possibles de paramètres dans toutes les
conditions possibles.

– A3 : en théorie, cette situation ne doit pas se produire, encore moins que la situation A2. En
effet, même si une combinaison de paramètres corrects peut mener à des performances incor-
rectes, il est très peu probable d’aboutir à un non-fonctionnement du circuit. Cette situation
peut cependant se produire à titre exceptionnel si la conception n’est pas assez robuste (notam-
ment si les marges ne sont pas suffisamment importantes) et les conditions de fonctionnement
extrêmes.

– B1 : cette situation est dangereuse, car même si le circuit se trouve fonctionner correctement
avec des paramètres incorrects, un problème de fiabilité est à craindre.

– B2 : cette catégorie inclut les fautes paramétriques classiques.

– B3 : cette situation peut se présenter par exemple lorsqu’une variation de paramètre cause une
variation dans la tension de seuil d’un transistor qui ne commute alors pas.

– C1 : cette situation peut se présenter dans le cas d’un circuit présentant des redondances
matérielles. Une faute catastrophique peut alors être transparente au niveau du circuit mais
poser des problèmes de fiabilité.

– C2 : cette situation peut se présenter par exemple dans une chaîne de transistors, si l’un d’entre
eux est court-circuité : il peut en résulter un courant d’alimentation excessif.

– C3 : cette catégorie correspond aux fautes catastrophiques classiques.

Pour définir la métrique du test, les auteurs ne tiennent pas compte des cas B1 et C1 car les
combinaisons possibles de paramètres sont infinies. De même, l’effet des courts-circuits et circuits
ouverts est étudié depuis longtemps. Les auteurs s’intéressent donc aux combinaisons restantes du
tableau, correspondant aux défauts paramétriques.
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Afin de quantifier les fautes paramétriques, les auteurs utilisent le modèle suivant : chaque pa-
ramètre du circuit est considéré comme ayant une distribution donnée, typiquement gaussienne.
Un paramètre est alors considéré, tous les autres gardant leur valeur nominale. Ce paramètre varie
suivant sa distribution et on considère qu’il y a une faute lorsqu’une performance du circuit n’est
plus respectée, à cause de ce paramètre. Autrement dit, on considère qu’il y a une faute sur un pa-
ramètre lorsque celui-ci s’écarte suffisamment de sa valeur nominale pour que les performances du
circuit ne soient plus respectées, tous les paramètres étant fixés par ailleurs à leur valeur nominale.
La probabilité d’occurrence de la faute est la probabilité que le paramètre s’éloigne suffisamment
de sa valeur nominale pour qu’il y ait faute. Dans la pratique, les autres paramètres dévient égale-
ment. Pour avoir un résultat plus réaliste, on peut avoir recours à des simulations de type Monte
Carlo. Ces simulations consistent à générer un grand nombre d’instances en faisant varier de façon
aléatoire tous ces paramètres. Si le nombre d’instances est suffisamment important, on peut ainsi
considérer que l’on couvre toute la plage de combinaisons possibles. Cette méthode est sans doute la
plus précise, mais elle est extrêmement coûteuse en calculs. Une autre approche consiste à effectuer
un certain nombre d’opérations à un des noeuds sélectionnés pour déterminer les relations mathé-
matiques entre les performances et les paramètres. Cette approche est moins coûteuse en calculs,
mais également moins précise. Enfin, la dernière approche possible est de créer une sorte de base
de données des variations de performances mesurées dans un procédé de fabrication et faire une
analyse statistique pour déterminer les valeurs moyennes et les variations standards.

Il est très important de noter ici que dans un tel modèle, il est essentiel de connaître les para-
mètres de la technologie utilisée pour pouvoir évaluer la qualité du test. Ceci n’est pas réellement
indispensable dans le cas du test numérique où il n’y pas de déviations de paramètres.

2.2.2 Métrique pour évaluation du test structurel

La qualité d’un test est mesurée par sa couverture de fautes et le niveau de défaut. Nous avons vu
que la définition initiale de la couverture de fautes dans le domaine analogique (ne considérant que les
fautes catastrophiques) n’était pas satisfaisante. Les fautes paramétriques n’étant pas dénombrables,
[100] propose d’utiliser les modèles de fautes paramétriques précédemment présentés pour redéfinir
une métrique de test adaptée aux circuits analogiques. Commençons par donner quelques définitions :

Le rendement (yield en anglais) est la probabilité qu’un circuit soit fonctionnel :

Y =

n
∏

i=1

(1 − p
spec
i ) (2.1)

avec n le nombre de fautes potentielles et p
spec
i la probabilité pour la faute i d’apparaître et de

provoquer le non respect d’un spécification.
Le rendement de test est la probabilité qu’un circuit passe le test :

YT =
m
∏

j=1

(

1 − ptest
j

)

(2.2)

avec m le nombre de fautes potentielles détectées par le test et ptest
j la probabilité pour la faute j

d’apparaître et d’être détectée.
Enfin, la probabilité pour un circuit fonctionnel de passer le test :

GP =
n
∏

i=1

(

1 − max
(

p
spec
i ,ptest

j

))

(2.3)
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avec n le nombre de fautes potentielles.

La couverture de fautes (yield coverage) et les pertes de rendement (yield loss) sont alors définies
par :

YC =
GP

Y
(2.4)

YL = 1 − YC (2.5)

Le niveau de défaut (defect level) est la proportion de circuits défaillants dans ceux qui passent
le test.

D = 1 − GP

YT

= 1 −
Y GP

Y

YT

D = 1 − Y YC

YT

(2.6)

Dans [100], ces différentes définitions sont alors comparées aux définitions déjà existantes de ces
paramètres en fonction des conditions et des exemples viennent illustrer ces différences et montrer
la pertinence de cette approche.

2.2.3 Métrique pour évaluation du test fonctionnel

L’approche présentée précédemment est valable pour le test structurel, c’est à dire où l’on tient
compte justement des paramètres physiques du circuit. Dans une approche fonctionnelle, on ne re-
garde que si le comportement du circuit correspond au comportement prévu, sans tenir compte de
ce qui se passe à l’intérieur. Ceci mène à une approche différente, plus empirique. Des paramètres
comme la fausse acceptation (circuits défaillants ayant passé le test) ou le faux rejet (circuits fonc-
tionnels ayant été rejetés par le test) sont évalués par simulation mais sans tenir compte de la notion
de faute. Ceci est l’approche utilisée dans la technique présentée dans cette thèse, comme nous le
verrons dans les chapitres suivants : effectivement, nous utilisons un test fréquentiel et nous faisons
une analyse harmonique de la réponse ce qui est intrinsèquement une approche fonctionnelle. Afin
d’évaluer la qualité du test, nous utilisons donc des simulations de Monte Carlo, comme nous le
verrons dans le chapitre 4.
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2.3 Techniques générales pour le BIST analogique

Nous allons maintenant présenter ici les principales approches de BIST ayant été proposées
dans la littérature ([93]). Comme nous l’avons déjà expliqué en introduction, les difficultés du test
de cellules analogiques et mixtes sont dues à plusieurs facteurs ([46]) : la grande variété de circuits
existants, le grand nombre de spécifications à tester et la nature même des circuits analogiques dont
le comportement dévie de façon continue. Le test devra donc permettre d’évaluer ces déviations pour
choisir si un circuit est fonctionnel ou défaillant. Nous avons également signalé en introduction que
pour le test de production qui concerne un grand nombre de circuits à tester très rapidement, le BIST
est une solution très intéressante. Nous assistons donc depuis quelques années au développement de
recherches sur le BIST analogique.

2.3.1 Le test industriel de cellules analogiques

Tous les types de test employés au niveau industriel consistent en l’application d’un signal de
test au circuit sous test (CUT) et une analyse de sa réponse, comme le montre la figure 2.1.

Générateur

de signaux

de test

Circuit

sous

test

Instruments

de

mesures

Fig. 2.1 – Schéma générique de test en milieu industriel

On peut classer les méthodes de test en quatre catégories selon le type de stimulus appliqué
([86]) :

– Le test DC consiste à appliquer un signal de test de valeur constante, afin de déterminer
notamment l’offset, le gain, les impédances d’entrée-sortie et le biais du circuit. Ce type de
test est souvent utilisé en début de conception pour déterminer les variations de biais dues
aux déviations dans les procédés de fabrication. Un test de courant IDDQ permet par exemple
de détecter les courts-circuits et les circuits ouverts.

– Le test AC utilise des signaux sinusoïdaux pour obtenir une réponse fréquentielle du circuit
(gain et phase) et permet de mesurer la distorsion, le rapport signal sur bruit ou l’impédance
complexe d’entrée-sortie. Ce test concerne principalement les circuits linéaires, qui donnent
une sinusoïde en sortie quand ils sont excités par une sinusoïde.

– Le test transitoire permet, en utilisant un signal de test de type carré ou rampe par exemple,
de tester des paramètres tels que les délais, la distorsion. Il peut notamment être utilisé pour
les circuits non-linéaires.

– Enfin, on peut réaliser un test de bruit, en connectant l’entrée à la masse pour extraire le
bruit interne du circuit.

Ces différents tests utilisent des générateurs de signaux ou des testeurs analogiques pour générer
les signaux de test et des appareils tels que des multimètres, oscilloscopes, analyseurs de spectre et
autres systèmes d’aquisition de données pour analyser la réponse du circuit. La précision nécessaire
pour ces instruments est de 3 bits supérieure à la résolution du circuit sous test ([80]).
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2.3.2 Stratégies complètes de BIST analogique

HBIST

Une des premières approches appelée HBIST a été proposée dans [75] (figure 2.2). Elle consiste
à générer un signal pseudo-aléatoire par un LFSR. Ce signal et traité puis converti en signal analo-
gique envoyé au circuit sous test. La réponse de celui-ci est convertie en un signal numérique puis
compressée en une signature numérique grâce à un MISR, qui va permettre de classifier le circuit
comme fonctionnel ou défaillant. Cette technique a l’inconvénient de nécessiter un CNA et un CAN
qui sont difficiles à implémenter et qui doivent être eux-mêmes testés. Les variations aléatoires
présentes dans le circuit analogique ne sont pas prises en compte ([117]).

CAN MISR
Signature

compressée

Circuit

sous

test

LFSR
Manipulation

de vecteurs
CNA

Génération de signaux de test analogiques Analyse de la réponse analogique

N N N

Fig. 2.2 – Structure de test HBIST

Technique basée sur l’utilisation d’un DSP

Une méthode similaire a été proposée, qui utilise un DSP pour générer les signaux de test et
analyser la réponse (figure 2.3). Les convertisseurs sont encore présents et doivent être testés, ainsi
que le DSP. Une technique appelée MADBIST a été proposée dans [87] dans cette optique.

CAN CNADSP

Circuit

sous

test

N N

Fig. 2.3 – Structure de BIST basée sur l’utilisation d’un DSP

HABIST et test de convertisseurs

Une des rares techniques à avoir été commercialisées au niveau industriel (chapitre 2.4.1) est
la technique HABIST ([28], [106] et [105]) (figure 2.4) ou BIST par histogramme. Appliquée en
particulier aux convertisseurs, elle est particulièrement adaptée à des tests nécessitant peu de pro-
grammation et une décision de type “fonctionnel/défaillant”. Dans cette technique, la réponse du
circuit à analyser est convertie grâce à un CAN à n bits (qui présente donc 2n valeurs de sortie pos-
sibles). En comptant le nombre de fois où chaque valeur de sortie apparaît sur un certain nombre de
périodes, on obtient un histogramme du circuit dont la différence avec un histogramme de référence
(figure 2.5) va permettre de choisir si le circuit est fonctionnel ou défaillant.

Circuit

sous

test

HistogrammeCAN

Générateur

de

signaux

N

Fig. 2.4 – Structure de test HABIST
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Fig. 2.5 – Exemples d’histogrammes : (b) correspond à la sinusoïde (a) et (d) à la différence entre
l’histogramme de (c) et celui de (a)

La technique HABIST permet la mesure de paramètres statiques de convertisseurs, tels que INL
ou DNL. D’autres techniques de BIST pour les convertisseurs CNA et CAN ont été présentées dans
la littérature, en particulier pour le test dynamique. Par exemple, [64] présente une technique de
mesure d’harmoniques dans le cas d’un CAN. Nous ne rentrerons pas ici dans les détails car le test
de convertiseurs est le sujet d’une autre thèse dans l’équipe de travail ([95]).

OBIST

Une autre stratégie, appelée OBIST ([2], [3], [4] et [5]) consiste à forcer le circuit sous test à oscil-
ler en le modifiant. La fréquence d’oscillation est alors liée aux paramètres du circuit. Une méthode
standardisée pour garantir des oscillations entretenues et robustes en utilisant un comparateur dans
la boucle de contre-réaction est proposée dans [45] et [46] (figure 2.6).

L’ajout de la mesure de l’amplitude à celle de la fréquence augmente la couverture de fautes.
La particularité de cette technique est qu’elle ne nécessite pas de générer des signaux de test. Elle
nécessite en revanche des moyens de mesurer l’amplitude et la fréquence des oscillations avec une
grande précision ([50], [110] et [109]). Une solution, basée sur le TDM, a été proposée dans [90] pour
évaluer la sortie du OBIST. Elle utilise un comparateur dont la tension de référence est modifiable,
et balayée périodiquement. Le principal inconvénient de cette technique est le fait que les variations
de température, par exemple, ou encore les modifications des paramètres des procédés de fabrication
peuvent influer sur la fréquence d’oscillation et entraîner une mauvaise classification des circuits.
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Circuit
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d'entrée

Fig. 2.6 – Structure de test OBIST par Huertas et al.

Test pseudo-aléatoire

Une autre approche consiste à évaluer la réponse impulsionnelle du circuit sous test : si l’on excite
un circuit Linéaire et Invariant dans le Temps (LIT) par une impulsion, la corrélation croisée entre
son entrée et sa sortie donne un résultat proportionnel à sa réponse impulsionnelle. En effet, la sortie
du circuit y sous test est donnée par la corrélation entre son entrée x et sa réponse impulsionnelle
h : y (k) = x (k) ∗ h (k). Si l’on calcule la corrélation croisée entre la sortie et l’entrée, on obtient les
équations suivantes :

Rxy (k) = y (k) ∗ x (−k) (2.7)

= (h (k) ∗ x (k)) ∗ x (−k) (2.8)

= h (k) ∗ Rxx (k) (2.9)

où Rxy est la corrélation croisée entre l’entrée et la sortie et Rxx l’autocorrélation de l’entrée (voir
figure 2.7). Dans le cas où l’entrée est une impulsion, Rxx est un Dirac et l’on obtient bien un
résultat proportionnel à la réponse impulsionnelle. Dans le cadre d’une technique de BIST, un
signal numérique pseudo-aléatoire (dont le spectre est proche de celui d’un bruit blanc) obtenu
par un LFSR peut être utilisé comme signal de test ([77], [78] et [103]). La réponse du circuit est
convertie en une signature numérique qui est constituée des échantillons de la réponse impulsionnelle
(figure 2.7).

LFSR

Circuit

sous

test

CAN

Σ

yx

Rxy

N

Fig. 2.7 – Structure de test pseudo-aléatoire

Dans le cas de signaux binaires, la corrélation croisée se fait très facilement, car on ne manipule
que des “1” et des “-1” et les produits scalaires se résument à une suite d’additions et de soustractions.
La réponse est comparée à une sortie théorique stockée dans un dictionnaire de circuits fonctionnels
([63]), ce qui permet de classer le circuit comme fonctionnel ou défaillant. Cette technique a été
utilisée pour le test de microsystèmes dans [98] et [20]. Elle peut également être utilisée pour régler
sur puce des filtres continus ([18]).

28 2.3. TECHNIQUES GÉNÉRALES POUR LE BIST ANALOGIQUE



CHAPITRE 2. ETAT DE L’ART

Test transitoire

Les articles [108] et [107] proposent une technique de test transitoire, dans laquelle le circuit
est stimulé par une suite d’impulsions générées par un LFSR, à la fréquence fs. Chaque échantillon
de la réponse est comparé à une tension de référence et l’on obtient ainsi une signature numérique
(figure 2.8). Le choix de cette tension et de la fréquence d’échantillonnage permet de vérifier au
mieux le fonctionnement du circuit. Cette technique n’utilise que des composants numériques, mais
elle ne permet que de réaliser des tests transitoires.

LSFR

Circuit

sous

test
Vref fs

Signature

numérique

Fig. 2.8 – Structure de test transitoire

Utilisation de la redondance matérielle

Plusieurs techniques utilisant la redondance matérielle sont décrites dans [59]. Le principe le
plus simple est de dupliquer le circuit à tester et d’envoyer le même stimulus aux deux circuits pour
comparer leurs réponses. La grande surface que nécessite cette technique la rend peu intéressante en
pratique. Elle peut cependant s’appliquer avantageusement à certains types de circuits présentant
naturellement une redondance matérielle :

– Supposons un circuit contenant N composants identiques. On ajoute un N +1ième composant,
puis on peut effectuer un test des N modules, dont on compare la réponse au N + 1ième.
Ces opérations pouvant être réalisées pour n’importe quel circuit considéré comme circuit
“supplémentaire”, on a N + 1 combinaisons. La performance du test est la même quelque soit
le module non-utilisé ([33]).

– On peut aussi tester par cette approche des filtres à capacités commutées et les filtres “à
échelle” ([48], [47], [114] et [115]) qui sont constitués d’une succession d’étages doubles. On
utilise un bloc biquad programmable permettant de simuler le comportement de chacun des
étages qui sont ajoutés à l’architecture. On a ainsi la possibilité de comparer la sortie de
chacun des étages au bloc programmable.

Dans ces techniques, la comparaison entre les sorties analogiques peut être réalisée par l’intermé-
diaire d’un comparateur à fenêtres ([52] et [115]). L’accès aux noeuds internes peut se faire grâce
à des “sw-opamp” qui sont des amplificateurs opérationnels qui peuvent fonctionner selon un mode
normal et un mode “ ‘buffer” pour éviter un composant ([11] et [111]).

D’autres méthodes profitent de la redondance intrinsèque dans les circuits différentiels ([51],
[118], [67] et [66]). Dans un circuit différentiel idéal, l’équation suivante doit être respectée dans
chaque noeud : V + + V − = 2Vbias où Vbias est la tension de mode commun. Grâce à un dispositif
de vérification analogique, on décide si cette équation est respectée. Cette technique est difficile à
mettre en oeuvre, car V + et V − peuvent prendre une grande gamme de valeurs. Dans [58], une
solution est proposée pour n’avoir à visualiser que les entrées des amplificateurs opérationnels : si
le circuit est fonctionnel, on doit avoir : V + = V − = Vbias. Cette propriété simplifie le dispositif de
vérification analogique. [69] a montré qu’en observant les entrées et les sorties des amplificateurs
opérationnels, on peut non-seulement détecter la présence de fautes, mais aussi les diagnostiquer.
Ces techniques ne sont évidemment utilisables que pour les circuits différentiels et elles nécessitent
un dispositif de vérification analogique. De plus, les fautes symétriques ne peuvent pas être détectées.
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Autres méthodes

Une technique basée sur les courbes de Lissajous a été proposée dans [12]. Le principe est de
tracer la sortie d’un circuit excité par un signal périodique en fonction de son entrée. On obtient
ainsi la courbe de Lissajous correspondante, qui va changer en fonction des variations des para-
mètres du circuit. On trace également une ligne dite “ligne de contrôle”. Le nombre d’intersections
entre cette ligne et la courbe va permettre de classifier le circuit comme fonctionnel ou défaillant.
Cette technique est très efficace en termes de couverture de fautes mais nécessite des composants
analogiques délicats à implémenter sur puce.

Une autre méthode consiste à tester des filtres en étudiant leur fonction de transfert ([113]) :
supposons que l’on connaisse par avance la fonction de transfert d’un filtre. L’on va pouvoir recon-
figurer ce filtre pendant la phase de test pour annuler ses pôles. La sortie va donc être constante
et l’erreur sur cette constante va permettre de choisir si le filtre est fonctionnel ou défaillant. La
nécessité de connaître parfaitement la fonction de transfert du filtre et de modifier celui-ci est le
principal défaut de cette approche. Une approche similaire est proposée dans [14], mais en utilisant
un algorithme adaptatif.

Enfin, citons la méthode de [16] qui utilise le calcul des variables d’état du système. Elle utilise
des calculs suffisamment gourmands en surface pour la rendre peu intéressante à implémenter.

2.3.3 Génération sur puce de signaux de test analogiques

Hormis la technique OBIST précédemment présentée, toutes les techniques de BIST nécessitent
de pouvoir générer un signal de test analogique. L’idéal étant d’éviter les circuits analogiques sen-
sibles, on cherche généralement à utiliser une technique numérique pour générer ces signaux. On
peut alors penser à utiliser un DSP pour coder le signal à générer par des techniques de génération
numériques de fréquence (DDFST), puis le convertir par un CNA. Cependant, cette approche est
coûteuse en surface et donc peu intéressante dans une technique de BIST. Plusieurs autres ap-
proches ont donc été présentées, utilisant notamment le modulateur Σ∆ qui permet d’économiser
de la surface et surtout de travailler sur un train binaire à un bit de précision, plus facile à traiter
qu’un signal numérique classique. Nous allons voir que deux grandes approches ont été présentées :

Méthodes basées sur un oscillateur

La première approche propose d’utiliser un oscillateur numérique pour générer un signal numé-
rique, qui pourra ensuite être converti par un CNA. La première technique d’oscillateur analogique
utilisant un modulateur suréchantillonné a été proposée en [56] et [57] (figure 2.9). Cet oscillateur
consiste en un résonateur numérique du second ordre, constitué de deux intégrateurs à temps discret.
On obtient un signal sinusoïdal de pulsation ω0, de phase φ et d’amplitude A, ces trois paramètres
pouvant être réglés indépendamment, selon les équations :

ω0 = fs cos−1

(

1 − k1k2

2

)

(2.10)

φ = tan−1





x1(0) sin
(

ω0

fs

)

(

1 − k1k2 − cos
(

ω0

fs

))

x1(0) + k1x2(0)



 (2.11)

A =
(1 − k1k2x1(0)) x1(0) + k1x2(0)

sin
(

ω0

fs
+ φ

) (2.12)
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K1 est une puissance de 2, ce qui simplifie l’implémentation car la multiplication par ce coefficient
consiste alors seulement en un décalage. Cependant, le coût en surface reste important, à cause de
la multiplication N × N et du convertisseur en sortie.

Z-1 CNA 

N bits

Z-1

Pr emier intégrateur 

Second intégrateur 
-K

2

K
1
 = 2L

Sortie numérique

Sortie

analogique

N

Fig. 2.9 – Oscillateur basé sur un résonateur numérique du second ordre

Une solution pour pallier à ce problème consiste à insérer un modulateur Σ∆ dans la boucle
(figure 2.10). Comme la sortie est binaire, la multiplication peut être maintenant facilement réalisée
avec un multiplexeur à deux entrées et la conversion en signal analogique peut être réalisée grâce
à un convertisseur à un seul bit, qui est beaucoup plus facile à concevoir. L’inconvénient de cette
configuration est qu’elle nécessite un filtre passe-bas à la sortie du CNA pour supprimer le bruit de
quantification introduit par le modulateur aux hautes fréquences. Des signaux monofréquences de
basse fréquence avec un SNR (rapport signal sur bruit) de 70 dB ont été générés par cette technique
pour tester un filtre passe-bas de Butterworth d’ordre 6 et un CNA de 1 bit ([57]).

Z-1 CNA

1 bit

Z-1

Premier intégrateur

Second intégrateur

-K
2

K
1
 = 2L

Sortie

numérique

Sortie

analogique

K
2

Filtre

passe-bas

0

1

N 1

Fig. 2.10 – Schéma d’un oscillateur utilisant un modulateur Σ∆ passe-bas

On peut améliorer le rapport signal sur bruit en augmentant l’ordre du modulateur. Cependant,
des problèmes de stabilité apparaissent alors. Pour éviter ces problèmes, une structure plus générale
permettant de choisir indépendamment les fonctions de transfert de bruit et du signal est présentée
dans [35] et [36]. Un signal basse fréquence avec un SNR de 100 dB a été obtenu en utilisant un
modulateur d’ordre 4, mais la distorsion introduite par le CNA de 1 bit et le filtre analogique n’est
pas prise en compte ([36]).

Dans [116] une autre configuration permettant de générer des sinusoïdes hautes fréquences est
proposée. Des signaux de 250 kHz avec un SNR de 51 dB dans la bande passante ont été obtenus
avec un oscillateur passe-bande d’ordre 4 en utilisant un convertisseur numérique-analogique de un
bit extérieur à la puce.

On peut obtenir également des signaux multifréquences ([54] et [55]), en additionnant deux
sorties monofréquences.
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Méthodes basées sur un train binaire stocké en mémoire

Une autre stratégie consiste à stocker dans un registre à décalage un train binaire de longueur
N , qui code le signal analogique à générer ([37], [22] et [23]). Ce train binaire peut être obtenu par
simulation, en envoyant le signal analogique que l’on cherche à obtenir à un modulateur Σ∆. Le
train binaire obtenu à la sortie est celui qui sera envoyé sur la puce. Ce train binaire est ensuite
répété pour obtenir un signal périodique. Ce signal peut ensuite être filtré par un filtre passe-bas
pour récupérer le signal analogique désiré. L’inconvénient de cette approche est que l’on utilise
un train binaire de durée limitée dans le temps en entrée, au lieu d’un signal infini. La résolution
de codage de l’amplitude est d’autant meilleure que la longueur du registre à décalage est plus
importante. Cette technique sera développée en détails dans le chapitre 3. Le schéma de principe
est donné figure 2.11.

Convertisseur Σ∆

suréchantillonné

Train 

binaire

Signal

analogique

à générer

1

(a)

LFSR
Train

binaire

Train

binaire

périodique

Filtre

passe-bas

Signal

analogique

de test1

(b)

Fig. 2.11 – Génération d’un signal de test par stockage d’un train binaire : (a) partie logicielle et
(b) partie sur la puce

Plusieurs propositions ont été faites pour améliorer cette méthode. Le choix de la phase du signal
d’entrée permet d’optimiser le signal de sortie. Dans [38], un signal sinusoïdal de 10 kHz avec 60
dB de SNR a été obtenu avec N=392 bits. Dans [24], un SFDR de 70 dB est obtenu avec N=1024
bits.

Une amélioration de cette technique est exposée dans cette thèse et décrite dans [65], [70] et [96].
Elle utilise la possibilité de programmer la longueur du registre et la fréquence d’échantillonnage.
Cette amélioration permet, avec une longueur de registre moins importante, d’avoir une grande
résolution dans le choix de la fréquence du signal analogique. En revanche, la résolution dans le
choix de l’amplitude est faible. Nous verrons dans les chapitres 3 et 4 que ceci peut ne pas être un
handicap si la technique d’analyse de signature ne nécessite pas une grande précision dans le choix
de l’amplitude.

Dans [41], des modulateurs d’ordre très haut sont utilisés pour augmenter la bande passante du
signal. Un CNA basé sur un interrupteur de courant haute vitesse est proposé pour supprimer la
distorsion dans la reconstitution du signal analogique.

Une autre possibilité, toujours en utilisant le même genre de technique, est de faire appel à un
modulateur Σ∆ avec un quantificateur à plusieurs bits (figure 2.12). Théoriquement, chaque bit
supplémentaire ajoute 6 dB au SNR. Mais les non-linéarités du CNA multi-bits ont plutôt un effet
néfaste sur la qualité du signal. Dans [23], [25] et [43], une technique de calibrage a été proposée
pour pallier à ces problèmes, mais ce calibrage est difficile à réaliser sur la puce.

Cette stratégie de génération de signaux de test a été utilisée dans de nombreuses techniques de
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H(z)
entree(n) sortie(n) CNA


N bitsN

Fig. 2.12 – Modulateur Σ∆ à plusieurs bits

BIST ([30], [29], [43], [40] et [81]).

Autres méthodes

D’autres méthodes font appel à un oscillateur harmonique intégré. Dans [34], un oscillateur
CMOS à temps continu permet la génération de signaux triangulaires, carrés et sinusoïdaux. Un
oscillateur basé sur un trigger de Schmidt a été proposé dans [60] et [19]. Des impulsions et des
signaux en dents de scie peuvent être obtenus moyennant l’ajout de composants ([61]). D’autres mé-
thodes ont été proposées, notamment dans [68] ou [50], mais les résultats permettant de caractériser
la qualité du signal en termes de SFDR, SNR ou THD manquent.

Un autre champ d’investigation est la génération de rampes très linéaires pour des applications
de BIST, et notamment pour les stratégies de type histogramme. Un générateur de rampes calibré
a été présenté dans [82], aboutissant à des signaux de neuf bits de précision. Cette technique a été
revue par la suite pour obtenir onze bits de précision ([83]). La précision atteint quinze bits dans [6],
mais aucun résultat expérimental n’a été présenté. Dans [42], les résultats expérimentaux donnent
des rampes avec une linéarité de douze bits. De la même manière, des signaux triangulaires ont été
générés pour le test histogramme de CAN dans [8]. La précision est supérieure à douze bits, mais
aucun résultat expérimental n’est présenté.

2.3.4 Analyse sur puce de la réponse analogique

Comme nous l’avons dit précédemment, le problème pour analyser une réponse analogique est
qu’elle n’est pas déterministe par nature : jamais une réponse ne sera exactement la réponse attendue.
Il faut donc trouver un moyen de comparer deux réponses au sens “estimer l’écart entre ces deux
réponses” avec une certaine tolérance.

Comparaison de la réponse avec une réponse nominale

Une première idée pour évaluer la valeur de la réponse est de calculer la sortie nominale, de
la stocker de manière numérique puis de la générer sur la puce grâce à un CNA (figure 2.13).
Cette sortie idéale est ensuite comparée à la sortie réelle grâce à un comparateur analogique. Cette
technique a été proposée dans [34]. Un CNA et un comparateur analogique sont nécessaires, rendant
cette méthode difficile à implémenter.

L’autre approche consiste à convertir la réponse analogique à analyser en une réponse numérique.
Cette réponse peut alors être traitée numériquement, ou comparée numériquement à une réponse
de référence. Un convertisseur est toujours nécessaire, mais la comparaison se fait numériquement.

Dans [71] et [72], par exemple, le signal analogique est converti en numérique grâce à un CAN.
Les échantillons sont intégrés sur un certain nombre de périodes, donnant ainsi une signature pro-
portionnelle à l’amplitude du signal sinusoïdal. Cette signature est comparée numériquement à une
signature correcte (figure 2.14). Le principal inconvénient de cette technique est qu’elle postule que
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Comparateur

analogique

CNA
Sortie 

de référence

GO

NO-GO

Sortie

N

Fig. 2.13 – Méthode d’analyse basée sur la comparaison de la réponse analogique avec une réponse
de référence

le circuit sous test est linéaire (on se contente d’évaluer la valeur du fondamental). Mais si le circuit
ne fonctionne pas correctement, il se peut qu’une distorsion apparaisse, qui se traduira par l’ap-
parition de nouveaux harmoniques, mais éventuellement sans changer notablement l’amplitude du
fondamental. Certaines erreurs dans le circuit peuvent donc ne pas être détectées.

Comparateur

numérique

ABS
Intégrateur

numérique
GO

NO-GO

Sortie

CAN Signatu re

Référence

N N

N

Fig. 2.14 – Méthode d’analyse basée sur la création d’une signature numérique à partir de la réponse
analogique

Pour pallier à ce problème, une solution a été proposée dans [89] et [91] : le signal est décomposé
en différentes bandes de fréquences, et le même traitement que précédemment est appliqué à chaque
bande. On obtient ainsi un certain nombre de signatures couvrant une plus grande gamme de
fréquences et la distorsion est détectée. Cette technique ne nécessite que des composants numériques
supplémentaires et le principal problème reste la présence du CAN.

Utilisation d’un modulateur Σ∆

Le modulateur Σ∆ est un dispositif suréchantillonné qui génére un train binaire à partir d’un
signal analogique. La sortie n’a qu’un seul bit de précision et c’est la fréquence instantanée de
“1” et de “0” qui va coder la valeur du signal analogique à cet instant. Dans un tel dispositif,
le bruit de quantification est repoussé vers les hautes fréquences. Nous verrons plus en détails
le fonctionnement du modulateur Σ∆ dans le chapitre 4. Un tel dispositif peut donc être utilisé
pour convertir la réponse analogique car le train binaire est plus facile à analyser qu’une réponse
numérique classique à plusieurs bits de résolution. En revanche, cette technique n’est pas adaptée
aux dispositifs fonctionnant à très haute fréquence, à cause du suréchantillonnage.

Dans [39] et [40], deux modulateurs Σ∆ du premier et du second ordre sont utilisés. Ils fournissent
respectivement 65 et 87 dB de DR dans la bande de fréquence 0 à 20 kHz du modulateur. Le bruit de
quantification introduit par le modulateur étant négligeable par rapport au bruit interne introduit
par le circuit sous test, il est possible de mesurer le bruit de substrat. Dans cette méthode, l’analyse
de la signature se fait en dehors de la puce. Dans [43], l’analyse se fait sur la puce grâce à une
transformée de Fourier discrète, ce qui nécessite encore une grande surface de circuit.

La modulation Σ∆ est aussi utilisée dans [15] (figure 2.15). Les parties analogiques sont re-
configurées pour effectuer elles-mêmes la modulation. Le circuit est excité par une impulsion, la
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sortie du modulateur ainsi créé est filtrée par un filtre anti-recouvrement et les valeurs absolues des
cinq premiers échantillons sont additionnées pour former la signature. Plusieurs tests sont effectués
avec différentes fréquences d’échantillonnage pour éviter les problèmes de recouvrement. L’intro-
duction de modifications dans le chemin du signal, ainsi que la mauvaise précision obtenue, sont les
principales limites de cette technique.

Sortie Train binaire

1

Circuiterie

réutilisée

ABS Signature

Filtre 

anti-recouvrement

Fig. 2.15 – Méthode d’analyse basée sur l’utilisation d’une signature obtenue par modulation Σ∆

Analyse harmonique de la réponse

Une technique d’analyse harmonique de la réponse a été proposée dans [112]. Elle consiste à
effectuer une sorte de transformée de Fourier du signal de sortie qui a été préalablement transformé
en train binaire par un modulateur Σ∆. Pour éviter d’avoir à générer sur la puce les signaux
sinusoïdaux nécessaires à la transformée de Fourier, on utilise des signaux carrés. Cette technique
permet d’évaluer numériquement les différents harmoniques du signal à analyser. Cependant, le fait
d’utiliser des signaux carrés plutôt que des signaux sinusoïdaux pour la modulation introduit des
harmoniques impairs dont il faut tenir compte dans l’évaluation des harmoniques. Des résultats de
simulation ont donné un DR jusqu’à 80 dB. Cette méthode est illustrée sur la figure 4.1 du chapitre
4 et sera expliquée beaucoup plus en détails dans ce chapitre.

Autres méthodes

Plusieurs méthodes tirent parti de la nature répétitive des signaux analogiques. Dans [53], la
méthode consiste à obtenir des échantillons équivalents à ceux obtenus avec une très haute fréquence
d’échantillonnage, en utilisant une succession de convertisseurs à approximation, et en contrôlant la
période d’échantillonnage et la tension de seuil du comparateur. On peut ainsi, en tenant compte
de la périodicité du signal analogique, obtenir des captures de différentes périodes du signal et en
tirer toute l’information ([62]).

Une approche similaire, appelée conversion analogique-numérique multi-pass, a été présentée
dans [32] et [31]. Un échantillonneur-bloqueur capture N échantillons de chaque période du signal.
Un comparateur, avec 2M tensions de référence programmables, détecte les correspondances entre
le signal et la tension de référence. Cette tension est modifiée pour chaque période du signal, 2M

périodes sont donc nécessaires pour collecter toute l’information du signal. Cette technique est très
intéressante en ce qui concerne la surface de silicium, mais elle présente plusieurs inconvénients :

– La fréquence d’échantillonnage est limitée par celle de l’échantillonneur-bloqueur

– La résolution en amplitude est limitée par la tension d’offset du comparateur

– Il faut générer sur la puce 2M tensions de référence

Dans [30] et [29], des tensions de référence sont générées sur la puce grâce à un train binaire créé
par un modulateur Σ∆, la valeur DC étant représentée par la moyenne de la séquence périodique.
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Une autre stratégie est présentée dans [74] et [73] (figure 2.16). La sortie est comparée à un bruit
blanc par un comparateur analogique pour obtenir un train binaire qui peut être analysé de façon
numérique. En effet, il a été montré que :

Ry[k] =
2

π
arcsin

(

Rx[k]

Rx[0]

)

(2.13)

Rx[k] = Rx,signal[k] + Rx,bruit_blanc[k] (2.14)

Rx,bruit_blanc[k] =
α

2
δ[k] (2.15)

où Ry et Rx sont respectivement les auto-corrélations de la sortie et de l’entrée de l’amplificateur.
Rx,signal et Rx,bruit_blanc sont les deux composantes de l’auto-corrélation de l’entrée x, correspondant
aux deux entrées de l’amplificateur. Comme la fonction arcsin peut être approchée par une fonction
linéaire au voisinage de zéro, on voit que Ry est proportionnelle à la somme de Rx,signal et d’un
bruit blanc :

Ry[k] ≃ 2

π

1

Rx[0]

(

Rx,signal[k] +
α

2
δ[k]

)

(2.16)

Le spectre pouvant être calculé à partir de l’auto-corrélation, on peut extraire le spectre de la
sortie sans avoir à utiliser un CAN. Cette technique nécessite un générateur de bruit blanc sur la
puce, et un DSP pour analyser la réponse analogique. De plus, l’implémentation du comparateur
analogique, qui doit fonctionner à très haute fréquence, peut nettement détériorer la qualité du
BIST.

Stimulus

Circuit

sous

test

Bruit

blanc

Vers

traitement

signal

bruit_blanc

x
y

fs

Fig. 2.16 – Méthode d’analyse par comparaison avec un bruit blanc

D’autres solutions ont été proposées, utilisant des composants analogiques supplémentaires.
Dans [84] et [85] le circuit est stimulé par une impulsion et sa réponse est compressée par un simple
intégrateur. Dans [60], [84] et [19] on utilise une double intégration pour compresser la réponse en
signal sinusoïdal. Cette technique a été améliorée dans [13] par l’utilisation d’un calibrage en tem-
pérature du double intégrateur pour s’affranchir de toute influence de la température. Dans [99],
des paramètres comme le gain ou la phase sont codés en une tension constante par une circuiterie
analogique. Cette tension peut ensuite être utilisée comme signature. Il n’y a pas besoin de conver-
tisseurs dans ces techniques. Elles utilisent cependant des composants analogiques supplémentaires,
dont les imprécisions affectent la qualité du BIST.
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2.4 Produits commercialisés au niveau industriel

2.4.1 BISTMaxx de Fluence

Fluence propose un ensemble d’outils, appelé BISTMaxx, permettant d’effectuer différents types
de tests sur des composants analogiques, mixtes ou numériques (www.fluence.com, [26]). Ces outils
peuvent se présenter sous quatre différentes formes :

– Des éléments sous forme d’IP, qui nécessitent une part de personnalisation de la part de
l’utilisateur. Il sont liés de près au circuit à tester.

– Des blocs micro-instruments de fabrication de BIST, à usage générique et qui requièrent peu
ou pas du tout de personnalisation.

– Ces mêmes micro-instruments disponibles auprès du fondeur sous forme de cellules standards.

– Enfin, des solutions distribuées, qui peuvent être implémentées sur un FPGA ou sur une carte
d’ATE. Si la qualité du test est moins bonne que pour les solutions embarquées sur la puce,
elles permettent des modifications, réparations et adaptations plus faciles.

Ces outils sont fournis avec un Design Kit, qui contient :

– Le coeur numérique, qui peut être synthétisé en VHDL ou Verilog. Il contient toutes les parties
numériques de l’architecture, y compris le registre de contrôle dont nous reparlerons plus tard.

– Un manuel de conception, qui aide à la conception de l’architecture de BIST. Il propose
notamment des exemples de conception pour les blocs analogiques.

– Un logiciel de test pour piloter l’architecture.

– Un logiciel de diagnostic (en option) pour aider à faire un diagnostic précis de la panne.

Les avantages procurés par BISTMaxx sont les suivants :

– Une stratégie de test distribuée, complète et adaptée aux besoins du concepteur

– Un faible coût en surface de silicium

– Des temps de test courts

– La compatibilité avec les standards de test existants, comme IEEE 1149.1

– Des coûts de test réduits

Le tableau 2.2 montre les symboles logiques des différents produits, ainsi que leurs domaines
d’application. Nous allons maintenant décrire rapidement ces différents produits :

HABIST

Cette technique de test par histogramme a déjà été décrite de manière générale dans la première
partie de ce chapitre. La figure 2.17 montre la version de cette technique proposée par Fluence. Un
échantillonneur bloqueur et un CAN assurent la conversion du signal analogique en signal numérique
et une matrice de compteurs permet de compter combien de fois chaque valeur de sortie apparaît
pour créer l’histrogramme du circuit sous test.
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Produit Schéma logique Fonctions

HABIST

Générateur d'histogramme

Contrôle de l'échantillonnage

Interface

Bscan

Din
SHDR

CKDR
UPDR

Decode
Nreset

Clkin

Vin

Dout
- Test analogique complet

- Résultat compressé en une signature nu-

mérique

- Mesures des erreurs de gain, d’offset, de

la distorsion des niveaux logiques et des

fronts

VCOBIST

Jitter/délai

Interface

Bscan

Din
SHDR

CKDR
UPDR

Decode
Nreset

Dout

SIG_IN

- Mesure RMS de la gigue

- Mesure pic à pic de la gigue

- Mesures de délais

- Applications aux VCO’s, PLL’s, télécom-

munications, réseaux haute vitesse

- En option : délai de phase, et phase de

verrouillage

DYNBIST

Compteur de fréquence

Interface

Bscan

Din

SHDR

CKDR

UPDR

Decode

Nreset

Dout

FREQ_IN

- Compteur de fréquence

- Mesures sur VCO’s PLL’s, multiplieurs

d’horloge, test oscillatoire numérique

APBIST Calibration

Interface

Bscan

Din
SHDR

CKDR
UPDR

IRDecode
Nreset

Dout

Entrées

analogiques

4, 8 ou 16

Sorties

analogiques

1 ou 2

Vin0
Vin1

Vin2
Vin3

Vin4
Vin5

Vin6
Vin7

Cal1

Cal2

Vout

- Multiplexeur hautes performances

4,8 ou 16 entrées

- Jusqu’à deux sorties analogiques haut-

courant

- Impédances d’entrées très faibles

- Impédance de sortie réglable entre 25 et

100 ohms

- Sert de tampon entre les signaux internes

et les équipements externes

- En option : circuit de correction d’offset

DACBIST
DAC

IP DACBist

- Caractérisation complète du CNA

- Mesures INL, DNL, linéarité, monotonie,

bits effectifs, rapport signal sur bruit, er-

reurs de gain et d’offset

ADCBIST
ADC

IP ADCBist

- Caractérisation complète du CAN

- Mesures INL, DNL, linéarité

Tab. 2.2 – Les différentes versions de produits BISTMaxx et leurs applications
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Points

de

test

Echantillonneur

bloqueur CAN

Matrice

de

compteurs

Aquisition

contrôle

TDI

TDO

Registre

serial

scan

MUX

32X8

bits

Fig. 2.17 – Architecture du produit HABIST de Fluence

VCOBIST

Cette technique permet des mesures de gigue et de délais. Elle permet de mesurer la durée entre
deux fronts d’horloge successifs, et donc la période d’un signal. En effectuant plusieurs mesures au
cours du temps, on peut voir si cette période varie et si oui de combien (mesure de gigue). On peut
de la même façon mesurer le temps entre deux fronts de deux signaux différents pour estimer le délai
entre les deux. Le principe (figure 2.18) est de fabriquer deux chaînes d’oscillateurs fonctionnant
quasiment à la même fréquence. On déclenche le premier oscillateur au temps zéro, puis le suivant
est déclenché sur le front suivant du premier. Les sorties des deux oscillateurs sont connectées à des
compteurs, qui comptent le nombre de fronts par unité de temps et donc mesurent la fréquence.
La mesure s’arrête lorsque les deux oscillateurs sont à nouveau en phase. L’avantage d’utiliser les
deux chaînes d’oscillateurs et de mesurer la différence entre les deux est que beaucoup des sources
d’erreurs en mode commun sont éliminées. Avec cette méthode, la précision de mesure de la gigue
peut atteindre cent picosecondes sur FPGA et dix picosecondes sur puce. Cette technique peut
être utilisée avec des éléments de HABIST pour enregistrer les résultats de test dans la mémoire
consacrée à l’histogramme. Ceci permet d’améliorer grandement le temps de test.

Points

de

test

TDI

TDO

Registre

serial

scan

Détecteur de

coïncidence

MUX

Contrôle

de

début/fin

Chaines

d'oscillateurs

Compteurs 

de

fréquence

Résultats 

de 

test

Fig. 2.18 – Architecture du produit VCOBIST de Fluence
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DYNBIST

Cette technique utilise un simple compteur pour mesurer la fréquence, en comptant le nombre de
fronts pendant une période donnée. Le schéma de principe est donné sur la figure 2.19. L’utilisation
la plus intéressante est le test numérique oscillatoire : une boucle de rétroaction connecte la sortie
d’un bloc combinatoire à une des entrées. En mode test, ce bloc peut être configuré pour former un
oscillateur dont la fréquence d’oscillation est une mesure du temps total de propagation à travers
le bloc.

Points

de

test

TDI

TDO

Registre

serial

scan

MUX

Contrôle

de

début/fin

Compteur 

de

fréquence

Résultats 

de 

test

Fig. 2.19 – Architecture du produit DYNBIST de Fluence

APBIST

C’est une système de sondes qui permettent d’extraire des signaux de la puce pour les commu-
niquer au monde extérieur. L’impédance de ces sondes est programmable pour être adaptée à la
sortie observée et le circuit permet de compenser en temps réel et en continu les déviations dues aux
variations de température et de procédé. L’IP APBIST est un multiplexeur analogique de haute
performance. Il permet de choisir quel signal sera envoyé à sa sortie pour être observé. Le schéma
est donné figure 2.20.

Amplificateurs

d’entrée
Mux

Ventree0
Amplificateur

de sortie

Sortie

série

Vsortie0

Ventree1

Ventree2

Ventree3

Fig. 2.20 – Architecture du produit APBIST de Fluence
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DACBIST

Cette technique permet de mesurer les paramètres donnés dans le tableau 2.2 et de tracer la
fonction de transfert du CNA sous test. Son fonctionnement est le suivant (figure 2.21) : à la sortie
du convertisseur à tester, un amplificateur opérationnel et un comparateur forment un convertis-
seur analogique numérique à 1 bit. En entrée du convertisseur à tester, l’on peut entrer deux codes
numériques, encodant l’un un signal de valeur supérieure à la masse analogique, l’autre une valeur
inférieure. Quand le signal codant la valeur supérieure est chargé, la sortie de l’amplificateur aug-
mente pour atteindre la valeur de seuil du comparateur, qui bascule alors, chargeant le signal codant
une valeur inférieure dans le CNA. On obtient ainsi un signal oscillant à la sortie du CNA sous test,
et la mesure de la fréquence des ces oscillations permet de caractériser ce dernier. Ce protocole est
répété pour différentes valeurs des codes, et on peut ainsi tester le CNA sur ses différentes plages
de fonctionnement.

CNA

sous 

test

Comparateur

Amplificateur

opérationnel

Registres de code
Mux

Compteur

décompteur

Début

Fin

Code "haut"

Code "bas"

Sortie

Fig. 2.21 – Architecture du produit DACBIST de Fluence

ADCBIST

L’IP ADCBIST contient une version toute numérique de HABIST pour collecter les données
numériques issues du CAN. Ceci permet de simplifier énormément la collecte de données. Une com-
paraison entre le signal analogique pilotant le CAN et ses différentes représentations numériques en
sortie permet de caractériser entièrement le convertisseur sous test.

Tous ces produits BISTMaxx sont contrôlés par le même registre de contrôle et une interface à
cinq connexions, qui permet de communiquer facilement avec un TAP compatible IEEE 1149.1. Le
registre de contrôle, comme toute la partie numérique, est fourni sous forme de VHDL ou Verilog
synthétisable, avec le produit. Pour plus d’informations sur le fonctionnement de ce registre de
contrôle, se référer au chapitre 6.

2.4.2 TimeBIST de Vector12

Vector12 propose des solutions de test transitoire embarquées (www.vector12.com). En effet, les
ATE actuels ne sont pas adaptés au test de circuits intégrés fonctionnant à haute vitesse. Les tests
transitoires haute vitesse sont responsables de la plus grande part du prix des ATE et du coût total
de test. La tendance actuelle est donc de s’orienter vers des testeurs à bas coût et d’utiliser des
techniques de DfT pour diminuer les coûts et ainsi accélérer le temps de mise sur le marché.
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Partant de ces constatations, Vector12 propose TimeBIST, une solution de test transitoire em-
barquée, qui permet des mesures de paramètres temporels, dont la gigue. Les avantages présentés
par ce produit sont les suivants :

– Réduction de la dépendance vis-à-vis des testeurs traditionnels, en embarquant les compo-
sants à haute vitesse du test sur la puce, permettant aux fabricants d’utiliser leurs propres
équipements de test.

– Réduction des coûts de test par l’utilisation de testeurs moins onéreux et suppression des
temps de transmission entre la puce et les testeurs.

– Amélioration de la qualité du test (donc des rendements), par élimination des parasites dus à
l’environnement de test.

– Amélioration de l’observabilité des noeuds internes grâce à l’utilisation de DfT.

Plusieurs versions du produit existent selon le type de composant à tester (tableau 2.3). Le prix
de la licence dépend de la vitesse du composant à tester, des fonctions requises, et du nombre de
mesures à réaliser sur une puce. Le produit est fourni sous forme d’IP et peut être accompagné
de différents éléments tels que le guide de référence, un environnement de simulation, des scripts
de synthèse ou de placement-routage. Un support est assuré pour la conception, la génération de
vecteurs de test et les programmes de test.

La figure 2.22 montre l’architecture du produit timeBIST : il est constitué d’une partie circuit
sur la puce et d’une partie logicielle hors puce. La partie embarquée mesure, échantillonne et code de
manière numérique les paramètres temporels mesurés qui sont extraits de la puce par un protocole
compatible avec le standard IEEE 1149.1. Elle est elle-même composée de deux parties : des sondes
satellites pour capturer les signaux et une unité centrale pour les traiter.

– Les sondes satellites sont conçues pour diminuer la charge du circuit et offrir une résolution dix
fois supérieure à celles des techniques traditionnelles. Ces sondes communiquent avec l’unité
centrale par un bus de 8 bits.

– L’unité centrale est fournie sous forme de code RTL. Elle permet de piloter le test et de
traiter les signaux issus des sondes et d’extraire les résultats selon un protocole compatible
IEEE 1149.1.

TimeBIST n’influe pas sur le fonctionnement du circuit pendant le test. Il peut supporter jusqu’à
128 sondes avec une seule unité centrale. Le temps de test varie entre huit et cent millisecondes. Le
coût équivalent en surface du circuit embarqué est compris entre quatre et dix mille portes selon
les fonctions implémentées. La surface équivalente des sondes satellites est entre six cents et mille
portes logiques.
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Type
de produit

Spécifications testées

Test transitoire
générique

Gigue RMS
Période
de la gigue

Gigue
cycle à cycle

Gigue
pic à pic

Fréquence Inclinaison Gigue partiellement dépen-
dante du vecteur de test

Test haute vitesse
Temps
d’établissement
et de maintien

Temps
de montée
et de descente

Gigue relative
Gigue
à long terme

Test de composants de
communication et réseau

Gigue totalement dépendante
du vecteur de test

Bert embarqué

Test
de PLL/DLL

Temps
de verrouillage

Plage
de verrouillage

Réponse indicielle

Tolérance
de gigue

Transfert
de gigue

Bande passante de la boucle de
gain

Tab. 2.3 – Les différentes versions de produits de Vector12
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Fig. 2.22 – Architecture du produit timeBIST
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2.4.3 Les outils de LogicVision

LogicVision (www.logicvision.com) propose plusieurs outils de test de circuits intégrés et no-
tamment de test de circuits analogiques spécifiques :

Outil de test de SerDes

Cet outil, appelé EST (Embedded SerDes Test), est utilisé pour tester les composants SerDes,
que l’on trouve dans beaucoup d’interfaces, telles que PCI express, Gbit Ethernet, Serial ATA,
RapidIO, Fiber Channel ou encore Infiniband. Le test de ces composants est donc devenu un défi
important dans le test de circuits intégrés. Il a été traité notamment dans [102]. Traditionnellement,
ce type de composants est testé par la méthode BERT, qui utilise des équipements externes et
qui est donc chère et complexe. La méthode EST proposée par LogicVision permet d’évaluer les
paramètres temporels présentés dans la figure 2.23 (diagramme de l’oeil). Les bénéfices de cette
technique sont :

– l’utilisation d’une technologie indépendante,

– l’absence d’impact sur le fonctionnement du SerDes,

– la possibilité de tester à la vitesse nominale,

– une précision des mesures inférieure à la picoseconde

– la possibilité de réutiliser l’IP pour plusieurs circuits,

– des temps de test très courts

– et une configuration ATE minimale.

Rapport cyclique

Niveaux

d'alimentation

Temps 

de

montée

Temps

de

descente

Tolérence 

de gigue

Instant

idéal

d'échantillonnage

Fig. 2.23 – Paramètres évalués lors du test par EST

Outil de test de PLL

Le test de PLL a notamment été traité dans [101]. L’outil proposé par LogicVision, appelé
EPT (Embedded PLL Test), est utilisé pour tester les PLL de manière numérique. Ce produit
n’interfère pas avec le fonctionnement de la PLL proprement dite : il nécessite seulement d’avoir
accès à l’entrée et à la sortie de celle-ci. La figure 2.24 montre l’ensemble de la circuiterie, avec
la PLL à tester et le module de test EPT. L’entrée de la PLL est utilisée comme référence par
EPT qui utilise l’horloge de sortie et éventuellement un indicateur de verrouillage pour calculer la
gigue ou les limites supérieure et inférieure en fréquence de la plage de verrouillage ainsi que sa
durée. Les valeurs de ces paramètres sont ensuite comparées numériquement à des limites choisies
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pour classifier la PLL comme fonctionnelle ou défaillante. Les données d’entrée et de sortie sont
respectivement chargées et extraites en série et l’architecture est compatible avec le standard de
test IEEE 1149.1.

TAP
PLL

BIST

PFD Passe-bas ou

intégrateur

Détection

verrouillage

/N VCO

PLL
/(N/2)

Indicateur de verrouillage

Horloge de sortie

Fig. 2.24 – Circuiterie de test avec le module EPT

2.5 Conclusion

Comme nous l’avons vu tout au long de ce chapitre, le BIST analogique est en pleine évolution
et n’a pas encore atteint son stade de maturité. Les techniques véritablement opérationnelles sont
encore rares, surtout au niveau industriel et la plupart des produits utilisables nécessitent une part
d’équipements extérieurs à la puce ou ont un usage assez spécifique.

Plusieurs points de cet état de l’art sont à retenir :

– Certaines techniques ont une vocation générale, mais beaucoup sont spécifiques. Ceci est
particulièrement vrai pour les solutions industrielles que nous avons présentées :

• BISTMaxx de Fluence présente différentes solutions spécifiques adaptées à différents
types de circuits,

• TimeBIST de Vector12 ne permet de faire que du test transitoire,

• les outils de LogicVision ne concernent que des composants particuliers (SerDes et PLL).

– La nécessité d’avoir une technique ajoutant le moins de surface possible élimine les solutions
qui utilisent des traitements complexes à base de DSP par exemple. On essaye également
d’éviter autant que possible d’avoir recours à des CNA ou des CAN.

– L’utilisation du modulateur Σ∆ se généralise de plus en plus :

• elle permet de simplifier beaucoup les techniques de génération par exemple, en offrant la
possibilité de travailler sur un train binaire plutôt que sur un signal purement analogique,

• elle permet de réaliser des convertisseurs analogique-numérique de très bonne qualité,

• l’implémentation du modulateur est assez simple et peu coûteuse en surface.

Durant cette thèse, nous avons cherché à proposer une technique complète de BIST analogique et
mixte intégrée à bas coût qui soit la plus générique possible dans le sens qu’elle ne soit pas limitée
à une classe spécifique de circuits mixtes. Nous avons décidé de réaliser un test fréquentiel, qui
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permet de tester les circuits linéaires. Nous verrons que sous certaines conditions, cette technique
permet de faire une analyse harmonique de la réponse du circuit sous test, même si celui-ci n’est
pas linéaire. Nous avons travaillé sur les deux aspects du BIST : génération de signaux de test et
analyse de la réponse. Nous avons utilisé des techniques basées sur l’utilisation d’un modulateur
Σ∆ pour ces deux aspects : pour la génération, nous avons opté pour une technique utilisant un
train binaire (généré par le modulateur) stocké en mémoire, avec une structure programmable. La
programmabilité n’est pas fréquente dans les techniques existantes. Elle permet ici d’optimiser la
signature, de réduire la surface de circuiterie et le temps de test. En ce qui concerne l’analyse de la
réponse, nous avons utilisé une technique d’analyse harmonique de celle-ci, basée sur la création d’un
train binaire à partir du signal analogique. Nous allons voir par la suite que ces deux techniques
se complètent parfaitement pour former une architecture simple et complète de test fréquentiel
complètement intégrée.
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Chapitre 3

Génération des signaux de test

analogiques, basée sur la modulation Σ∆

3.1 Introduction

Nous avons vu dans l’état de l’art qu’il existait plusieurs types de tests analogiques, le test AC
(ou fréquentiel) étant l’un des plus répandus. Nous nous sommes donc intéressés dans cette thèse
à cette approche, pour présenter un BIST analogique permettant de tester un dispositif linéaire,
ou, de manière plus générale, d’évaluer les harmoniques de la réponse d’un dispositif, pour vérifier
sa linéarité par exemple. Nous avons donc besoin d’une technique permettant de générer sur puce
des signaux sinusoïdaux avec une résolution suffisante. Les travaux concernant la génération de
signaux de test analogiques ont été démarrés avant le début de la thèse au cours des stages de fin
d’études. On se réfèrera donc à [97], [21] et [92] pour plus de détails. La méthode retenue est basée
sur l’utilisation d’un train binaire stocké en mémoire, encodant le signal analogique à générer ([37],
[22] et [23]). Ce train binaire est ensuite filtré sur la puce pour obtenir le signal analogique. L’ajout
de la possibilité de programmer l’architecture permet de diminuer notablement le surcoût en surface
de la circuiterie de test ([65], [70] et [96]). Cette technique permet de générer des signaux mono ou
multifréquences. Par simplicité, nous ne nous intéresserons ici qu’aux signaux monofréquences. La
génération et l’optimisation de signaux multifréquences a été traitée dans [10].

3.2 Théorie

3.2.1 Principe général

Le principe général de la technique présentée ici a été proposé dans [24]. La génération du signal
analogique est composée de deux étapes :

– une étape logicielle qui va générer le train binaire encodant le signal à générer par modulation
Σ∆,

– une étape sur puce qui va créer le signal analogique en question par filtrage à partir du train
binaire stocké en mémoire.

Dans cette technique, un train binaire de longueur 1024 bits est utilisé. Nous avons voulu dimi-
nuer le coût en surface de la technique. Pour cela, nous avons ajouté la possibilité de programmer
la longueur du train binaire et la fréquence d’échantillonnage, ce qui nous permet de choisir la fré-
quence du signal généré avec une grande précision, avec une longueur du train binaire plus faible
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(de 100 à 200 bits) ([96]). La contrepartie est une faible résolution dans le codage de l’amplitude du
signal, car le nombre de bits est plus petit. Il faut tenir compte de cette limitation dans l’hypothèse
d’une intégration de cette technique dans un BIST. La figure 3.1 présente une vue d’ensemble de la
chaîne de génération du signal analogique.

Convertisseur Σ∆

suréchantillonné
Signal

analogique

Train

binaire

(a)

T1

T2

Registre à décalage 

de longueur programmable
Train

binaire

LPF

fc = f

Longueur du registre  (N)

f = fs / N

  Diviseur de fréquence

 programmable par 2B

Facteur de division (B)

Signal de test

analogique

Horloge

fs = fclock 
 / 2B

Fréquences cohérentes :  f s / N,  2fs / N, ... , fs / 2

(b)

Fig. 3.1 – Vue globale de la technique de génération de signaux de test analogiques : (a) partie
logicielle et (b) partie sur puce

3.2.2 Génération du train binaire

Le train binaire est obtenu de manière logicielle : le signal analogique que l’on veut générer est
envoyé en entrée d’un modulateur Σ∆ qui va générer le train binaire encodant ce signal. Un logiciel
de CAO permet d’effectuer cette opération, en ajoutant en plus la possibilité d’optimiser le train
binaire comme nous allons le voir par la suite.

Principe du modulateur Σ∆

Le modulateur Σ∆ est un dispositif suréchantillonné, permettant de réaliser une conversion
analogique-numérique avec un seul bit de résolution : il consiste à coder les variations du signal
d’entrée par un train binaire. Il est souvent utilisé avec un filtre numérique pour former un convertis-
seur Σ∆. Avant d’étudier le fonctionnement du modulateur, rappelons les deux types d’intégrateurs
échantillonnés que l’on peut rencontrer. La figure 3.2 rappelle les deux possibilités. Le schéma (a)
représente un intégrateur simple de fonction de transfert H(z) = z

z−1 , le schéma (b) un intégrateur
avec délai de fonction de transfert H(z) = 1

z−1 .
La figure 3.3 montre le schéma d’un modulateur Σ∆ d’ordre 1. C’est un dispositif avec boucle

de retour, qui intègre la différence entre le signal d’entrée et le train binaire de sortie. Comme on
n’a qu’un bit de résolution en sortie, le train binaire ne va bien sûr pas coder directement la valeur
du signal analogique. C’est la fréquence instantanée de “1” et de “0” du train binaire qui va coder
la valeur du signal à cet instant. On comprend ainsi la nécessité du suréchantillonnage dans ce type
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++

Z-1

en sn

++
Z-1en sn

(a) (b)

Fig. 3.2 – Les deux types d’intégrateurs utilisés pour un modulateur Σ∆ : (a) un intégrateur simple
et (b) un intégrateur avec délai

de dispositifs. C’est d’ailleurs le taux de suréchantillonnage qui va donner la précision du codage,
le bruit de quantification diminuant lorsque ce taux augmente.

Gain

+-
Ve Vs

V1 V21
Z-1

V3

Fig. 3.3 – Schéma d’un modulateur Σ∆ d’ordre 1

Comme tout convertisseur analogique numérique, le modulateur Σ∆ introduit un bruit de quan-
tification. Ce bruit est introduit par le comparateur. On peut donc modéliser le modulateur comme
indiqué sur la figure 3.4.

Gain

+-
Ve Vs

V1 V21

Z-1 +

+

b

V3

Fig. 3.4 – Modélisation du bruit de quantification dans un modulateur Σ∆ d’ordre 1

Le bruit de quantification est modélisé par la variable b. On va pouvoir, grâce à cette représen-
tation, écrire :

Vs(z) = FTS(z)Ve(z) + FTB(z)b(z) (3.1)

avec FTS la fonction de transfert du signal, obtenue en considérant un bruit b nul et FTB la
fonction de transfert du bruit, obtenue en considérant une tension d’entrée Ve nulle. Le calcul donne
les fonctions de transfert des équations 3.2.

FTS = z−1

FTB = 1 − z−1 (3.2)
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En remplaçant z par ej2πnfTs où TS est la période d’échantillonnage, f la fréquence, on trouve :

FTB(f) = 2 sin

(

2πfTs

2

)

ej
π−n2πfTs

2

|FTB(f)| = |2 sin(πfTs)| (3.3)

arg(FTB) =
π

2
− πfnTs (3.4)

Si l’on trace maintenant le module de la fonction de transfert de bruit en fonction de la fréquence,
on obtient la figure 3.5. Le signal étant réel, on peut tracer cette fonction de transfert sur l’intervalle
[0,fs] sachant qu’elle sera symétrique par rapport à fs

2 . On note que le bruit de quantification est
rejeté au centre du spectre, vers les fréquences élevées. Lorsque le modulateur est utilisé dans un
convertisseur Σ∆, il est suivi d’un filtre numérique et d’un filtre anti-recouvrement. Le rejet du bruit
de quantification en dehors de la bande passante du filtre va alors permettre d’avoir un filtrage plus
efficace. Dans notre cas, le train binaire obtenu en sortie du modulateur va être filtré par un filtre
passe-bas pour obtenir un signal sinusoïdal, donc le rejet du bruit va être intéressant également car
la qualité du filtrage va s’en trouver améliorée.
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Fig. 3.5 – Spectre du bruit de quantification ajouté par un modulateur Σ∆, pour une fréquence
d’échantillonnage fs de 1GHz

Le principe du modulateur Σ∆ d’ordre 2 est le même, mais avec deux intégrateurs (figure 3.6) :
un intégrateur simple et un intégrateur à retard. D’une manière générale, lorsque l’on augmente
l’ordre du modulateur, le bruit de quantification est rejeté de plus en plus loin vers les fréquences
élevées, ce qui rend un filtrage ultérieur encore plus efficace. En revanche, des problèmes de stabilité
peuvent apparaître.

Gain

+-
Ve Vs

V1 V21
Z-1

Z
Z-1-+

Fig. 3.6 – Schéma d’un modulateur Σ∆ d’ordre 2
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Logiciel de CAO et optimisation

Un logiciel a été conçu dans le groupe pour la génération du train binaire ([10] et [9]). Ce logiciel,
écrit en langage SKILL, est entièrement intégré à l’environnement de conception Cadence. Il prend
en entrée les caractéristiques du signal analogique à générer, et fournit en sortie le train binaire
sous forme d’un fichier compatible avec un testeur numérique 1. Ce logiciel permet non-seulement
de simuler le comportement du Σ∆ pour générer le train binaire, mais aussi d’optimiser ce train
binaire. Afin d’expliquer cette opération d’optimisation, commençons par définir les paramètres que
nous allons utiliser pour mesurer la qualité de celui-ci :

SFDR = 20 log

(

A1

max (A2,A3,...,Ak)

)

THD =

√

∑n
i=2 A2

i

A1

(3.5)

où Ai représente l’amplitude de la iième composante du signal
Dans la pratique, on peut montrer que, pour un train binaire, ces paramètres dépendent forte-

ment de la phase de chaque composante fréquentielle du signal analogique envoyé au modulateur
Σ∆. La figure 3.7 montre le THD du train binaire généré en fonction de la phase du signal ana-
logique envoyé au modulateur. On peut constater les énormes différences de qualité de signal qui
apparaîssent à cause de petites variations de phase. L’optimisation va donc se faire sur le choix de
cette phase afin d’optimiser les différents paramètres définis ci-dessus. On parlera d’optimisation
multi-objectifs. Cette optimisation est réalisée grâce à un algorithme WARGA (Weighted Average
Ranking Genetic Algorithm). Cette méthode est décrite dans [17] et [27].

 

Fig. 3.7 – Valeur du THD en fonction de la phase du signal analogique envoyé au modulateur Σ∆

Si l’optimisation est efficace, les harmoniques du train binaire les plus proches du fondamental
seront faibles. Il reste cependant le bruit de quantification du Σ∆, mais celui-ci est repoussé vers le

1. Testeur numérique IMS du CIME, utilisé pour le test du démonstrateur
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centre du spectre comme expliqué précédemment. Dans ces conditions, en utilisant un filtre passe-
bas dont la fréquence de coupure est proche du fondamental, on obtiendra un filtrage très efficace du
train binaire et donc un signal analogique de bonne qualité (figure 3.8). On voit sur cette figure la
fonction de transfert du filtre sur la gauche et le spectre du train binaire sur la droite, avec le bruit
de quantification rejeté au centre du spectre. On constate qu’avec une fréquence de coupure proche
du fondamental, le filtrage est très efficace : en effet, les premières valeurs significatives du spectre
sont déjà très atténuées grâce à l’optimisation du train binaire et correspondent à une fréquence où
l’atténuation du filtre est importante. Ceci explique la bonne qualité du signal dans cette technique.

 

Fig. 3.8 – Filtrage d’un train binaire obtenu par modulation Σ∆, par un filtre de fréquence de
coupure proche du fondamental

La figure 3.9 montre des captures d’écran du logiciel : (a) représente la fenêtre dans laquelle
l’utilisateur peut rentrer les paramètres du signal à générer, et (b) représente le fichier généré en
sortie. Ce fichier contient le train binaire encodant le signal analogique, ainsi que les bits nécessaires
à la programmation de l’architecture. Ce fichier peut être directement envoyé au testeur numérique
pour effectuer le test.

3.2.3 Obtention du signal analogique

Répétition du train binaire

Le train binaire contient une période du signal analogique à générer. Ce train binaire est ensuite
répété périodiquement, de manière à obtenir un train binaire périodique. On montre que ce train
binaire contient les fréquences :

f = fs
M

N
(3.6)

avec fs la fréquence d’échantillage du modulateur Σ∆, N la longueur du train binaire et M =

1,2,3,...,N2 . Ce train binaire va ensuite pouvoir être filtré pour ne garder qu’une partie de ces fré-
quences. Par exemple, si l’on cherche à générer un signal monofréquence, on va garder le fondamental
(correspondant à M=1). La fréquence de la sinusoïde générée est alors f = fs

N
. Nous voyons bien

ici qu’il est possible de choisir la fréquence obtenue en programmant la longueur N du train binaire
et la fréquence fs d’échantillonnage. Nous avons choisi pour l’implémentation de la technique de
faire varier la longueur du registre (donc du train binaire) entre 100 et 200 bits. Nous avons aussi
choisi de programmer la fréquence d’échantillonnage à partir d’une fréquence d’horloge de 1 GHz
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(a) (b)

Fig. 3.9 – Captures d’écran du logiciel de CAO utilisé pour générer les signaux de test analogiques

par une division de fréquence par une puissance de deux (fs = fc

2B , avec fc la fréquence d’horloge
générale de la puce et 2B le facteur de division, B variant entre 1 et 20). Ainsi les fréquences que
l’on peut générer sont données dans le tableau 3.1. En fait, chaque valeur de B couvre une octave
de fréquence et une résolution de 100 fréquences par octave est possible en changeant la longueur
du registre N . Par exemple, pour une horloge à 1 GHz, on constate que la résolution du signal
analogique sera meilleure que 1%, avec 1600 fréquences possibles dans une gamme de 10 Hz à 10
MHz.

Il faudra ensuite filtrer ce train binaire par un filtre passe-bas dont la fréquence de coupure soit
proche de fs

N
pour récupérer un signal proche du signal sinusoïdal de départ, encodé par le train

binaire.

Filtrage analogique à capacités commutées

Le filtre utilisé pour retrouver le signal analogique encodé à partir du train binaire doit être
programmable, afin que sa fréquence de coupure corresponde à la fréquence du signal analogique.
Cette considération nous a amené à faire le choix d’une structure à capacités commutées pour le
filtre.

Rappelons tout d’abord le principe des capacités commutées. La figure 3.10 montre le schéma de
principe d’une capacité commutée. Les deux interrupteurs T1 et T2 sont commandés par les horloges
représentées sur la figure 3.11. Pendant la phase 1 (T1 fermé et T2 ouvert), la charge de la capacité
C vaut : Q1 = CV1. Pendant la phase 2, la charge de la capacité vaut Q2 = CV2. Pendant une
période d’horloge T , la quantité de charge dQ écoulée de V1 vers V2 est Q1−Q2 = C(V1−V2), donc
le courant moyen entre V1 et V2 est :

Imoy =
dQ

T
=

C(V1 − V2)

T

La capacité commutée est donc équivalente à une résistance de valeur Req = T
C

. Notons qu’il est
extrêmement important que les horloges commandant les deux interrupteurs ne se recouvrent pas,
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B 2B fs N

100 101 ... 199 200
1 1 1,00.109 1,00.107 9,90.106 5,03.106 5,00.106

2 2 5,00.108 5,00.106 4,95.106 2,51.106 2,50.106

3 4 2,50.108 2,50.106 2,48.106 1,26.106 1,25.106

4 8 1,25.108 1,25.106 1,24.106 6,28.105 6,25.105

5 16 6,25.107 6,25.105 6,19.105 3,14.105 3,13.105

6 32 3,13.107 3,13.105 3,09.105 1,57.105 1,56.105

7 64 1,56.107 1,56.105 1,55.105 7,85.104 7,81.104

8 128 7,81.106 7,81.104 7,74.104 3,93.104 3,91.104

9 256 3,91.106 3,91.104 3,87.104 1,96.104 1,95.104

10 512 1,95.106 1,95.104 1,93.104 9,81.103 9,77.103

11 1024 9,77.105 9,77.103 9,67.103 4,91.103 4,88.103

12 2048 4,88.105 4,88.103 4,83.103 2,45.103 2,44.103

13 4096 2,44.105 2,44.103 2,42.103 1,23.103 1,22.103

14 8192 1,22.105 1,22.103 1,21.103 6,13.102 6,10.102

15 16384 6,10.103 6,10.102 6,04.102 3,07.102 3,05.102

16 32768 3,05.104 3,05.102 3,05.102 1,53.102 1,53.102

17 65536 1,53.104 1,53.102 1,51.102 7,67.101 7,63.101

18 131072 7,63.103 7,63.101 7,55.101 3,83.101 3,81.101

19 262144 3,81.103 3,81.101 3,78.101 1,92.101 1,91.101

20 524288 1,91.103 1,91.101 1,89.101 9,58.100 9,54.100

Tab. 3.1 – Exemple de fréquences générables en divisant la fréquence d’horloge par un puissance de
deux et en choisissant la taille du registre

CV1 V2

T1 T2

Fig. 3.10 – Schéma électrique d’une capacité commutée

T

T1

T2

1

0

1

0

Fig. 3.11 – Horloges non recouvrantes pour capacité commutées
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c’est-à-dire qu’elles ne doivent jamais être à “1” en même temps. Sinon, les deux interrupteurs sont
fermés, et il y a un phénomène d’injection de charges qui nuit aux performances.

L’avantage des capacités commutées est qu’il est possible de réaliser des résistances de grande
valeur. Le rapport de capacités est également beaucoup plus précis que le rapport de résistances.
Contrairement à une résistance, il n’y a pas de pertes par effet Joule. De plus, nous voyons dans
notre cas que l’on va pouvoir régler la valeur de la résistance grâce à la valeur de la fréquence
des horloges de contrôle. Ainsi, si le filtre est réalisé entièrement à base de capacités commutées
en remplacement des résistances, on va pouvoir programmer sa fréquence de coupure grâce à la
fréquence de l’horloge, de la même façon que, pour une longueur de registre donnée, la fréquence
du signal analogique dépend de celle de l’horloge.

L’idéal serait d’avoir une fréquence de coupure exactement égale à la fréquence du fondamental
du signal à filtrer. Mais ceci est très difficile à réaliser dans la pratique. Dans notre cas, nous avons
choisi, pour plus de facilité, d’avoir une fréquence de coupure égale à fs

100 . Il ne s’agit donc pas
exactement de la fréquence du fondamental et le filtrage sera dans l’absolu plus efficace quand la
longueur du registre sera proche de 100, comme l’illustre la figure 3.8. Cependant, le logiciel procure
un train binaire optimisé, c’est-à-dire que les harmoniques suivant le fondamental doivent être assez
faibles. De plus, le bruit de quantification est rejeté vers le centre du spectre, et ainsi le filtrage doit
rester efficace pour toutes les longueurs du registre. En revanche, la qualité du signal s’améliore
quand le taux de suréchantillonnage augmente comme nous l’avons expliqué dans la section traitant
du fonctionnement d’un modulateur Σ∆. Les résultats de simulation vont permettre de comparer
l’effet de ces deux facteurs combinés et d’évaluer la qualité du signal dans toutes les conditions.

3.3 Principe du filtrage analogique

Afin d’effectuer le filtrage analogique, nous avons opté pour un filtre de type Butterworth ([21]).
Les filtres de Butterworth ont la particularité d’avoir une fonction de transfert très plate autour
de l’origine des fréquences. La forme générale du module de la fonction de transfert d’un filtre de
Butterworth d’ordre n est donnée dans l’équation 3.7.

|H (jω) | =
1√

1 + ω2n
(3.7)

Voyons maintenant comment obtenir un tel filtre. Pour cela, considérons la fonction de transfert
générale d’un filtre passe-bas d’ordre n :

H (p) =
1

pn + bn−1pn−1 + · · · + b0
(3.8)

En remplaçant p par jω et en calculant le module de la fonction obtenue, on peut par identi-
fication calculer les coefficients pour obtenir la forme de l’équation 3.7. Le tableau 3.2 donne les
coefficients que l’on obtient pour les filtres d’ordre 1 à 6.

Dans la pratique, nous voulons pouvoir essayer des filtres d’ordre 2 à 6. Pour réaliser ces filtres
de Butterworth, nous allons utiliser un enchaînement de filtres d’ordre 1 et 2. Les filtres d’ordre 1
seront de simples intégrateurs, et les filtres d’ordre 2 des filtres de Rauch.
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n b0 b1 b2 b3 b4 b5

1 1 - - - - -
2 1 1,41421 - - - -
3 1 2 2 - - -
4 1 2,61313 3,41421 2,61313 - -
5 1 3,23607 5,23607 5,23607 3,23607 -
6 1 3,86370 7,46410 9,14162 7,46410 3,86370

Tab. 3.2 – Coefficients d’un filtre de Butterworth pour les ordres 1 à 6

Intégrateur

Le schéma d’un intégrateur est donné sur la figure 3.12. Sa fonction de transfert est donnée dans
l’équation 3.9.

Vs

Ve
=

1

RCp + 1
(3.9)

Ve Vs

R

R

C

Fig. 3.12 – Schéma électrique d’un intégrateur

Filtres de Rauch

Le schéma d’un filtre de Rauch est donné sur la figure 3.13. Sa fonction de transfert est :

Vs

Ve
=

−1

R2C1C2p2 + 3RC2p + 1
(3.10)

Comme nous l’avons annoncé précédemment, les résistances R vont être remplacées par des
capacités commutées, selon la figure 3.14.

Dans ce cas, on a R = 1
C0

fs où fs est la fréquence d’échantillonnage. Nous choisissons la valeur
de la capacité C0 à 500 fF. Nous allons alors pouvoir calculer les valeurs des capacités C1 et C2

afin d’avoir une fréquence de coupure égale au centième de la fréquence d’échantillonnage. Prenons
l’exemple du filtre d’ordre 2 (constitué uniquement du filtre de Rauch) :
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Ve Vs

RR

C2

C1

R

Fig. 3.13 – Schéma électrique d’une structure de filtre de Rauch

R

C0

Fig. 3.14 – Structure de capacités commutées utilisée pour remplacer les résistances dans les filtres

Nous pouvons écrire sa fonction de transfert, avec les coefficients déterminés dans le tableau 3.2 :

H(s) =
1

s2 + 1.41421s + 1
(3.11)

En effectuant le changement de variable : s = p
ωc

on obtient l’équation 3.12.

H(p) =
1

(

p
ωc

)2
+ 1.41421 p

ωc
+ 1

(3.12)

En procédant par identification des coefficients à partir de l’équation 3.10, on trouve :

1,4142

ωc
= 3RC2 (3.13)

R2C1C2 =
1

ωc
2

(3.14)

et finalement :

C0 = 500fF

C1 = 16,88pF

C2 = 3,75pF
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Considérons maintenant un filtre d’ordre 3 : sa fonction de transfert peut être décomposée en
deux éléments simples, c’est à dire le produit de fonctions de transfert de filtres d’ordre 1 et 2,
comme le montre l’équation 3.15.

H(s) =
1

s3 + 2s2 + 2s + 1
=

(

1

s + 1

)(

1

s2 + s + 1

)

=

(

1
p
ωc

+ 1

)







1
(

p
ωc

)2
+ p

ωc
+ 1






(3.15)

Nous voyons que ce filtre peut être réalisé à partir d’un filtre d’ordre 1 (simple intégrateur) et
un filtre de Rauch d’ordre 2. Par identification des coefficients comme précédemment, on trouve les
valeurs suivantes des capacités pour ces deux composants pour le filtre de Rauch (A) et l’intégrateur
(B) :

C0A = 500fF C0B = 500fF

C1A = 7,96pF C1B = 23,87pF

C2A = 2,65pF (3.16)

Afin de déterminer le meilleur filtre pour notre application, nous avons décidé de tester des
filtres jusqu’à l’ordre 6. Voici les valeurs des composants que l’on obtient :

– Pour le filtre d’ordre 4, deux filtres de Rauch d’ordre 2, avec les valeurs de capacités :

C0A = 500fF C0B = 500fF

C1A = 31,19pF C1B = 12,92pF

C2A = 2,03pF C2B = 4,90pF

– Pour le filtre d’ordre 5, deux filtres de Rauch d’ordre 2 et un intégrateur, avec les valeurs de
capacités :

C0A = 500fF C0B = 500fF C0C = 500fF

C1A = 14,754pF C1B = 38,63pF C1C = 7,96pF

C2A = 4,29pF C2B = 1.64pF

– Pour le filtre d’ordre 6, trois filtres de Rauch d’ordre 2, avec les valeurs de capacités :

C0A = 500fF C0B = 500fF C0C = 500fF

C1A = 46,12pF C1B = 16,88pF C1C = 12,36pF

C2A = 1,37pF C2B = 3,75pF C2C = 5,12pF

Les schémas d’intégrateur et de filtre de Rauch donnés ici correspondent à une structure non-
différentielle. Les calculs sont les mêmes pour une structure différentielle. L’implémentation physique
de ces filtres sera décrite dans le chapitre 5.
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3.4 Résultats de simulation

3.4.1 Génération du train binaire

La figure 3.15 donne respectivement le SFDR et le THD des signaux générés en fonction de
la longueur N du registre à décalage. On peut remarquer que la qualité des signaux augmente
en moyenne avec la longueur du registre à décalage, pour une octave quelconque du tableau 3.1.
Cependant, pour les longueurs de registre impaires, la qualité du signal est beaucoup moins bonne
que pour les valeurs paires. Ceci est dû au fait que le second harmonique devrait être codé par un
registre dont la longueur est la moitié de celle du fondamental. Lorsque la longueur du registre est
impaire, le second harmonique ne peut être codé aussi correctement que si la longueur est paire.
Nous voyons ainsi apparaître une distorsion qui est liée à un problème de cohérence des harmoniques.
D’une manière plus générale, si N n’est pas divisible par i, c’est le iième harmonique qui ne va pas
être codé correctement (mais le plus sensible est le second harmonique). Ainsi, les meilleures valeurs
de N sont celles qui possèdent un grand nombre de diviseurs, telles que 120 par exemple.

(a) (b)

Fig. 3.15 – SFDR et THD de trains binaires encodés avec un modulateur Σ∆ du second ordre en
fonction de la longueur du registre programmable

3.4.2 Obtention d’un signal analogique non-différentiel

Comme nous allons le voir par la suite, deux démonstrateurs ont été fabriqués pour valider
cette technique. Dans le premier cas, nous avons conçu un banc de filtres programmables d’ordre
2 à 6 pour pouvoir comparer leurs performances. A ce stade, la structure de ces filtres n’est pas
différentielle. Nous avons testé ces différents filtres et obtenu des résultats satisfaisants pour tous
les filtres et pour une gamme de fréquence d’horloge située entre 1,91 kHz et 31,3 MHz (ce qui
correspond à des fréquences de signaux situées entre 9,5 Hz et 313 kHz, cette gamme définissant la
bande passante des filtres). Les résultats obtenus sont les mêmes pour toutes les fréquences. Nous
avons utilisé à chaque fois un train binaire encodant un signal d’amplitude 360 mV. Pour les cinq
filtres d’ordre 2 à 6, nous obtenons les SFDR minimums présentés dans le tableau 3.3 .

Nous avons noté au cours de ces différentes simulations que les performances d’un filtre d’ordre 3
sont satisfaisantes avec un SFDR supérieur à 50 dB dans la quasi-totalité des cas. Les filtres d’ordre
supérieur sont plus difficiles et plus lourds à implémenter. Nous nous sommes donc limités à cet
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Ordre du filtre SFDR min (dB)
Ordre 2 40,52
Ordre 3 48,54
Ordre 4 53,32
Ordre 5 55,88
Ordre 6 58,09

Tab. 3.3 – SFDR minimums obtenus pour les différents ordres de filtres passe-bas

ordre de filtre pour la suite. Comme l’ordre du filtre doit au moins être supérieur d’une unité à celui
du modulateur Σ∆, cela nous permet d’utiliser un modulateur d’ordre 2 qui reste également assez
facile à implémenter. Des modulateurs d’ordre supérieur posent des problèmes de stabilité. Nous
verrons dans le chapitre 5 que nous avons cependant fabriqué un démonstrateur contenant tous les
ordres de filtres afin de vérifier leur fonctionnement sur silicium et confirmer ces résultats. La figure
3.16 montre les représentations temporelle et fréquentielle d’un signal de 360 mV à la fréquence
300,5 kHz obtenu avec un filtre d’ordre 3. La longueur du train binaire est de 104 et le modulateur
Σ∆ utilisé est d’ordre 2. On voit sur cette figure que le signal est échantillonné à cause des capacités
commutées. Le SFDR obtenu dans ce cas vaut 65,97 dB.

(a) (b)

Fig. 3.16 – Représentations temporelle (a) et spectrale (b) d’un signal généré

3.4.3 Obtention d’un signal analogique différentiel

Les résultats expérimentaux obtenus avec le premier démonstrateur ont montré des limites
dans la partie analogique, notamment un bruit important à basse fréquence et des distorsions qui
n’existaient pas lors des simulations. Nous avons donc conçu une nouvelle architecture analogique,
mais entièrement différentielle pour diminuer les effets d’injection de charges et les non-linéarités.
La conception de l’amplificateur a également été revue afin de diminuer la consommation qui était
excessive dans la première version. Tous ces détails seront présentés dans le chapitre 5. La figure
3.17 montre les représentations temporelle et spectrale d’un signal à 833 Hz, pour une longueur de
registre de 120. L’amplitude du signal encodé est 360 mV, ce qui donne une amplitude double (720
mV) puisque la structure est différentielle. Cette amplitude correspond à celle du signal encodé donc
avant le filtrage. Si la longueur du train binaire était 100, on se situerait à la fréquence de coupure
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et on devrait avoir une atténuation de 3 dB qui correspondrait à une amplitude de 510 mV. Ici, la
longueur du train binaire est plus importante (120), donc le fondamental est un peu moins atténué,
ce que l’on peut constater sur la figure. Le filtre utilisé ici est à nouveau un filtre d’ordre 3. Nous
voyons que la qualité du signal obtenu est tout-à-fait convenable, avec un SFDR d’environ 65 dB.

(a) (b)

Fig. 3.17 – Représentations temporelle (a) et spectrale (b) d’un signal généré avec une partie ana-
logique différentielle

3.5 Conclusion

Nous avons présenté dans cette section une technique de génération de signaux de test analo-
giques basée sur le filtrage d’un train binaire optimisé encodant le signal à générer. Cette technique
a été validée par simulation et permet de générer des signaux mono ou multifréquences de bonne
qualité : les résultats de simulation ont donné des SFDR de plus de 60 dB dans la quasi-totalité
des cas. Dans cette technique, le choix de la fréquence se fait en programmant la longueur du train
binaire et la fréquence d’horloge. La résolution en fréquence est meilleure que 1% dans ces condi-
tions. La structure adoptée est très simple à implémenter. Le signal analogique étant généré à partir
d’un train binaire, un simple filtre passe-bas est utilisé pour obtenir le signal analogique, ce qui est
beaucoup plus avantageux au niveau surface qu’un convertisseur numérique-analogique classique.
De plus, ce filtre peut éventuellement exister dans le reste du circuit et être réutilisé.

Cette technique souffre de deux principales limitations :

– Comme on utilise un registre de petite longueur, le choix de l’amplitude du signal est codé
avec peu de précision.

– Le filtrage est analogique et agit sur un train binaire qui peut être vu comme numérique en
ce sens qu’il ne peut prendre que deux valeurs, mais qui reste fondamentalement analogique.
Ainsi, les variations dans les tensions d’alimentation peuvent se retrouver en sortie du filtre.

Cette technique de génération doit donc être utilisée dans une technique de BIST dans laquelle
ces limitations ne sont pas handicapantes, comme nous allons le voir par la suite.
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Chapitre 4

Analyse de la signature basée sur la

réponse harmonique

4.1 Introduction

L’objectif du travail étant de produire une technique de test complète et entièrement numé-
rique, nous avons cherché un moyen de créer une signature numérique représentative de la réponse
analogique. La technique de génération de signaux de test délivrant des signaux sinusoïdaux, nous
avons cherché à faire une analyse de type harmonique de la réponse : le but va être d’évaluer les
harmoniques de celle-ci. Pour ceci, l’on pourrait effectuer un transformée de Fourier analogique de
la réponse, mais cette technique nécessite de pouvoir générer sur puce des signaux sinusoïdaux à la
fréquence des différents harmoniques. Une autre solution qui pourrait venir à l’esprit consisterait
à numériser la réponse et à effectuer une DFT afin de mesurer les harmoniques. Cette méthode
nécessite un CAN. De plus, la DFT est une opération complexe qui nécessite l’utilisation d’un DSP.
Cette technique est donc trop complexe et nécessite trop de circuiterie supplémentaire pour être
utilisée dans le cadre d’un BIST. Nous avons donc choisi d’utiliser une technique dérivée de celle
proposée dans [112] pour évaluer la valeur des harmoniques d’un signal analogique. Cette technique
est simple à implémenter et nous allons voir qu’elle se marie parfaitement avec la technique de
génération de signaux pour former une technique complète et simple de BIST intégré.

Le principe de cette technique est de moduler le signal analogique par deux signaux carrés à la
fréquence de l’harmonique à mesurer, décalés de π

2 . Cette opération est similaire à la modulation
par un sinus et un cosinus dans une transformée de Fourier pour obtenir ses deux composantes. Le
résultat de la modulation est converti en train binaire par un modulateur Σ∆ du premier ordre.
On peut ensuite effectuer la somme des échantillons pour extraire la valeur de la composante.
Cette opération est similaire à l’intégration dans le cas d’une transformée de Fourier. Le problème
qui semble se poser est qu’en utilisant des signaux carrés pour la modulation, on introduit les
harmoniques impairs des signaux carrés dans la modulation. Nous allons voir qu’il ne s’agit pas
d’un problème en réalité car les signatures obtenues sont utilisées ici de manière relative.
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4.2 Théorie

Soit un signal s périodique, de période T (fréquence f). Sa décomposition en série de Fourier
peut s’écrire :

s(t) = a0 +
+∞
∑

n=1

ancos(2πnft) + bnsin(2πnft) (4.1)

Cette expression peut aussi s’écrire :

s(t) = A0 +
+∞
∑

n=1

Ancos(2πnft + φn) (4.2)

avec A0 = a0, an = Ancos(φn), bn = −Ancos(φn) et An =
√

a2
n + b2

n

Les coefficients an et bn sont donnés par :

an =
2

T

∫ T
2

−
T
2

s(t)cos(2πnft)dt (4.3)

bn =
2

T

∫ T
2

−
T
2

s(t)sin(2πnft)dt (4.4)

L’expression 4.1 fait apparaître les deux composantes (sinus et cosinus) de la transformée de
Fourier. L’expression 4.2 fait apparaître le signal sous forme d’une somme d’harmoniques, chacun
étant caractérisé par son amplitude An et sa phase φn. Ces expressions nous montrent que pour
évaluer l’amplitude d’un harmonique donné d’un signal analogique, il suffit de le moduler par un
sinus et un cosinus à la fréquence de l’harmonique considéré (ce qui correspond à une translation de
cet harmonique vers l’origine des abscisses), puis d’intégrer le résultat pour en extraire l’amplitude.
Evidemment, cette méthode n’est pas adaptée à une architecture de BIST, car elle nécessite de
pouvoir générer sur la puce des signaux sinusoïdaux de très bonne qualité. C’est pourquoi nous
avons opté pour une autre méthode pour extraire l’amplitude des harmoniques, proposée en [112].
La figure 4.1 montre l’architecture de cette technique.

compteur

compteur
In2

In1
f

nf

Fig. 4.1 – Architecture de la technique d’analyse de la réponse analogique du circuit sous test

Dans cette technique, les signaux sinusoïdaux utilisés pour la modulation sont remplacés par
des signaux carrés, de phase 0 et π

2 , à la fréquence de l’harmonique à évaluer. Le résultat de
la modulation est encodé en un train binaire par un modulateur Σ∆ d’ordre 1. L’intégrateur va
ainsi pouvoir être remplacé par un simple compteur. On obtient ainsi en sortie du compteur deux
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nombres que nous noterons In1 et In2 et que nous appellerons les deux composantes de la signature
In correspondant au nième harmonique. La signature du circuit sera alors composée des signatures
correspondantes à un ou plusieurs harmoniques. Bien sûr, le fait que nous utilisions des signaux
carrés plutôt que sinusoïdaux pour la modulation introduit les harmoniques impairs du signal carré
dans la modulation. Prenons par exemple le cas du fondamental : la modulation du signal analogique
par les deux signaux carrés puis l’intégration du résultat nous amène à écrire :

I11 =

∫ 0

−
T
2

s(t)dt −
∫ T

2

0
s(t)dt (4.5)

I12 =

∫

−
T
4

−
T
2

s(t)dt −
∫ T

4

−
T
4

s(t)dt +

∫ T
2

T
4

s(t)dt (4.6)

En remplaçant s(t) par son expression dans 4.2, on trouve :

I11 = −
+∞
∑

k=0

2

π
A2k+1

sin(φ2k+1)

2k + 1
(4.7)

I12 =
+∞
∑

k=0

2

π
A2k+1

cos(φ2k+1)

2k + 1
(4.8)

On voit dans ces expressions (4.8), que tous les harmoniques impairs ont une contribution dans
l’expression de I1, mais que toutes ces contributions sont parfaitement déterminées et décroissent
proportionnellement à l’ordre de l’harmonique. Par exemple, si l’on considère que ∀k, A2k+1 ≫ A1,
alors on obtient :

I11 ≈ −2A1

π
sin(φ1) (4.9)

I12 ≈

2A1

π
cos(φ1) (4.10)

Dans ce cas, la signature peut être vue comme une approximation de l’harmonique. Cela est
notamment valable dans le cas des circuits linéaires. Cela n’est plus valable dans le cas de circuits
non-linéaires. En fait, nous ne cherchons pas ici à mesurer les harmoniques à proprement parler :
la signature va être représentative de la valeur de l’harmonique en ce sens que les variations de
la signature vont essentiellement dépendre des variations de l’harmonique (puisque la contribution
des autres harmoniques décroît rapidement). Nous allons donc comparer une signature du circuit
(composée, rappelons le, de signatures représentant un ou plusieurs harmoniques) à une signature
nominale, qui intègre elle même les harmoniques impairs nominaux dus à la modulation. Ces har-
moniques ne vont donc pas avoir d’influence, seules leurs variations vont en avoir une, on procède de
manière relative. On va ensuite choisir une limite de tolérance sur cette signature pour déterminer
si le circuit est fonctionnel. De plus, pour caractériser un circuit donné dont on connait globalement
les caractéristiques et le comportement, on va pouvoir éventuellement utiliser plusieurs signatures
pour apporter plus d’information et augmenter le pouvoir de discrimination de l’analyse entre cir-
cuits fonctionnels et circuits défaillants. Le calcul des composantes de I2 et I3 en utilisant la même
méthode donne les résultats suivants. Pour I2,

I21 = −
+∞
∑

k=0

2

π
A4k+2

sin(φ4k+2)

4k + 2
(4.11)

I22 =
+∞
∑

k=0

2

π
A4k+2

cos(φ4k+2)

4k + 2
(4.12)
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La contribution principale est bien A2, la suivante est la sixième, avec une atténuation très impor-
tante. Pour I3,

I31 = −
+∞
∑

k=0

2

π
A6k+3

sin(φ6k+3)

6k + 3
(4.13)

I32 =
+∞
∑

k=0

2

π
A6k+3

cos(φ6k+3)

6k + 3
(4.14)

La contribution principale est bien A3, la suivante est la neuvième.
La signature d’un circuit va être définie par les signatures d’un ou plusieurs harmoniques. Le

choix de la signature va être effectué en fonction du type de circuit, la qualité de la signature ayant
été au préalable évaluée au moyen de simulations de Monte Carlo, comme nous allons l’expliquer
plus tard.

4.3 Considérations pratiques

4.3.1 Comptage

La fonction de transfert d’un compteur est donnée par :

H(z) =
Y (z)

X(z)
= 1 + z−1 + ... + z−(n−1) =

n−1
∑

k=0

z−k =
1 − z−n

1 − z−1
(4.15)

où n est le nombre d’échantillons comptés. En remplaçant z par ej2πfTs , on obtient :

H(f) =
Y (f)

X(f)
= ej2π(n−1)fTs

sin(πnfTs)

sin(πfTs)
(4.16)

La figure 4.2 montre le tracé de cette fonction de transfert. Nous voyons que cette fonction
s’annule pour f = fs

n
et ses multiples. Sa valeur est n pour f = 0. En pratique, la longueur du

compteur n doit être un multiple de la longueur du registre programmable N . Ainsi, l’erreur de
mesure n’est influencée par aucun harmonique introduit dans la modulation, puisque la réponse du
compteur va être nulle à ces fréquences.
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Fig. 4.2 – Fonction de transfert d’un compteur
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Cependant, l’erreur de quantification due à la conversion Σ∆ doit être moyennée en utilisant
plusieurs périodes de comptage. En effet, si nous considérons le modulateur Σ∆ du premier ordre
présenté sur la figure 3.4 du chapitre 3, nous pouvons écrire :

Vs(n) = V2(n) + b(n)

=
Ve(n) − gain × Vs(n)

z − 1
+ b(n)

Vs(1 +
gain

z − 1
) =

Ve(n)

z − 1
+ b(n)

Vs =
Ve(n)

z − 1 + gain
+ b(n)(z − 1) (4.17)

Si l’on considère que le gain vaut 1, on obtient :

Vs =
Ve(n)

z
+ b(n) − b(n − 1)

Vs(n) = Ve(n − 1) + b(n) − b(n − 1) (4.18)

Si l’on somme maintenant P échantillons, il vient :

P
∑

n=1

Vs(n) =

P
∑

n=1

(Ve(n − 1) + b(n) − b(n − 1))

P
∑

n=1

Vs(n) =
P−1
∑

n=0

Ve(n) + b(P ) − b(0) (4.19)

b(P ) − b(0) vaut 2 au maximum et il reste toujours le premier terme et le dernier quelque
soit le nombre N d’échantillons sommés (les termes de bruit s’annulent deux à deux lors de la
sommation). L’erreur de quantification n’augmente donc pas avec le nombre d’échantillons et l’erreur
de quantification moyenne diminue quand le nombre d’échantillons augmente. La résolution du
compteur est donc d’autant meilleure que l’on compte sur un plus grand nombre de périodes.

4.3.2 Modulation par les signaux carrés et calcul de la signature

La modulation du signal analogique par un signal carré centré en zéro est équivalente à une
inversion ou non du signal analogique. Nous nous sommes demandé s’il n’était pas possible d’effec-
tuer cette inversion sur le train binaire après le modulateur Σ∆ afin que l’inversion soit numérique
et donc plus facile à implémenter et plus robuste. Cependant, nous nous sommes aperçus que si
l’on s’y prend de cette manière, le bruit de quantification introduit par le modulateur est également
modulé (donc ramené vers l’origine des fréquences) et intégré par le compteur, entraînant une erreur
importante sur la mesure. La figure 4.3 montre le spectre (obtenu par Matlab/Simulink) d’un signal
mono-fréquence, avant et après le comptage, en comparant les cas où la modulation a lieu avant ou
après le modulateur Σ∆.

On voit en (a) le bruit de quantification rejeté à l’origine des fréquences juste avant le comptage.
En (b), on voit le résultat du comptage avec une erreur due à ce bruit de quantification. Ce résultat
est prévisible si l’on reprend les équations du modulateur Σ∆ de la section A.4. Supposons que l’on
ajoute le dispositif de modulation après la sortie du modulateur. Appelons VS la tension de sortie
du modulateur (par le signal carré). La tension de sortie du Σ∆ s’appelle toujours Vs. Supposons
également qu’on s’intéresse au premier harmonique (on effectue donc une modulation par un signal
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carré de la même période que le train binaire). Considérons alors que l’on somme les Q échantillons
d’une seule période. On peut alors écrire (en supposant pour simplifier que Q est pair) :

Q
∑

n=1

VS =

Q
∑

n=Q

2
+1

Vs −
Q

2
∑

n=1

Vs

=

Q
∑

n=Q

2
+1

(Ve(n − 1) + b(n) − b(n − 1)) −
Q

2
∑

n=1

(Ve(n − 1) + b(n) − b(n − 1))

=

Q
∑

n=Q

2
+1

Ve(n − 1) −
Q

2
∑

n=1

Ve(n − 1) + b(Q) − b

(

Q

2
+ 1

)

− b

(

Q

2

)

+ b(0) (4.20)

On voit que, dans ce cas, deux termes de bruit supplémentaires apparaissent à cause du changement
de signe du signal carré de modulation. En fait, à chaque changement de signe, deux termes de bruit
ne seront pas éliminés et ceci tout le long de l’intégration. L’erreur de bruit va donc augmenter
à chaque période et le fait de compter sur plusieurs périodes ne va plus améliorer la précision de
comptage. Ceci est bien sûr valable pour tous les harmoniques. Nous avons essayé plusieurs solutions
pour résoudre ce problème, notamment d’introduire la modulation dans le modulateur Σ∆ ou encore
d’introduire un bruit blanc pour améliorer la linéarité. Aucune de ces solutions n’a cependant offert
les mêmes performances que la modulation (par le signal carré) avant le modulateur Σ∆, comme
montré sur la figure 4.1. Nous avons donc décidé d’en rester à une modulation du signal analogique.
Le signal étant différentiel, cette modulation est très facile à effectuer : il suffit d’intervertir les
sorties du filtre analogique. Pour cela, nous utilisons des interrupteurs analogiques pilotés par le
signal carré de modulation.

-5 0 5 10 15

x 10
4

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

S pectrum before counting

F requency Hz

G
a

in
 d

B

Modulation 

     after 

s igmadelta 

Modulation 

     before 

s igmadelta 

-5 0 5 10 15

x 10
4

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

S pectre avant comptage

F réquence (Hz)

G
a

in
 (

d
B

)

Modulation 

après

s igmadelta 

Modulation 

     avant 

s igmadelta 

-10 -5 0 5 10

65.5

65.55

65.6

65.65

65.7

65.75

65.8

65.85

Spectre après comptage

F réquence (Hz)

G
a

in
 (

d
B

) Modulation   
      après  

s igmadelta   

Modulation 
     avant 

s igmadelta 

(a) (b)

Fig. 4.3 – Comparaison du spectre du signal modulé avant et après le Σ∆ : (a) signal avant le
compteur et (b) signal après le compteur
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4.4 Optimisation de la signature

4.4.1 Paramètres permettant d’optimiser la signature

Comme nous avons signalé dans l’état de l’art, il y a deux approches dans l’évaluation d’une
technique de test :

– Si l’on cherche à effectuer un test structurel, il faut introduire une notion de faute dans le
domaine analogique comme nous l’avons expliqué dans la section 2.2.1.

– Mais quand on effectue un test fonctionnel comme c’est le cas ici, avec une analyse harmonique
de la réponse, alors ces notions ne sont plus nécessaires.

Dans l’approche qui va être décrite maintenant, nous allons simuler le test d’un grand nombre de
circuits dont les paramètres varient. Cependant, ces paramètres vont varier d’une façon relativement
irréaliste dans le sens où ces variations ne seront pas celles d’une technologie réelle. Or, nous avons vu
dans l’introduction de la notion de faute dans le test analogique au début de l’état de l’art qu’on ne
peut pas vraiment évaluer la qualité d’un test sans connaître les paramètres technologiques associés.
Le but de notre démarche est plutôt d’expliquer sur des exemples simplifiés et généraux comment
on peut choisir une signature et évaluer son efficacité. La démarche est donc plus “mathématique”
que technologique et c’est pourquoi nous préfèrerons parler d’optimisation de la signature plutôt
que d’évaluation de la qualité du test. La figure 4.4 présente les paramètres que nous allons chercher
à mesurer pour optimiser la signature.

Dispositif de test

Circuits échouésCircuits passés

n circuits à tester

n1 

Circuit passés

et fonctionnels

n2

Circuits passés

et défaillants

n3 

Circuits échoués

et fonctionnels

n4 

Circuits échoués

et défaillants

OK ERREUR ERREUR OK

Fausse acceptation = 
n2

n

Faux rejet =
n3

n

Rendement de test = 
n1+n2

n

Fuites du test  = 
n2

n1+n2

(a) (b)

Fig. 4.4 – Les paramètres permettant d’évaluer la qualité de la signature

Notons que le rendement de test, qui est défini par le rapport entre le nombre de circuits passant
le test et le nombre total de circuits n’est pas réellement un paramètre permettant d’évaluer la
qualité de la signature : en effet, il ne tient pas compte de la proportion de circuits fonctionnels ou
défaillants parmi ceux qui passent le test. Un mauvais rendement peut donc être dû à un mauvais
processus de fabrication (un grand nombre de circuits sont défaillants, par exemple à cause de
marges de conception trop petites) ou à un trop fort rejet du test (trop de circuits fonctionnels
sont rejetés). Notons aussi que le taux de fuites du test (défini par le rapport entre le nombre de
circuits défaillants ayant passé le test et le nombre de circuits ayant passé le test) et le taux de fausse
acceptation (rapport entre le nombre de circuits défaillants ayant passé le test et le nombre total de
circuits) ont des significations très similaires. Nous ne considèrerons donc pour l’optimisation de la
signature que les taux de faux rejet et de fausse acceptation (défini par le rapport entre le nombre
de circuits fonctionnels ayant échoué au test et le nombre total de circuits).
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4.4.2 Résultats de simulation

Dans l’absolu, pour évaluer les paramètres précédemment définis, il faudrait fabriquer un très
grand nombre de circuits, les tester par la méthode proposée et vérifier par une méthode classique
que les performances sont bien les performances voulues. Les circuits qui passeraient le test seraient
alors considérés comme “passés”, les autres “échoués”. La vérification des performances permettrait
de vérifier véritablement si le circuit fonctionne correctement ou non et donc de le classifier comme
fonctionnel ou défaillant. On aurait ainsi toutes les valeurs nécessaires pour calculer les paramètres
d’évaluation de la signature. Cependant, le nombre de circuits à fabriquer et le temps de test qui
seraient nécessaires interdisent d’avoir recours à une telle méthode. Nous allons donc procéder par
simulations de Monte Carlo en utilisant le logiciel Matlab. Pour cela, nous allons considérer le filtre
passe-bas du troisième ordre comme circuit sous test (figure 4.5).

Registre de contrôle

Génération

d'horloges

Registre à décalage

 programmable

Filtre passe bas 3ème 

ordre programmable

Modulateur  Σ∆ 

1er ordre
 Compteur

SDI

SDO

CK

Programmation

du BIST

 

Génération 

de signaux 

de test

Analyse de

 la réponse

 harmonique

Fig. 4.5 – Architecture de la technique de BIST avec le filtre passe-bas comme circuit sous test

La fonction de transfert de ce filtre peut s’écrire sous la forme suivante (équation 4.21) :

H(p) =
a0

a1 + a2s + a3s2 + a4s3
(4.21)

Les simulations de Monte Carlo vont consister à faire dévier les paramètres du filtre (ici ses
coefficients), selon une distribution gaussienne. On parlera, pour être clair, d’espace des paramètres
pour désigner l’ensemble des valeurs prises par les coefficients du filtre. Afin de tester le cas non-
linéaire, l’on peut aussi ajouter un terme non-linéaire au filtre. La figure 4.6 montre les paramètres
de ces déviations, avec un écart-type σ.

On génère ainsi un certain nombre d’instances. Chacune d’entre elles va pouvoir être simulée,
afin de pouvoir vérifier ses performances. Ici, les performances sont le gain, la fréquence de coupure
et éventuellement le SFDR (si l’on se place dans le cas non-linéaire). On parlera d’espace des
performances pour désigner l’ensemble des valeurs de performances prises par ces instances. Cet
ensemble est illustré sur la figure 4.7. Les tolérances choisies vont permettre de classer les instances
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Fig. 4.6 – Espace des paramètres

comme fonctionnelles ou défaillantes selon qu’elles respectent ou non ces spécifications. Ces limites
reviennent donc à choisir une limite dans l’espace des performances.

f-3dB

Gdc

f f

Y(s)/X(s)

H1/H2

Fig. 4.7 – Espace des performances

Enfin, pour chacune de ces instances nous allons pouvoir calculer une signature et obtenir ainsi
un dernier espace, que nous appellerons espace des signatures. Il faudra ensuite choisir une limite
dans cet espace des signatures, qui va permettre de classer les instances comme ayant passé ou
échoué au test. La figure 4.8 illustre cette opération.

f

Y(ω)

I0

I1

I2 I3 I4

Faux rejet ~ 1% 

Iimin < Ii< Iimax

Fig. 4.8 – Espace des signatures

A la fin de ces opérations, on va avoir un certain nombre d’instances générées (n). Un certain
nombre d’entre elles (n1) ont passé le test tout en étant fonctionnelles. D’autres, en nombre n4 ont
échoué au test en étant défaillantes. Par contre un certain nombre d’entres elles (respectivement
n2 et n3) ont soit passé le test alors qu’elles étaient défaillantes, soit échoué au test alors qu’elles
étaient fonctionnelles. Ce sont des erreurs du test. On va donc pouvoir évaluer les paramètres définis
sur la figure 4.4.
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4.4.3 Cas linéaire

Dans un premier temps, afin d’illustrer le fonctionnement de la technique d’analyse, nous avons
considéré le filtre parfaitement linéaire (le coefficient de non-linéarité a été choisi nul). Nous avons
généré 1000 circuits sous Matlab/Simulink en choisissant des déviations telles que 3σ vaille 5% pour
les coefficients. Le nombre de périodes de comptage est 1000 également. Le train binaire d’entrée
a été introduit depuis un fichier issu du logiciel de CAO : ce train binaire encode un signal mono-
fréquence de valeur DC égale à 0,0167 V et de valeur de fondamental égale à 0,369 V. La fréquence
du signal a été fixée à 15 kHz et la longueur du registre est N=120 (la fréquence d’échantillonnage
est donc 1,8 Mhz). Chacun des circuits a été simulé afin de déterminer ses performances. Pour cela,
nous avons réalisé une FFT de l’entrée et de la sortie du filtre pour mesurer leurs harmoniques avec
précision. Le gain est alors calculé par le rapport (en dB) entre les valeurs DC de sortie et d’entrée.
Le SFDR est calculé comme le rapport (toujours en dB) entre la valeur du fondamental et la valeur
de l’harmonique le plus important. En ce qui concerne la fréquence de coupure, la mesure est plus
difficile à effectuer : en effet, par la FFT nous n’avons accès qu’à la valeur des harmoniques de l’entrée
et de la sortie. Or, pour mesurer la fréquence de coupure à -3 dB, il faudrait connaitre la répartition
spectrale des signaux avec une bonne résolution afin de trouver la fréquence correspondant à une
atténuation de 3 dB. Ceci demande une simulation complète et donc longue du circuit. Comme nous
avons besoin de générer et de simuler beaucoup d’instances pour avoir un échantillon représentatif,
les temps de simulation deviennent rapidement inacceptables. Dans le cas linéaire, nous pourrions
évaluer cette fréquence par calcul à partir des coefficients de chaque circuit. Mais dans le cas non-
linéaire, les notions de fonction de transfert, de fréquence de coupure n’ont plus réellement de sens.
Nous avons donc préféré simplifier l’analyse aussi bien dans le cas linéaire que dans le cas non linéaire
en évaluant l’atténuation du fondamental, en calculant le rapport en dB entre le fondamental du
signal d’entrée et celui du signal de sortie. Cette performance n’est pas exactement équivalente à la
fréquence de coupure, mais elle est similaire en ce sens que les variations de la fréquence de coupure
vont essentiellement se retrouver dans l’atténuation du fondamental. Nous disposons alors de trois
performances qui vont permettre de classifier chaque circuit comme fonctionnel ou défaillant selon
qu’il s’éloigne plus ou moins des valeurs nominales de ces performances avec les limites suivantes :
le gain en dB doit être de zéro (gain nominal) plus ou moins 0,40 dB et l’atténuation doit être
de 3,0123 dB (atténuation nominale) plus ou moins 0,60 dB (notons que l’atténuation nominale
n’est pas exactement 3 dB, car la longueur du registre est 120 et non pas 100, voir chapitre 3). Ces
valeurs sont choisies de manière empirique de manière à avoir un nombre de circuits fonctionnels et
un nombre de circuits défaillants suffisamment important pour que ces populations soient valables
du point de vue statistique. De plus, nous nous sommes arrangés pour que le pouvoir discriminant
de ces deux performances soit à peu près le même (par exemple, si l’on prend une tolérance trop
importante sur l’atténuation du fondamental, cela ne changera rien sur la classification des circuits
par rapport à la seule limite sur le gain). Le SFDR n’est pas considéré, le circuit étant linéaire.

Parallèlement à la simulation du circuit, nous avons calculé les signatures normalisées (c’est-à-
dire le rapport entre la signature et la signature nominale) pour chacun de ces circuits et choisi une
frontière dans l’espace des signatures de manière à avoir un taux de faux rejet aux alentours de 1%.
Ce choix des frontières se fait de la manière suivante : on définit une distance entre chaque instance
et l’instance nominale comme le maximum des écarts entre les composantes de sa signature et celles
de l’instance nominale (1,1,1) :

d(instancei,instancenom) = max
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(4.22)
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On va ensuite classer les circuits ayant passé le test selon leur distance à l’instance nominale. Le
pourcent d’instances les plus éloignées va être éliminé, ce qui revient à créer 1% de faux rejet. Dans
notre cas, par exemple, nous avons 1000 instances. On va donc les classer par distance croissante et
choisir comme limite de distance la valeur de distance correspondant à la 989ieme instance. Les dix
plus éloignées seront donc éliminées et on aura créé une frontière permettant d’avoir un faux rejet
de 1%. Il est ensuite facile de déterminer les frontières correspondantes sur chaque composante de
la signature. Grâce à ces frontières, on détermine si chaque instance passe le test ou non, et nous
pouvons calculer les paramètres qui sont présentés dans le tableau 4.1.

1000 périodes Espace des signatures
I0 I1 I2 I0&I1 I0&I2 I1&I2 I0&I1&I2

Rendement 94.00 95.70 98.00 91.20 93.90 98.30 91.20
Paramètres du Fuites 2.979 4.702 7.245 0 2.875 7.223 0

test FA 2.800 4.500 7.100 0 2.700 7.100 0
FR 1.000 1.000 1.300 1.000 1.000 1.000 1.000

Tab. 4.1 – Les paramètres de qualité du test dans le cas d’un circuit purement linéaire

On voit que les signatures correspondant à la valeur DC ou à la valeur A1 ne sont pas efficaces
prises indépendamment. Ceci est tout-à-fait normal : en effet, nous avons choisi des limites sur le gain
et la fréquence de coupure, et il faut donc évaluer les valeurs des deux premiers harmoniques pour
pouvoir estimer si les instances restent dans les spécifications ou non. De plus, le circuit est linéaire,
donc il est normal que le second harmonique ne soit pas du tout représentatif. En revanche, lorsque
nous considérons les signatures IO et I1 correspondant à la valeur DC et au premier harmonique,
le taux de fausse acceptation devient nul. Afin d’avoir un résultat plus visuel, nous avons tracé
la répartition des différentes signatures pour les différences instances. La figure 4.9 représente les
signatures I0 et I1 prises indépendamment, la figure 4.10 les mêmes signatures prises ensemble.
Afin d’avoir un résultat facilement visualisable, nous avons représenté les valeurs normalisées de ces
signatures. C’est pourquoi ces signatures sont toujours centrées autour de la valeur 1. Ceci restera
valable pour toutes les représentations graphiques des signatures à venir. On voit également en
pointillés les frontières choisies comme expliqué précédemment pour chaque composante.

Sur ces figures, les circuits fonctionnels apparaissent sous forme de croix bleues, et les circuits
défaillants sous forme de ronds rouges. On peut ainsi constater que dans le cas de la signature
constituée de la valeur DC et du premier harmonique, les deux ensembles sont très bien séparés,
donc la signature est efficace. En revanche, les signatures correspondant à la valeur DC et au premier
harmonique pris indépendamment ne sont pas efficaces ici. Pour information, nous donnons sur la
figure 4.11 les représentations graphiques des répartitions des signatures A2, DC et A2, A1 et A2 et
enfin DC, A1 et A2. On peut remarquer sur ces figures que dans le cas du second harmonique, les
signatures prennent des valeurs discrètes, rendant les résultats inexploitables. Ceci est dû au fait que
l’on atteint la limite de résolution du compteur (voir section A.4). Ceci est également responsable de
la valeur de faux rejet qui ne vaut pas rigoureusement 1% : en effet, le regroupement des valeurs des
signatures en valeurs discrètes fait qu’il est difficile d’exclure un nombre précis de circuits puisque
plusieurs vont se trouver à la même distance de la valeur nominale. On peut repousser cette limite en
augmentant le nombre de périodes de test mais au détriment de la vitesse. Ceci illustre le compromis
à trouver entre durée de test et résolution lors de l’utilisation de cette technique pour la mesure de
toutes petites valeurs de tension, qui nécessite alors une grande résolution.
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Fig. 4.9 – Répartitions des signatures correspondant : (a) à la valeur DC et (b) au premier harmo-
nique
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Fig. 4.10 – Signature correspondant aux deux premiers harmoniques
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Fig. 4.11 – Répartitions des signatures correspondant : (a) à la valeur A2, (b) aux valeurs de DC et
A2, (c) aux valeurs de A1 et A2 et (d) aux trois premiers harmoniques
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4.4.4 Cas non-linéaire

Considérons maintenant le même filtre, avec le terme non-linéaire. Cette non-linéarité sera mo-
délisée par un terme au carré. Si l’on regarde la figure 4.12, on a alors :

y(t) = w(t) + z(t) = z(t) + gz(t)2 (4.23)

Si l’on considère un signal parfaitement sinusoïdal en sortie du filtre, avec une composante
continue, on va avoir z(t) = Z0 + Z1 cos ωt. Le signal analogique obtenu va être donné par :

y(t) = A0 + g

(

A2
0 +

A2
1

2

)

+ A1 (2gA0 + 1) cos ωt + g
A2

1

2
cos 2ωt (4.24)

Les variations de g ont donc une influence sur les valeurs des trois harmoniques, et nous allons
voir si la méthode d’analyse permet de détecter efficacement ces variations.

Pour cela, nous reprenons la même technique que précédemment, mais avec le terme non-linéaire,
comme indiqué sur la figure 4.12.

g.u²

passe-basx(t)
z(t)

y(t)

w(t)

Fig. 4.12 – Filtre avec terme non-linéaire

Nous pouvons alors relancer les simulations de Monte Carlo : les coefficients du filtre dévient de
la même façon que précédemment. Le coefficient g est centré en zéro et subit une déviation d’écart-
type 0.1. Nous générons à nouveau 1000 instances et nous comptons pendant 1000 périodes. Les
caractéristiques du signal d’entrée et la longueur du registre sont les mêmes que dans l’analyse dans
le cas linéaire. Les limites sur les performances ont cependant été modifiées, toujours pour avoir une
population de circuits représentative : le gain doit être de zéro plus ou moins 0,45 dB. L’atténuation
est toujours de 3,0123 plus ou moins 0,60 dB. Nous ajoutons ici une limite sur le SFDR qui doit
être supérieur à 47 dB.

Nous relançons les simulations de Monte Carlo et nous obtenons les résultats donnés sur les
figures 4.13 et 4.14 ainsi que dans le tableau 4.2. On voit ici qu’il est nécessaire de mesurer les
trois premiers harmoniques pour avoir une signature efficace, ce qui est logique puisque tous les
harmoniques sont ici touchés par les variations de paramètres. Dans ces conditions, en gardant
un taux de faux rejet de 1%, on obtient des taux de fausse acceptation de moins de 1%. Nous
avons aussi donné sur les figures 4.13 et 4.14 les représentations graphiques des répartitions des
différentes signatures. Nous voyons que la seule signature discriminant correctement les circuits est
celle constituée des trois composantes.
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Fig. 4.13 – Répartitions des signatures correspondant : (a) à la valeur DC, (b) au premier harmo-
nique, (c) au second harmonique, (d) à la valeur DC et au premier harmonique, (e) à la valeur DC
et au second harmonique et (f) aux premier et second harmoniques
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Fig. 4.14 – Signature correspondant aux trois premiers harmoniques

1000 périodes Espace des signatures
I0 I1 I2 I0&I1 I0&I2 I1&I2 I0&I1&I2

yield 96.30 95.70 96.40 93.30 94.80 97.10 92.40
Paramètres du Fuites 4.880 4.284 5.705 1.822 3.692 5.664 0.8658

test FA 4.700 4.100 5.500 1.700 3.500 5.500 0.8000
FR 1.000 1.000 1.700 1.000 1.300 1.000 1.000

Tab. 4.2 – Les paramètres de qualité du test dans le cas d’un circuit non-linéaire

4.5 Conclusion

Nous avons présenté une technique d’analyse de signature basée sur l’évaluation des harmo-
niques de la réponse analogique. Cette méthode ne permet pas réellement de mesurer la valeur des
harmoniques dans le cas général à cause des harmoniques introduits pas l’utilisation d’un signal
carré. Cependant, l’erreur introduite par ces harmoniques est parfaitement déterministe. Comme
on procède par comparaison d’une signature avec une signature idéale, ces harmoniques sont déjà
présents dans cette signature de référence et ne sont pas gênants, seules leurs variations ont une
influence. Il semble donc que la seule limitation en résolution de la technique vienne de la résolution
du compteur qui dépend essentiellement du nombre de périodes de comptage.

En nous fixant un taux de rejet de 1%, nous arrivons à obtenir un taux de fausse acceptation en
dessous de 1% dans tous les cas, ce qui est satisfaisant. Il est probable qu’en augmentant le nombre
de périodes de comptage de manière significative, le résultat puisse être amélioré aux dépends de
la vitesse du test. Cependant, les simulations de Monte Carlo deviennent très longues et nous
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n’avons pas vraiment réussi à vérifier cette hypothèse. Comme nous l’avons précisé, ces résultats
sont à prendre avec précaution, puisqu’ils ne correspondent pas à la réalité d’une technologie. Par
exemple, pour avoir un nombre de circuits défaillants statistiquement valable, nous avons été obligés
de diminuer le rendement de notre production virtuelle. Dans la pratique, le rapport entre le nombre
de circuits défaillants et le nombre total de circuits est beacoup plus faible et les résultats de fausse
acceptation et faux rejet devraient être plus bas.

Cette technique est très intéressante dans le sens où elle n’est pas limitée à un type de cir-
cuits particulier et elle peut notamment être utilisée dans le cas de circuits non-linéaires. Elle est
particulièrement efficace associée à la technique de génération de signaux de test présentée :

– Le signal analogique ayant une période multiple de la fréquence d’horloge, la génération de
signaux carrés pour la modulation est très simple et consiste seulement en une division de
fréquence, comme nous l’expliquerons plus en détails dans le chapitre 5.

– Les parties analogiques de l’architecture étant entièrement différentielles, la modulation par
ces signaux carrés consiste seulement à intervertir les sorties différentielles du filtre analogique.

Nous pouvons aussi noter que les limitations possibles de la partie génération décrite au chapitre
précédent ne sont pas gênantes ici :

– Comme on procède par comparaison de la signature d’un circuit avec la signature nominale,
le manque de résolution dans le codage de l’amplitude n’est pas un problème. Ce qui est
important, c’est que cette amplitude soit déterministe, c’est-à-dire que pour un train binaire
donné, l’amplitude soit toujours la même, ce qui est le cas au moins du point de vue théorique.

– Les fluctuations de niveau du train binaire à l’entrée du filtre qui peuvent affecter la qualité
du signal analogique généré vont être moyennées pendant le comptage et leur influence devrait
être faible. Il faudrait cependant vérifier cette hypothèse par simulation. Mais l’introduction
d’un bruit alourdit beaucoup les simulations et nous n’avons pas eu le temps de les mener à
leur terme.

La génération de signaux de test permettant également de générer des signaux multi-fréquence, il
serait intéressant d’étudier une méthode d’analyse utilisant ce type de signaux et d’estimer l’intérêt
que pourrait avoir la technique d’analyse présentée dans ce chapitre pour une telle méthode.
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Chapitre 5

Prototypes réalisés

5.1 Introduction

Afin de valider cette technique, nous avons réalisé deux démonstrateurs sur silicium, en techno-
logie CMOS 0,18µm de ST-Microelectronics. Ces démonstrateurs ont été fabriqués grâce au service
CMP 1. Cette réalisation a permis notamment d’aborder en totalité la partie pratique de la concep-
tion analogique et mixte, du schéma jusqu’au layout final avec les plots de connexion, les simulations
et vérifications nécessaires à toutes les étapes.

5.2 Premier démonstrateur : circuit de génération

5.2.1 Schéma et résultats de simulation

Le premier prototype, réalisé en première année de thèse, contient le circuit de génération de
signaux analogiques (figure 5.1). Pour plus de détails sur la réalisation de celui-ci, se référer à [92].
Deux circuits ont été fabriqués, l’un contenant un banc de filtres d’ordres 2 à 6 (voir chapitre 3)
et un registre à décalage de 1024 bits dans un but de comparaison, l’autre, moins gourmand en
surface, contenant uniquement le filtre d’ordre 3 et le registre de longueur programmable entre 100
et 200 bits. Décrivons le fonctionnement de cette architecture.

Partie numérique

Le signal SDI (Scan Data In) est un signal binaire, qui contient le train binaire encodant le
signal analogique à générer (voir chapitre 3), et les bits de programmation de l’architecture. Ces
bits de programmation sont au nombre de 17 et sont chargés en série dans le registre de contrôle.
Ils sont ensuite redistribués à l’ensemble du circuit.

Les bits S1 à S5 servent à choisir le facteur de division pour le diviseur de fréquence par une
puissance de 2. Si nous appelons clk l’horloge arrivant sur la puce, et clock l’horloge cadençant le
circuit, leurs fréquences respectives sont liées par la relation fclock = fclk

2B , où B varie entre 1 et
20. Ce diviseur de fréquence est un simple enchaînement de bascules D, chacune des sorties étant
reliée à l’horloge de la bascule suivante. Chaque bascule divise la fréquence par deux. Le choix de
la sortie est réalisé par un multiplexeur.
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Fig. 5.1 – Schéma du circuit de génération de signaux de test analogiques

Les bits S7 à S13 permettent de choisir la longueur du registre à décalage. En fait, afin de pouvoir
comparer les performances de la technique avec celles utilisant un registre beaucoup plus long, nous
avons choisi d’avoir la possibilité de disposer d’un registre à décalage de 1024 bits. Le registre est
donc constitué de trois parties :

– un registre de 824 bits qui peut être actif ou non (bit S6),

– un registre de 99 bits,

– un registre dont la taille peut varier entre 1 et 101 bits (S7 à S13), le choix de la sortie étant
réalisé par un multiplexeur.

On a donc la possibilité d’avoir un registre de 1024 bits, ou un registre dont la longueur varie entre
100 et 200 bits.

Les bits S14 à S16 permettent de choisir l’ordre du filtre. Comme nous l’avons vu dans le chapitre
3, nous voulons avoir la possibilité de choisir entre des filtres de Butterworth d’ordres 2 à 6, afin
d’en comparer les performances. Ces filtres sont à capacités commutées, il faut donc générer des
horloges pour les interrupteurs de ces capacités. Ceci est réalisé par le générateur de phases, qui
génère les horloges non recouvrantes φ1, φ2, φ1 et φ2. Le schéma du générateur de phases est donné
sur la figure 5.2. Il est constitué d’une logique à base de portes NAND qui génère deux signaux φ1

et φ2 en opposition de phase à partir de l’horloge d’entrée. Les éléments de retard sont constitués
d’une suite d’inverseurs et permettent d’obtenir les délais pour éviter le recouvrement. Pour les
interrupteurs des capacités commutées, il faut aussi générer les signaux φ1 et φ2. Ceci est réalisé
grâce aux inverseurs INV et INV_bis en fin de chaîne. Il faut que les inverseurs soient conçus afin
que le temps de propagation de INV soit le double de celui de INV_bis, afin que les signaux et leurs
complémentaires ne soient pas décalés.

Les étapes de fonctionnement du circuit sont gérées par les bits de contrôle TM (Test Mode)
et TIC (Test Input Control) (figure 5.3). Au début du fonctionnement, TIC et TM passent à la
valeur “1” logique. Pendant cette phase, les premiers bits de l’entrée SDI (bits de programmation)
sont chargés dans le registre de contrôle. Ensuite, TIC passe à zéro. Le registre de contrôle n’est
plus cadencé et les bits de programmation restent inchangés pendant la suite du fonctionnement.
Le train binaire encodant le signal à générer est alors chargé, via l’entrée SDI, dans le registre à
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Fig. 5.2 – Schéma du circuit de génération de phases

décalage. Enfin, TM passe à zéro et on entre dans la phase de test proprement dite, où le registre
à décalage est rebouclé pour obtenir en sortie le train binaire périodique. Celui-ci est filtré par le
banc de filtres pour obtenir le signal analogique voulu. A la fin du test, TM et TIC repassent à “1”
et un nouveau vecteur de test peut être chargé.

TM

TIC Chargement
du registre
de contrôle Programmation

du registre 
à décalage

Phase de testPhase de programmation

Fig. 5.3 – Les différentes phases de fonctionnement du circuit de génération de signaux de test
analogiques

Partie analogique

En ce qui concerne le filtrage, nous avons décidé, pour ce premier démonstrateur, de fabriquer
une version du circuit avec un banc de filtres d’ordres 2 à 6. Nous avons expliqué la structure de
ces différents filtres dans le chapitre 3. Nous avons vu que ces filtres nécessitaient entre un et trois
filtres de Rauch et éventuellement un intégrateur, avec différentes valeurs de capacités. Dans la
pratique, le démonstrateur comprendra donc un intégrateur (que nous nommerons bloc α) et trois
filtres de Rauch du second ordre (blocs β, γ et ω). Parmi ces blocs, deux ont des valeurs de capacités
programmables (β et ω). C’est la connexion entre ces différents blocs et la programmation de ces
capacités qui va permettre de choisir l’ordre du filtre (tableau 5.1) comme nous l’avons montré dans
le chapitre 3, section 3.3. Bien entendu, le choix de la fréquence d’échantillonnage va aussi permettre
de choisir la fréquence de coupure de ce filtre comme expliqué dans le chapitre 3.
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Bloc α β ω γ

Capacité Cint C1 C2 C1 C2 C1 C2

Ordre 2 - - - - - 16,88 3,75
Ordre 3 7,95 23,87 2,65 - - - -
Ordre 4 - 31,19 2,03 12,92 4,90 - -
Ordre 5 7,95 38,63 1,64 14,75 4,29 - -
Ordre 6 - 46,12 1,37 12,36 5,12 16,88 3,75

Tab. 5.1 – Les blocs utilisés et leurs valeurs de capacités pour obtenir les différents filtres d’ordres
2 à 6

Ces différents blocs contiennent tous le même amplificateur opérationnel, qui est un amplificateur
à deux étages classique (une paire différentielle et un étage de gain en source commune, stabilisé
par une capacité de Miller). Pour plus de détails sur cet amplificateur, se reporter à l’annexe A. Les
performances obtenues sont les suivantes :

– Gain : 36,1 dB

– Marge de phase : 63◦

– Fréquence de coupure : 22,4 Mhz

– Fréquence de gain unité : 2,3 GHz

Cet amplificateur s’est révélé consommer un très gros courant dans la structure utilisée et les
rails d’alimentation sont très gros et sur quatre niveaux de métal pour pouvoir supporter un tel
courant. La conception de ce filtre a été revue pour le second démonstrateur, que nous présenterons
plus tard. Le second circuit de ce premier démonstrateur contient uniquement le filtre d’ordre 3
avec les blocs β et α connectés en série. Dans cette version, il n’y a donc pas de programmation du
filtre.

Nous avons cherché à simuler l’ensemble de l’architecture avant l’envoi en fabrication, mais nous
nous sommes heurtés à un problème de temps de simulation : effectivement, nous cherchons à faire
de la simulation mixte. Le problème est donc le suréchantillonnage important utilisé : si la longueur
du registre est de 100, chaque période du signal analogique représente 100 périodes d’horloge. Pour
pouvoir simuler le fonctionnement du filtre sur un nombre de périodes suffisant, il faudrait donc faire
une simulation électrique sur des centaines de périodes d’horloge, ce qui s’est avéré impossible dans
la pratique. Nous avons donc simulé la partie analogique en y injectant directement le train binaire
obtenu par CAO et obtenu les résultats donnés dans le chapitre 3. En ce qui concerne la partie
numérique, nous avons testé ses différents blocs indépendamment et sur une durée limitée. Nous
n’avons pas pu simuler l’ensemble de la partie numérique sur un cycle de fonctionnement complet.
Afin de pouvoir tout de même tester le filtre au cas où la partie numérique ne fonctionnerait pas,
nous avons prévu la possibilité d’injecter un signal directement dans celui-ci, grâce à un multiplexeur
analogique. Ceci permettra éventuellement d’injecter un signal analogique ou directement le train
binaire.
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5.2.2 Layout et finition

Comme nous l’avons déjà signalé, nous avons fait fabriquer sur une puce deux versions du circuit :

– Le circuit complet tel qu’il a été présenté dans les parties précédentes. Ce circuit va permettre
de tester tous les ordres de filtre et également de comparer la qualité de la sortie à celle que
l’on obtient en utilisant un registre de 1024 bits ([24]).

– Un circuit ne comprenant qu’un filtre d’ordre 3 (celui-ci ayant donné les meilleurs résultats
en simulation) et ne contenant pas le registre de 824 bits.

Ces circuits ont été réalisés grâce au CMP, dans une technologie CMOS 0,18 µm de chez ST-
Microelectronics. Le layout des parties numériques n’a pas posé de problème particulier. La logique
étant relativement simple, elle a été conçue manuellement à partir des portes standard du kit de
conception de ST.

Le layout de l’amplificateur utilise de longs transistors qui doivent conduire beaucoup de courant.
Nous avons choisi pour ces transistors des structures en peignes interdigités (voir annexe B). Pour
les filtres à capacités commutées, nous avons utilisé un réseau de capacités plutôt que d’utiliser de
grosses capacités. Un point fondamental est la linéarité du filtre. Nous avons simulé le comportement
des capacités disponibles et nous avons opté pour des capacités appelées MIM5 (figure 5.4) plutôt que
pour des capacités polysilicium pourtant moins coûteuses en surface. Ces capacités sont constituées
de deux électrodes, l’une en niveau de métal 5 et l’autre dans un niveau de métal spécifique qualifié
de niveau mim 5. Ces capacités présentent une grande linéarité, mais également une plus grande
surface pour une capacité donnée. De plus, elles sont très fragiles et demandent des précautions
particulières de conception pour éviter leur claquage : le nombre total de contacts sur le niveau de
métal 5 et sur le niveau mim 5 devront être les mêmes dans le cas d’un réseau de capacités. Si cette
condition n’est pas respectée, les charges accumulées sur les contacts lors de la fabrication ne seront
pas équilibrées et les capacités seront détruites. Ceci est dû à la très faible distance entre les deux
niveaux de métal 5. De plus, la fragilité de ces capacités rend les règles de dessin très strictes pour
éviter les problèmes d’antennes, également critiques pour ces capacités.

Métal 6 Métal 6

Métal 5

Mim 5

Fig. 5.4 – Schéma de description d’une capacité MIM5

Pour améliorer encore la qualité des filtres, nous avons souhaité connecter les substrats des
transistors utilisés dans les interrupteurs de programmation à la masse analogique (à 0,9 V) plutôt
qu’à leur tension d’alimentation (ceci afin de réduire les effets body). La figure 5.5 montre la structure
envisagée pour réaliser les interrupteurs analogiques : le signal de commande Φ est connecté à la
grille d’un transistor NMOS et son complémentaire Φ à celle d’un transistor PMOS. Les drains et les
sources de ces deux transistors sont reliés ensemble pour former l’entrée et la sortie de l’interrupteur.
Dans cette configuration, on observe un effet body qui change la valeur de la tension de transition
si les substrats de tous les transistors ne sont pas connectés à leur source. Or, cette connexion
est impossible, puisque les transistors PMOS sont dans un caisson n qui doit être polarisé. On
obtient alors la configuration de la figure 5.5(a) qui donne de mauvais résultats (le signal analogique

5.2. PREMIER DÉMONSTRATEUR : CIRCUIT DE GÉNÉRATION 85



CHAPITRE 5. PROTOTYPES RÉALISÉS

est dégradé en sortie de l’interrupteur). Nous avons donc choisi la configuration de (b) où les
deux substrats des transistors sont reliés ensemble à la masse analogique gnd_ana. De même, les
transistors utilisés dans les interrupteurs de capacités commutées (considérés comme numériques en
raison de leur haute fréquence de commutation) ont leur substrat connecté à la tension intermédiaire
numérique (vint_num), les simulations ayant donné de meilleurs résultats dans ces conditions. Ceci
nécessite de pouvoir avoir un substrat différent pour la puce et pour ces transistors. Ceci a été rendu
possible par la possibilité d’isoler une partie du substrat de la puce par un anneau n+ dans les trois
directions, comme le montre la figure 5.6. L’isolation verticale du caisson p se fait par l’utilisation
d’un niveau dopé n, appelé “niso” dans la technologie employée.
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Fig. 5.5 – Description d’un interrupteur analogique : (a) connexion typique des substrats des tran-
sistors et (b) la connexion que nous avons utilisée
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Fig. 5.6 – Utilisation d’un anneau n d’isolation pour avoir un substrat connecté à la masse analo-
gique

Le layout de ce type de circuits mixtes pose un problème : comme nous faisons cohabiter sur
le même substrat des parties numériques et des parties analogiques, il faut à tout prix éviter que
les parasites de la partie numérique (fonctionnant à haute fréquence) viennent perturber la partie
analogique. La première précaution à prendre est d’utiliser des alimentations différentes pour les
parties analogiques et numériques. Nous appellerons vdd_ana et vss_ana les tensions supérieure
et inférieure de la partie analogique (respectivement à 1.8 et 0 V dans la technologie que nous
utilisons) et gnd_ana la masse analogique à 0,9 V. Pour la partie numérique, vdd_num et gnd_num
représentent respectivement les tensions d’alimentation haute et basse numériques. Nous utilisons
aussi une tension intermédiaire numérique que nous appellerons vint_num (à 0,9 V) dont nous
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avons déjà parlé pour les interrupteurs.
Cela n’est cependant pas suffisant : en effet, du bruit peut se propager par le substrat. Il faut

donc séparer physiquement les parties analogiques et numériques. Pour cela, nous avons utilisé un
anneau d’isolation dopé n, relié par des prises substrat à l’alimentation vdd_num et entourant
la partie numérique du circuit. Ceci permet de créer une résistance au passage des perturbations
venant des parties numériques et qui sont alors évacuées vers l’alimentation vdd numérique. Pour
améliorer encore l’isolation entre les parties analogiques et numériques, nous avons ajouté un anneau
de prises substrat p entre la partie numérique et l’anneau n. La figure 5.7 illustre ce procédé et des
illustrations sont données dans l’annexe B.
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Fig. 5.7 – Isolation des parties analogiques et numériques du démonstrateur

La distinction entre parties analogiques et numériques est ambiguë en ce qui concerne les filtres
eux-mêmes : en effet, ces filtres sont à capacités commutées, ils ont donc un aspect échantillonné.
Les interrupteurs qui pilotent les capacités fonctionnent à haute vitesse et seront donc considérés
comme numériques. Les transistors de programmation (permettant de programmer l’ordre du filtre)
et les capacités elles-mêmes seront vus comme analogiques. Ainsi, les filtres seront décomposés en
une partie numérique et une partie analogique, comme le montre la figure 5.8. On remarque sur
cette figure que les rails d’alimentation sont placés entre les parties sensibles et les parties polluantes
afin d’améliorer encore leur isolation.

Une fois le layout terminé et vérifié par des opérations de DRC et de LVS, la dernière étape a
consisté à choisir les plots de connexion. Le kit de conception ST-Microelectronics comprend des
plots numériques d’entrée et de sortie de plusieurs sortes, adaptés à des situations de fonctionnement
différentes (fréquence de fonctionnement, capacité de charge par exemple). Nous nous sommes servis
des plots de base pour nos entrées-sorties numériques (“IBUF” pour les entrées numériques et “B2CR”
pour les sorties), les signaux que nous utilisons ne présentant pas de contraintes particulières. Les
plots analogiques (nommés “ANA”) sont bidirectionnels. Enfin, les plots d’alimentation étaient sé-
parés en plots de masse (VSSCO) et plots d’alimentation positive (VDDCO). Dans notre cas, nous
avons aussi deux alimentations intermédiaires à 0,9 V. Pour ces alimentations, nous avons choisi des
plots de type VDDCO. Il faut aussi noter que la couronne de plots a également besoin d’être alimen-
tée. Ainsi, les plots d’alimentations nommées VDDIOCO et VSSIOCO permettent d’alimenter la
couronne aussi bien que le coeur du circuit (les plots VDDCO et VSSCO n’alimentent que le coeur
du circuit). Toujours dans le but d’éviter les perturbations dues aux fréquences de fonctionnement
de la partie numérique, nous avons utilisé des plots VDDIOCO et VSSIOCO uniquement pour ali-
menter la couronne de plots. Nous avons utilisé deux plots de chaque type afin de nous assurer que
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Fig. 5.8 – Schéma illustrant la séparation entre les parties analogiques et numériques dans le banc
de filtres

l’alimentation de la couronne entière sera assurée, sans perte de courant. Pour alimenter le coeur
des circuits, nous avons utilisé des plots VDDCO et VSSCO en nombre suffisant pour alimenter
tout le circuit. Nous utilisons évidemment des plots différents pour les alimentations analogiques
et numériques. Le choix de l’emplacement des plots est également très important : nous avons pris
garde notamment à éloigner les plots analogiques le plus possible des plots numériques. Les plots
VSSCO et VDDCO sont éloignés pour éviter les capacités parasites.

La figure 5.9 présente les layouts des deux circuits du démonstrateur, les photos des parties de
la puce fabriquée correspondantes, ainsi qu’une image de l’ensemble de la puce.

5.2.3 Préparation du test du démonstrateur

Le test du démonstrateur a été effectué au CIME sur un testeur numérique IMS. La photo
de la figure 5.10(a) montre le banc de test utilisé pour tester la puce. Pour effectuer ce test nous
disposons de divers équipements : un testeur IMS et une station de travail UNIX pilotant ce dernier,
un générateur de signaux et un oscilloscope numérique. Les infrastructures de test du CIME nous
permettent également de disposer d’autres appareils tels que des analyseurs de spectre et différents
types d’oscilloscopes et appareils de mesure.

La première étape du test a consisté à connecter la puce sur le testeur. Le testeur utilise des cartes
de test comme celle présentée sur la figure 5.10(b), qui permettent de faire l’interface entre le testeur
et la puce. Cependant, le type de boîtier utilisé pour ce démonstrateur (PGA100) n’était prévu sur
aucune des cartes disponibles. Nous avons donc dû concevoir une carte servant d’adaptateur entre
la carte de test et la puce (figure 5.11). Une fois ces questions pratiques résolues, nous avons pu
passer au test proprement dit.
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(a) (b)

(c) (d)

(e)

Fig. 5.9 – Layouts et photos des différentes parties du premier démonstrateur : (a) et (b) montrent
respectivement les layouts des deux versions du circuit, (c) et (d) les photos correspondantes et (e)
montre une photo de l’ensemble de la puce
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(a) (b)

Fig. 5.10 – Environnement de test du démonstrateur au CIME : (a) le banc de test et (b) un exemple
de carte de test disponible

5.2.4 Test du banc de filtres

La première étape du test a consisté à vérifier le fonctionnement du banc de filtres analogiques.
Pour cela, nous avons directement envoyé un signal analogique à chacun des filtres des différents
ordres et nous avons pu constater qu’ils marchaient correctement. La figure 5.12 montre les dia-
grammes de Bode que nous avons tracés pour les 5 ordres de filtres disponibles. Ces filtres sont
programmés afin d’avoir une fréquence de coupure à 1 kHz. On voit que tous les filtres se com-
portent parfaitement.

Nous avons ensuite envoyé le train binaire généré par l’outil de CAO et les résultats se sont
révélés très proches. La figure 5.13 montre un signal de fréquence 2,02 kHz généré avec un train
binaire de longueur 198 bits. Ce signal est généré avec le filtre d’ordre 3. Les résultats semblent
similaires quelques soient les fréquences dans toute la bande passante et pour toutes les longueurs
du filtre. On peut faire plusieurs remarques :

– On remarque un bruit aux basses fréquences. En zoomant suffisamment, nous nous sommes
aperçus que les fréquences correspondantes étaient des multiples de la fréquence du secteur.

– Le seuil du bruit se trouve toujours environ à 60 dB en-dessous de la valeur du fondamental. Le
fait que cette valeur ne change pas en fonction des différentes conditions de test peut signifier
qu’il s’agit du bruit interne au testeur qui, rappelons le, est un testeur numérique. Ce bruit
peut notamment se retrouver dans les niveaux du train binaire avant filtrage et détériorer la
qualité du signal de sortie, comme expliqué dans le chapitre 3.

– Le deuxième harmonique est visible dans le spectre du signal. Il n’est pas tout à fait noyé
dans le bruit. Le SFDR est moins bon que les résultats obtenus en simulation, mais l’allure
du spectre est très proche.

Nous constatons ainsi la difficulté à tester ce circuit : le but d’une technique de BIST étant en
partie d’éviter l’utilisation de matériel externe pour le test afin d’éviter tous les parasites dus aux
appareils ou à leurs connexions avec la puce, on ne peut pas réellement tester ses performances en
faisant appel à des méthodes de test externes, car on réintroduit justement leurs limitations que
l’on essayait d’éviter. Cependant, on pourrait imaginer plusieurs solutions pour avoir un test plus
précis, comme par exemple utiliser un testeur analogique ou encore générer les signaux de contrôle
avec un FPGA programmé par un PC et qui produirait probablement un bruit inférieur à celui du
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Fig. 5.11 – Carte conçue pour faire l’interface entre la carte de test disponible et la puce

Ordre 2

Ordre 3

Ordre 4

Ordre 5

Ordre 6

Fig. 5.12 – Diagrammes de Bode des filtres d’ordre 2 à 6 du premier démonstrateur
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testeur. Nous n’avons cependant pas eu le temps d’explorer ces solutions.

  

(a) (b)

Fig. 5.13 – Test du premier démonstrateur : (a) signal analogique généré, (b) spectre de ce signal

5.2.5 Test du circuit complet

Lorsque nous avons tenté de simuler l’ensemble du circuit, nous avons constaté que la partie
numérique ne fonctionne pas entièrement correctement : en effet, le long registre à décalage (200
bits) est cadencé par la même horloge. La logique fournissant cette horloge ne délivre pas assez
de courant pour cadencer 100 bascules. Nous aurions dû concevoir un arbre d’horloges à base de
buffers suffisamment puissants pour supporter la charge en sortie. Heureusement, tout le reste de la
partie numérique fonctionne parfaitement, notamment la partie contrôle qui permet de programmer
l’architecture et de faire fonctionner la partie analogique. Nous avons donc pu entrer un signal
analogique depuis un générateur de signaux, mais également directement le train binaire. Cette
dernière opération a demandé un effort supplémentaire, car le fichier fourni par le logiciel de CAO
fournit les bits de programmation ainsi qu’une seule période du train binaire pour l’entrée SDI.
Le train binaire est ensuite rebouclé sur la puce. Il a donc fallu modifier les fichiers de test afin
qu’ils fournissent directement le train binaire rebouclé. Ceci a été fait grâce à un simple programme
en langage C conçu pour automatiser ces opérations. Ce programme a ensuite été développé pour
effectuer diverses modifications sur le fichier de test en fonction des situations rencontrées.

5.3 Second démonstrateur : architecture de BIST complète

5.3.1 Schéma et résultats de simulation

Au cours de la seconde année, nous avons conçu et réalisé l’architecture complète de la technique.
La figure 5.14 montre cette architecture.

Partie numérique

En haut de cette figure, on retrouve la partie de génération de signal que nous avons déjà décrite
précédemment et qui fonctionne exactement de la même façon. Nous avons cependant ajouté un
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Fig. 5.14 – Schéma du circuit de BIST complet

arbre d’horloge pour s’assurer de pouvoir supporter la charge de toutes les bascules. Dans cette
version, la partie d’analyse de la signature est présente (représentée en bas de la figure 5.14). Le
circuit sous test est constitué du filtre passe-bas d’ordre 3. Il est également possible de sortir le signal
de test pour l’envoyer vers un circuit sous test externe et d’en réinjecter la réponse vers le circuit
d’analyse de signature. Cette partie d’analyse contient le multiplexeur analogique permettant de
réaliser la modulation par le signal carré, le modulateur Σ∆ d’ordre 1 et le compteur. La partie de
génération d’horloges a également été modifiée, de manière à pouvoir générer les signaux carrés de
modulation. Outre le diviseur de fréquence par une puissance de 2, utilisé pour obtenir la fréquence
d’échantillonnage à partir de la fréquence d’horloge, on retrouve ainsi un diviseur de fréquence
programmable qui va permettre de générer les signaux carrés de modulation par division de la
fréquence fs d’échantillonnage (voir annexe A) et un générateur de phases qui va permettre de créer
les deux signaux carrés déphasés d’une phase π

2 .
Dans cette architecture, les bits S1 à S5 permettent toujours de programmer le facteur de division

2B, les bits S6 à S12 la longueur N du registre à décalage. Le fonctionnement de la partie génération
de signaux fonctionne de la même façon que précédemment. Les bits S13 à S19 programment le
facteur de division correspondant aux signaux carrés de modulation, les bits S20 à S27 le nombre de
périodes de comptage, le bit S28 la phase du signal carré (0 ou π

2 ) et les bits S29 à S31 l’harmonique
à mesurer.

Attardons nous sur le fonctionnement du compteur : ce compteur est programmable, dans le
sens où l’on peut programmer le nombre de périodes de comptage. Pour pouvoir compter le nombre
de périodes du signal qui ont été traitées, on utilise un signal carré à la même fréquence que celle
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du train binaire (généré à partir des signaux carrés de modulation) : pour compter le nombre de
périodes du signal analogique, on compte le nombre de périodes de ce signal carré. Le composant
que nous appelons “compteur” sur la figure 5.14 est donc composé en réalité de deux compteurs :

– Le compteur proprement dit, qui va compter le nombre de “1” du train binaire. Ce compteur
est incrémenté sur un front descendant de l’horloge clock si la valeur de SDI vaut “1”.

– Le compteur de périodes, qui est en fait un décompteur. La valeur initiale (le nombre de
périodes à compter) est chargée dans le décompteur et cette valeur va être décrémentée à
chaque période du train binaire détectée à l’aide du signal carré.

Une fois le nombre de périodes atteint, le compteur émet un signal annonçant la fin du comptage,
qui va permettre de rendre le résultat disponible. Lorsque TM repasse à “1” à la fin du test, le résultat
du comptage, c’est-à-dire la signature, est extrait en série depuis le registre de sortie par SDO. Pour
plus de détails sur la conception de ce compteur, se reporter à l’annexe A.

Partie analogique

Dans cette version, nous avons choisi une structure entièrement différentielle pour la partie
analogique. Ce choix a deux avantages :

– D’abord, la structure différentielle pour le filtre passe-bas permet de limiter les effets d’injec-
tions de charges et de supprimer les harmoniques pairs de la sortie. Le bruit à basses fréquences
doit également être éliminé.

– De plus, la structure différentielle de la chaîne analogique permet de rendre la modulation par
le signal carré beaucoup plus facile.

L’amplificateur a également été redessiné pour diminuer la grande consommation de courant
du démonstrateur précédent. La nouvelle structure du filtre est une structure de type cascode
“rebouclée” afin d’assurer la stabilité du filtre quelle que soit la capacité de charge en sortie. Le
contrôle de tension en mode commun permet d’assurer une linéarité en sortie sur la plus grande
bande passante possible. L’amplificateur ainsi conçu a les performances suivantes :

– Gain : 80 dB

– Bande passante : 150 MHz

– Gamme d’amplitude en sortie : -600 mV à 600 mV

– Consommation de courant : 1,5 mA

Pour plus d’informations sur la conception de cet amplificateur, se reporter à [49], [7], [94] et à
l’annexe A.

La conception du filtre d’ordre 3 est la même que celle utilisée dans le démonstrateur précédent,
mais avec le nouvel amplificateur et une structure différentielle. Le modulateur Σ∆ est également
conçu suivant le même genre de principe avec des capacités commutées. Nous ne rentrerons pas ici
dans les détails de la conception.

Cette fois encore, nous nous sommes heurtés à un problème de temps de simulation en essayant
de simuler l’ensemble du circuit de manière électrique. La mémoire des machines utilisées n’était
même pas suffisante pour mener à terme la simulation. Cependant, nous avons fait un effort pour
avoir des simulations le plus complètes possible :

– La partie numérique étant cette fois beaucoup plus complexe, nous avons simulé entièrement
son comportement en Verilog, avec l’outil VerilogXL intégré sous Cadence en utilisant les
modèles Verilog des portes de base fournis dans le kit de conception ST. Ceci permet de
vérifier la logique uniquement.
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– La partie analogique a été simulée avec succès comme précédemment en envoyant un train
binaire en entrée du filtre analogique et en observant la sortie du modulateur Σ∆.

– Nous avons essayé d’effectuer des simulations mixtes (en simulant la partie numérique de ma-
nière comportementale et la partie analogique au niveau électrique). Cependant, nous nous
somme aperçus qu’il était difficile de séparer ces deux parties dans notre circuit, car les filtres
étant échantillonnés et programmés, ils contiennent des portes logiques considérées comme
numériques, mais traitées comme analogiques par nous-mêmes (comme nous l’avons déjà ex-
pliqué dans la section traitant de la séparation entre parties analogiques et numériques dans
le premier démonstrateur). Nous n’avons donc pas plus insisté dans cette voie, d’autant plus
que cette simulation mixte n’aurait pas apporté beacoup d’informations supplémentaires : en
effet, la partie numérique est toujours simulée au niveau comportemental et le résultat est le
même que si nous avions envoyé le train binaire généré par la simulation Verilog de la partie
numérique à la partie analogique. Cette simulation aurait été presque redondante par rapport
aux deux précédentes.

– Par contre, pour éviter les problèmes de type charge de sortie que nous avions rencontrés
pour le premier démonstrateur, nous avons décidé d’essayer de simuler l’ensemble de la partie
numérique de manière électrique au moins sur la phase de programmation et sur une période
du train binaire pour vérifier si cette phase d’initialisation se passe bien. Pour cela, nous avons
demandé à utiliser la station de travail du CMP (beaucoup plus puissante) et nous avons réussi
à terminer cette simulation (qui a duré environ deux jours). Les résultats étaient tout-à-fait
ceux attendus, mais nous n’avions volontairement pas ajouté la partie analogique pour ne pas
rallonger les simulations.

– Enfin, l’idéal aurait été, après l’extraction du layout, de pouvoir faire une simulation mixte,
mais en ajoutant les délais de propagation après placement-routage pour la partie numérique.
Mais nous n’avons pas eu le temps d’aboutir avant la date d’envoi en fabrication. Cela est
dommage, car les simulations auraient alors été les plus réalistes que nous aurions pu obtenir.

5.3.2 Layout et finition

Pour ce second démonstrateur, nous avons à nouveau fait fabriquer deux circuits : l’un contenant
uniquement la partie numérique du BIST afin de pouvoir la tester plus facilement, l’autre l’ensemble
de l’architecture. La technique de layout pour ce nouveau circuit est sensiblement la même que pour
le premier démonstrateur, notamment en ce qui concerne l’isolation entre les parties analogiques et
numériques. Nous ne détaillerons donc pas à nouveau le travail effectué. La structure des parties
analogiques étant cette fois différentielle, nous avons pris garde à avoir la structure la plus symétrique
possible. Les plots utilisés sont les mêmes. La figure 5.15 montre ce démonstrateur : (a) représente
le layout du circuit complet, (b) le layout de la partie purement numérique, (c) et (d) les photos de
ces deux circuits sur silicium et (e) montre l’ensemble de la puce.

Nous pouvons tout de suite donner les surfaces des différentes parties composant ce démonstra-
teur (tableau 5.2). Parmi elles, les blocs analogiques peuvent éventuellement être présents dans le cir-
cuit sous test et être réutilisés pour le test (nous rappelons que tous les composants du BIST doivent
être testés de toute façon). La surface réellement dédiée au BIST est donc celle qui correspond aux
parties numériques, particulièrement le registre à décalage et le multiplexeur correspondant.
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(a) (b)

(c) (d)

(e)

Fig. 5.15 – Layouts et photos des différentes parties du second démonstrateur : (a) et (b) montrent
respectivement les layouts des deux versions du circuit, (c) et (d) les photos correspondantes et (e)
montre une photo de l’ensemble de la puce

Composant Surface (µm2)

Partie
numérique

Registre et multiplexeur
Compteur
Autres composants

26000
16100
20000

Partie
analogique

Filtre analogique
Modulateur Σ∆

42000
9800

Tab. 5.2 – Surfaces occupées sur le démonstrateur par les principaux blocs

96 5.3. SECOND DÉMONSTRATEUR : ARCHITECTURE DE BIST COMPLÈTE



CHAPITRE 5. PROTOTYPES RÉALISÉS

5.3.3 Préparation du test du démonstrateur

Afin de pouvoir tester ce nouveau circuit, nous avons dû à nouveau concevoir une carte supplé-
mentaire destinée à adapter le boîtier utilisé (PGA144) à la carte de test. Nous avons tout d’abord
fabriqué une carte de qualité grossière (figure 5.16(a)) afin de vérifier si le circuit semblait fonction-
ner correctement et s’il était exploitable. Une fois les premiers tests réalisés, nous avons conçu un
PCB à l’ENSERG (figure 5.16(b)).

5.3.4 Test de la partie numérique

Comme nous l’avons déjà vu, la puce contenait une version du circuit constituée uniquement des
éléments numériques. Dans ce circuit, la sortie du registre à décalage est directement connectée à la

(a) (b)

(c)

Fig. 5.16 – Les cartes conçues pour faire l’interface entre les cartes de test disponibles et la puce
pour le second démonstrateur : (a) la version pour les tests préliminaires, (b) la version pour les
tests plus précis et (c) cette dernière version ajustée sur la carte du testeur
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partie compteur de la partie d’analyse. Ce circuit contient également les éléments de génération des
signaux carrés de modulation. Le test de cette partie a révélé un fonctionnement parfait : les bits de
contrôle et le train binaire se chargent parfaitement, le train binaire se reboucle grâce à l’ajout d’un
arbre d’horloge adapté pour supporter la charge de toutes les bascules du registre à décalage. Afin
de vérifier le fonctionnement de cette partie numérique, nous avons entré un train binaire simple
constitué d’un certain nombre (connu) de “1” et nous avons vérifié que le compteur donnait le bon
nombre de “1”. Bien sûr, nous avons fait un grand nombre de tests dans des conditions différentes
(nombre de “1”, nombre de périodes de comptage, longueur du registre) définies par la partie contrôle
du circuit elle-même, vérifiant ainsi son fonctionnement. A chaque test, nous avons aussi choisi quel
harmonique d’un éventuel signal analogique nous voulions analyser et nous avons vérifié que les
signaux carrés de modulation étaient corrects. Tous ces tests se sont révélés concluants.

5.3.5 Réparation au FIB

Le premier constat que nous avons fait en commençant les tests de la partie analogique est
qu’une erreur de conception avait été commise : il manquait un plot sur une des sorties différentielles
du filtre, interdisant ainsi de vérifier la qualité du signal différentiel. Heureusement, nous avons
remarqué que la configuration du circuit rendait une réparation possible : d’abord, un plot analogique
était disponible, correspondant à une sortie du modulateur Σ∆. De plus, la sortie non-observable du
filtre ainsi que l’accès au plot en question étaient cablés dans un haut niveau de métal, rendant leur
accès possible par une méthode de FIB (Focused Ion BEAM) qui permet, en envoyant un faisceau
d’ions à très forte énergie, de graver l’oxyde et les métaux pour atteindre des niveaux plus profonds
d’une puce. Cette technique permet donc de couper des connexions, mais également d’en créer : il
est en effet possible de creuser des vias jusqu’au niveau de métal des points que l’on veut connecter,
puis de faire un dépot de tungstène au dessus de la couche de passivation de la puce pour faire la
connexion. Cette opération est similaire à celle qui consiste à créer les connexions d’un niveau de
métal de la technologie. Nous avons donc décidé d’utiliser cette technique 2 pour déconnecter, sur
une puce, une sortie du modulateur Σ∆ d’un plot analogique et de connecter la sortie du filtre à ce
plot. L’annexe C.1 donne des précisions sur cette intervention.

5.3.6 Test du circuit de génération

En attendant la réparation de la puce, nous avons observé la sortie simple du filtre pour la
comparer aux résultats de simulation. La figure 5.17 montre la comparaison entre le signal généré,
de fréquence 833 Hz, avec un registre de 120 bits et le signal obtenu par simulation dans les mêmes
conditions. On constate la similitude, avec une forte distorsion correspondant au second harmonique.

Une fois la réparation effectuée (avec succès), nous avons observé la sortie différentielle du filtre.
Nous avons constaté un bon fonctionnement de celui-ci. La figure 5.18 donne la représentation d’un
signal sinusoïdal. On voit la comparaison entre les deux sorties (qui sont très proches, prouvant
la qualité de la réparation) et le signal différentiel. La figure 5.19 montre la comparaison entre le
signal généré et le signal obtenu en simulation. La première observation que nous pouvons faire est
que le bruit à basse fréquence a entièrement disparu. Les harmoniques sont également très atténués,
déjà noyés dans le bruit, ce qui n’était pas le cas dans le premier démonstrateur (revoir la figure
5.13). En revanche, le seuil de bruit est toujours le même (environ 60 dB en dessous de la valeur
du fondamental), ce qui tendrait à confirmer qu’il vient de l’environnement de test et qu’il sera très
difficile d’évaluer la qualité du signal avec plus de précision dans ces conditions.

2. Réparation effectuée par l’entreprise “SERMA Technologies”
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(a) (b)

Fig. 5.17 – Comparaison entre le spectre d’une sortie simple et celui du même signal obtenu par
simulation

(a) (b)

Fig. 5.18 – Comparaison entre les deux sorties du filtre prises indépendamment et la sortie diffé-
rentielle, dans le second démonstrateur

Afin de vérifier les résulats obtenus en simulation, nous avons tracé l’évolution du SFDR en
fonction de la longueur du registre, pour les valeurs paires et impaires de celui-ci (figure 5.20). Pour
des question de temps de test, nous n’avons pas pu tracer cette courbe avec un grand nombre de
points. On peut cependant faire deux remarques :

– L’allure des courbes est globalement bonne, avec un SFDR qui augmente avec la longueur
du registre et des valeurs sensiblement moins bonnes pour les valeurs impaires que pour les
valeurs paires.

– Les résultats sont globalement moins bons que ceux obtenus en simulation. Ceci a déjà été
remarqué dans le spectre du signal généré et peut être dû aux bruits de l’environnement de
test.
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(a) (b)

(c) (d)

Fig. 5.19 – Test du second démonstrateur : (a) signal analogique généré, (b) spectre de ce signal et
(c) et (d) les résultats de simulation correspondants

5.3.7 Test du circuit d’analyse de signature

La partie numérique du circuit d’analyse marche parfaitement, nous l’avons déjà vérifié lors
du test de la version entièrement numérique du circuit. Malheureusement, le modulateur Σ∆ ne
fonctionne pas bien : il fonctionne de manière très approximative et pour une faible gamme de
fréquences d’horloge. Il ne fonctionne pas du tout pour les hautes fréquences, mais également pour
les faibles fréquences, ce qui est plus surprenant. A ce jour, nous n’avons pas été capables de
comprendre les raisons de ce non-fonctionnement qui n’avait pas été détecté en simulation. Nous
avons cependant remarqué que les phases pour les capacités sont à la limite du recouvrement (sans
doute n’avons nous pas pris assez de marge dans les délais). Ceci peut être une raison de ce mauvais
fonctionnement.
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Fig. 5.20 – SFDR en fonction de la longueur du registre : résultats du test pour le second démons-
trateur

5.3.8 Test de l’architecture complète

La partie analyse étant handicapée par le mauvais fonctionnement du modulateur Σ∆, nous
n’avons malheureusement pas pu vérifier le fonctionnement de l’ensemble de l’architecture.

5.4 Conclusion

Deux démonstrateurs ont été fabriqués pour valider cette technique. Plusieurs remarques peuvent
être faites :

– Le principe de génération a été validé. La technique fonctionne et la qualité du signal est
satisfaisante, surtout dans le cas d’une structure différentielle. La différence de qualité entre
le signal réel et les résultats de la simulation sont probablement imputables aux conditions de
test :

• Le testeur numérique est très bruyant.

• Le fait d’utiliser un testeur externe pour vérifier la qualité des signaux est contraire au
principe même du BIST qui présente l’intérêt d’éviter le bruit dû aux connexions entre
la puce et les appareils de test.

Afin d’améliorer la qualité des signaux générés, on pourrait envisager d’avoir recours à un
CAN 1 bit avant le filtre passe-bas afin de générer avec précision les niveaux du train binaire
malgré le buit de l’environnement.

– La partie d’analyse de signature n’a pu être testée correctement à cause d’un mauvais fonc-
tionnement du modulateur Σ∆ qui n’a pas pu être détecté en simulation. Ce résultat manque,
d’autant plus que toute la logique de l’analyse semble fonctionner parfaitement. On peut ce-
pendant supposer que les problèmes de bruit auraient également limité la précision des mesures
et il aurait été difficile de connaître la part de l’environnement dans cette imprécision. Il aurait
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pourtant été intéressant de faire des mesures même approximatives d’harmoniques de signaux
connus pour au moins valider le principe de la méthode. Enfin, pour mesurer les paramètres
définis dans le chapitre 4, il aurait fallu fabriquer un très grand nombre d’instances, ce qui est
très difficile.

– En ce qui concerne la surface de silicium ajoutée par le BIST, on peut remarquer que la plus
grande partie est composée :

• des filtres et du modulateur Σ∆ pour la partie analogique,

• du long registre à décalage et du multiplexeur correspondant pour la partie numérique.

Dans un SoC, on peut espérer réutiliser les ressources analogiques déjà existantes pour le
BIST. Il ne reste donc que la surface du registre et du multiplexeur, qui est raisonnable par
rapport à une technique de BIST plus complexe où il faudrait faire un traitement numérique
de la réponse.

Plusieurs travaux seraient donc envisageables pour améliorer l’appréciation de la technique. La
première serait de comprendre la cause du non fonctionnement du modulateur Σ∆ et éventuelle-
ment de refaire un démonstrateur, en essayant de mener à bien des simulations plus réalistes. Ce
démonstrateur pourrait ensuite être testé avec un testeur analogique, ou au moins un FPGA pour
générer les signaux des test en évitant le bruit du testeur.
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Chapitre 6

Compatibilité de l’architecture avec les

normes de test

6.1 Introduction

Comme nous l’avons déjà signalé en introduction, l’augmentation de la complexité des circuits
intégrés limite l’accès aux différents noeuds de ceux-ci, rendant le test beaucoup plus difficile. Les
techniques de scan-path ont pour objet de faciliter l’accès au plus grand nombre possible de noeuds
du circuit, en nécessitant un nombre limité de plots. Le principe est d’entrer toutes les données de
test en série dans un registre à décalage (cette opération ne nécessitant qu’un seul plot d’entrée)
et une fois le registre chargé, de distribuer les données en parallèle dans tout le circuit aux noeuds
concernés. La réponse est alors chargée en parallèle dans ce même registre et extraite en série de
la puce. Cette technique ne nécessite donc que deux plots d’entrée-sortie (en plus des plots servant
aux signaux de contrôle de l’architecture de test) au lieu de nécessiter un plot par noeud.

Très vite, la création d’un standard pour normaliser ces techniques s’est avérée nécessaire. Une
norme est apparue en 1990 sous le nom officiel IEEE 1149.1. Elle est également connue sous les
noms de “boundary-scan” ou “JTAG” 1. Cette norme, qui concerne le test de circuits numériques
est une extension des techniques de scan-path au niveau carte. Cette norme permet d’uniformiser
des techniques de test de composants au niveau carte : chaque puce est compatible boundary-scan.
Le standard permet alors d’effectuer des tests d’interconnexion entre les composants, des tests des
composants eux-mêmes ou encore de piloter un BIST inclus dans un composant. Cette norme a été
plusieurs fois mise à jour. Une version dédiée au test de circuits analogiques et mixtes est apparue
plus récemment sous l’appellation IEEE 1149.4, basée sur le même principe.

Nous allons maintenant décrire brièvement ces deux normes, avant de voir comment rendre notre
architecture compatible avec celles-ci. La description détaillée des standards est un gros travail qui
ne sera bien sûr pas réalisé ici. Pour plus d’informations, on pourra se référer à plusieurs ouvrages
dont [79] ou [1] et consulter le site internet des groupes de travail correspondant à ces standards
http://grouper.ieee.org/groups/1149/.

1. Joint Test Action Group
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6.2 Les standards de test numérique (IEEE 1149.1)

L’architecture générique d’un circuit intégré compatible avec le standard IEEE 1149.1 est mon-
trée sur la figure 6.1.

Registre d'instructions

Registre bypass

Registre identificatio n

(facultatif )

Contrôleur TAP

Cellule

boundary-scan

Registre

boundary-scan

TDOTDI

Entrées-sorties

du système

Entrées-sorties

du système

TCK

TMS

TRST

(facultatif )

Signaux  de contrôle

Coeur

du 

circuit

Fig. 6.1 – Architecture générique d’un circuit intégré compatible IEEE 1149.1

Sur ce schéma, nous voyons que l’architecture est constituée de plusieurs éléments :

– Un contrôleur TAP qui est une machine à seize états dont le rôle est de contrôler l’ensemble
de l’architecture. Ce contrôleur est piloté par les signaux TMS (Test Mode Select) et TCK,
une horloge qui lui est dédiée, indépendante du reste du circuit.

– Un ensemble de registres, qui partagent les mêmes entrées-sorties, respectivement appelées
TDI (Test Data In) et TDO (Test Data Out) :

• Des registres de données. Les deux seuls registres de données obligatoires sont le registre
Boundary et le registre Bypass. D’autres peuvent exister mais sont optionnels, comme le
registre d’identification. Ces registres ont un mode de fonctionnement différent selon le
mode de fonctionnement de l’architecture boundary-scan.

• Un registre d’instruction, qui va définir le mode d’opération des registres de données.

• Le standard permet de définir des registres personnalisés en plus des registres obligatoires.

Nous allons maintenant voir le rôle de chacun de ces éléments.
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6.2.1 Le contrôleur TAP

Le contrôleur TAP est une machine à seize états, pilotée par la valeur de TMS. Les transi-
tions entre les différents états ont lieu sur les fronts montants de l’horloge TCK. Le diagramme de
transition de la machine à état TAP est donné sur la figure 6.2.
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Fig. 6.2 – Diagramme de transition du contrôleur TAP

On peut remarquer deux colonnes sur ce diagramme : la première correspond aux registres de
données, la seconde au registre d’instructions. Les états correspondants aux deux types de registres
ont des noms similaires, car ils fonctionnent de manière à peu près identique. Décrivons brièvement
chacun de ces états :

– Test-Logic-Reset est l’état reset. Il correspond à une désactivation du dispositif de test de sorte
que le circuit sous test soit dans son état de fonctionnement normal. Le registre d’instruction
est initialisé avec l’instruction IDCODE si le registre d’identification du circuit est présent et
l’instruction BYPASS sinon. La mise sous tension du dispositif doit mettre le système dans
cet état et seul un passage de TMS à la valeur “0” logique fait entrer le TAP dans l’état
Run-Test-Idle. Si TMS reste haut durant cinq fronts montants de TCK, le système revient
automatiquement à l’état Test-Logic-Reset, quelque soit son état.

– Run-Test-Idle est un état d’attente, permettant à certaines instructions particulières de s’exé-
cuter, comme par exemple l’instruction RUNBIST dont nous reparlerons par la suite. Un
passage de TMS à la valeur “1” logique permet de quitter cet état pour aller dans l’état
Select-DR-Scan.

– Select-DR-Scan est un état de décision : si TMS passe à “0”, on entre dans la colonne d’états
correspondant au registre de données concerné. Sinon, on passe à l’état de décision Select-IR-
Scan.

– Select-IR-Scan est un état de décision permettant d’entrer dans la colonne d’états correspon-
dant au registre d’instructions si TMS passe à zéro. Sinon, on retourne à l’état Test-Logic-
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Reset.

Une fois rentré dans une des colonnes, une succession d’états est possible pour chaque type de
registre :

– Capture-IR (respectivement Capture-DR) : dans cet état, la partie capture du registre d’ins-
tructions (respectivement de données) (voir figure 6.3 pour la description de ces registres) est
chargée en parallèle sur un front montant de TCK. Dans le cas du registre d’instructions, les
deux bits de poids faible ont obligatoirement la valeur “01”, les autres une valeur quelconque
(qui ne code pas obligatoirement une instruction).

– Shift-IR (respectivement Shift-DR) : dans cet état, le registre d’instructions (respectivement
de données) est connecté en série entre TDI et TDO. Le train binaire présent dans le registre
est translaté de TDI vers TDO à chaque front montant de TCK. Dans cet état, un train
binaire peut être évacué vers TDO tandis qu’un nouveau train binaire est chargé en série par
TDI.

– Exit1-IR (respectivement Exit1-DR) est un état temporaire dans l’attente de la décision entre
entrer dans l’état Pause-IR (respectivement Pause-DR) si TMS vaut “0” et Update-IR (res-
pectivement Update-DR) si TMS vaut “1”.

– Pause-IR (respectivement Pause-DR) : cet état permet d’interrompre provisoirement le déca-
lage du registre d’instructions (respectivement de données). Ceci peut être utile par exemple
lorsqu’un un système ATE recharge sa mémoire.

– Exit2-IR (respectivement Exit2-DR) est un état temporaire dans l’attente de la décision entre
entrer dans l’état Update-IR (respectivement Update-DR) si TMS vaut “1” et Shift-IR (res-
pectivement Shift-DR) si TMS vaut “0”.

– Update-IR (respectivement Update-DR) : dans cet état, les valeurs de bits précédemment
chargés en série dans la partie capture du registre d’instructions (respectivement du registre
de données) sont chargées dans la partie maintien de ce même registre. Ceci a lieu sur un
front descendant de CLK. Voir la figure 6.3 pour la description des registres d’instructions et
de données.

En fait, le TAP va générer les signaux shift_IR, capture_IR, update_IR, shift_DR, cap-
ture_DR et update_DR, qui vont permettre de choisir les modes de fonctionnement des registres
d’instruction et de données (voir description de ces registres).

6.2.2 Le registre d’instructions

Le registre d’instructions est composé suivant le principe d’un registre boundary-scan typique.
Un registre Boundary est composé de deux parties, comme le montre la figure 6.3 : une partie
capture de données et une partie maintien des données. Ce principe permet de pouvoir maintenir
des données en parallèle en sortie du registre, tout en chargeant de nouvelles données en série dans
la partie capture. Un exemple de dessin d’une cellule du registre d’instructions est donné figure 6.4.

La fonction de ce registre est de définir le mode sur lequel les registres de données vont fonc-
tionner. Il contient une instruction qui va être décodée par un circuit de décodage pour fournir des
commandes “mode” correspondant à chaque cellule du registre de données, dont nous allons voir le
fonctionnement par la suite.

On peut voir sur la figure 6.4 qu’une cellule du registre d’instructions est pilotée par les signaux
shift_IR, clock_IR et update_IR. clock_IR est un signal dérivé du signal CKL qui sert à capturer
ou à décaler les données. Update_IR est dérivé du signal CLK complémenté et sert à mettre à jour
la partie maintien du registre sur un front montant (donc sur un front descendant de CLK, pour
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Partie maintien des données

Partie capture des données en parallèle

TDI TDO

Element de maintien

Element de capture

Sortie parallèle

Entrée parallèle

Entrée série Sortie série

Sortie maintenue

(a) (b)

Fig. 6.3 – Architecture d’un registre boundary-scan standard avec une partie capture et une partie
maintien : (a) le registre et (b) une cellule du registre avec un élément de capture et un élément
maintien
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Fig. 6.4 – Dessin possible d’un cellule du registre d’instruction

rendre disponible une instruction. Ces signaux sont générés par le contrôleur TAP et déterminent
l’état de l’architecture IEEE 1149.1.

6.2.3 Les registres de données

Le registre Boundary

Le registre Boundary est le registre de données le plus important : c’est lui qui permet de faire
l’interface entre les plots du circuit et le circuit à tester. Il est construit sur un principe semblable à
celui du registre d’instructions, constitué de cellules boundary-scan, dont un exemple de conception
est donné sur la figure 6.5.

On voit sur cette figure que l’on retrouve une architecture similaire à celle du registre d’instruc-
tions, avec les commandes shift_DR, clock_DR et update_DR également générées par le contrôleur
TAP et qui déterminent l’état correspondant du système. On peut également noter la présence du
signal “mode”. Ce signal est généré par le registre d’instructions et le décodeur d’instructions et
détermine le mode de fonctionnement de la cellule. Ces différents modes sont décrits dans le tableau
6.1.
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Fig. 6.5 – Dessin possible d’une cellule boundary-scan
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Tab. 6.1 – Les différents modes de fonctionnement des cellules boundary-scan
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Le registre Bypass

Le registre bypass consiste en une seule cellule et ne permet pas de maintien des données en
parallèle. Ce registre est sélectionné par l’instruction BYPASS. Elle sert à “court-circuiter” un com-
posant en le réduisant à une seule cellule. Ceci est utile par exemple pour diminuer le temps de test
lorsqu’on veut tester d’autres composants sur une carte.

Le registre d’identification

Ce registre, facultatif, doit, s’il existe, avoir une longueur de 32 bits. Il contient un code identifiant
le composant.

Les registres définis par l’utilisateur

Ces registres sont facultatifs et peuvent s’avérer très utiles pour effectuer des tests par une
technique de scan-path par exemple. Comme nous l’avons déjà expliqué, cette technique consiste
à introduire un vecteur de test en série dans un registre à décalage et à distribuer ses valeurs en
parallèle à différents points du circuit. Cette technique permet de diminuer le nombre de plots. Pour
utiliser ce type de technique, le concepteur peut décider de ne pas utiliser le registre Boundary et
de concevoir un registre supplémentaire pour accéder à d’autres noeuds du circuit. Cette méthode
peut en particulier être utilisée avec des instructions spécifiques dans une technique de BIST comme
nous le verrons par la suite.

6.2.4 Les différents modes de fonctionnement de l’architecture

Nous pouvons maintenant donner un schéma plus détaillé de l’architecture 1149.1 (figure 6.6),
montrant les différents signaux générés par le TAP et le registre d’instructions.

Le principe de fonctionnement de l’architecture pour effectuer un test est le suivant :

– Initialisation du TAP et des registres

– Chargement d’une instruction en mode série dans le registre d’instructions par TDI

– Configuration par le TAP des circuits concernés pour effectuer cette instruction

– Chargement des stimuli dans les registres de données

– Exécution de l’instruction et récupération des données en série par TDO

– Réinitialisation du TAP et des registres

Afin d’illustrer plus précisemment cette séquence, reportons nous au diagramme d’états du TAP
(tableau 6.2).

Les modes non-invasifs

Le type de test à effectuer est piloté par l’instruction du registre d’instructions et donc par le
mode de fonctionnement des registres de données. Nous allons donc passer en revue les différents
modes d’opération de l’architecture. Nous commençons par les modes dits “non-invasifs”, c’est-à-dire
qui ne déconnectent pas le circuit sous test de ses pins. Autrement dit, si l’on se réfère à la figure
6.5, le signal “mode” vaut “0” pour tous ces modes.

Le mode BYPASS place le registre Bypass entre TDI et TDO pour éviter le test du composant
concerné dans le cas du test d’autres composants d’une carte par exemple. Ceci permet de gagner
en temps de test.
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Schéma Description
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Tab. 6.2 – Séquence de scanning
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Fig. 6.6 – Schéma détaillé d’une architecture boundary-scan

Le mode IDCODE place le registre d’identification (s’il est présent) entre TDI et TDO pour
identifier le composant. Ce registre est alors chargé en parallèle par le code identifiant le composant.

Le mode USERCODE place à nouveau le registre d’identification entre TDI et TDO, mais
cette fois, ce dernier est chargé par une instruction définie par l’utilisateur. Ceci permet d’identifier
le composant dans le cas par exemple où celui-ci est programmable.

Le mode SAMPLE (encore appelé mode d’échantillonnage) place le registre Boundary entre
TDI et TDO. Dans ce mode, les cellules d’entrée et les cellules de sortie du circuit sont en mode
“capture” (voir tableau 6.1). Ce mode permet d’échantillonner les entrées et les sorties du circuit
(c’est-à-dire les introduire dans la chaîne boundary-scan) pendant son fonctionnement normal. Ceci
permet par exemple de tester les entrées et certaines valeurs logiques du système.

Le mode PRELOAD place le registre Boundary entre TDI et TDO sans toutefois déconnecter
le circuit de ses pins (mode non-invasif). Ce mode est utilisé pour initialiser les cellules du registre
Boundary.
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Les modes invasifs

Voyons maintenant les modes qui utilisent les pins du circuit, en ce sens qu’ils déconnectent le
coeur du circuit de ces pins (le signal “mode” vaut “1”) :

Le mode EXTEST (encore appelé test d’interconnexions) place le registre Boundary entre TDI
et TDO et déconnecte les pins du coeur du circuit : dans ce mode, les cellules d’entrée du circuit
sont en mode “capture”, tandis que ses cellules de sortie sont en mode “update”. Les données des
pins sont chargées en série dans les cellules de sortie des différents composants. Ces données sont
ensuite translatées vers la partie maintien de ces cellules et sont donc introduites en parallèle dans les
cellules d’entrée du composant suivant. Après l’opération de test, les données du registre Boundary
sont extraites en série afin de vérifier l’intégrité du train binaire, pour confirmer que les connexions
entre les puces se font correctement.

Le mode INTEST est un mode optionnel, qui permet de tester le composant à travers la chaîne
boundary-scan. Dans un premier temps, le vecteur de test est chargé dans le registre Boundary en
série. Puis, ce vecteur est envoyé au coeur du circuit par une opération de “update” sur les cellules
d’entrée. Les bascules de sorties entrent alors en mode “capture” afin que les valeurs de sortie soient
introduites dans le registre Boundary. Les valeurs de sortie peuvent alors être extraites en série pour
vérification de la réponse du circuit.

Le mode RUNBIST est un mode optionnel. Il place un registre quelconque entre TDI et TDO.
Ce registre est souvent un registre défini par l’utilisateur, mais ce peut être un registre existant,
comme le registre Bypass ou Boundary. Typiquement, ce registre va être utilisé pour distribuer les
bits d’entrée lors d’un BIST et pour récupérer la réponse du circuit. Ces résultats devront donc être
récupérables par décalage de ce registre. C’est cette instruction que nous allons utiliser pour rendre
notre technique compatible avec les standards.

6.3 Les standards de test analogique et mixte (IEEE 1149.4)

Le standard 1149.1 est adapté aux circuits numériques. Beaucoup de systèmes aujourd’hui em-
barquent des parties analogiques et des convertisseurs entre les parties numériques et analogiques.
Dans ce cas, des cellules boundary-scan sont insérées entre la partie numérique et les convertisseurs
comme le montre la figure 6.7 (ces cellules font partie alors de la chaîne boundary-scan). Ces cellules
sont toujours connectées au circuit numérique d’un côté, mais l’autre est connecté aux convertisseurs
plutôt qu’aux plots. Cette technique n’est pas satisfaisante, pour plusieurs raisons : elle ne permet
pas de tenir compte des plots analogiques et les circuits même numériques présentent de plus en
plus de caractéristiques analogiques (délais, tension de biais, de référence par exemple). Un groupe
de travail a été créé en 1992 pour mettre au point une norme analogique (IEEE 1149.4). Cette
norme utilise des éléments analogiques et introduit la notion d’interconnexions “étendues”, c’est-à-
dire ayant des caractéristiques analogiques dont il faut tenir compte. L’architecture générique d’un
circuit intégré compatible avec le standard IEEE 1149.4 est montrée sur la figure 6.8.

Le principe est globalement le même que pour le standard 1149.1. Il y a cependant la possibi-
lité supplémentaire de charger ou d’extraire des signaux analogiques. Des éléments analogiques sont
ajoutés pour la manipulation de ces signaux : le ATAP (TAP Analogique), le bus interne analogique,
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Fig. 6.7 – Architecture générique d’une architecture IEEE 1149.1 dans le cas d’un circuit mixte

le TBIC (circuit d’interface pour l’accès au bus interne) et les ABM (modules boundary-scan ana-
logiques). Les cellules de boundary-scan numériques de la norme 1149.1 sont renommées en DBM
(modules boundary-scan digitaux). Les autres éléments, notamment le TAP, sont les mêmes que
dans un standard 1149.1.

Le ATAP est constitué de deux pins au moins :

– AT1 qui sert généralement à introduire un signal analogique de test dans l’architecture,

– AT2 qui sert à extraire de la puce une réponse analogique en vue par exemple de faire des
mesures.

Dans le cas de signaux différentiels, deux autres pins peuvent être présents (AT1N et AT2N)
correspondant respectivement à AT1 et AT2. Le bus interne permet éventuellement de transmettre
ces signaux aux ABM. Il est composé de deux connexions AB1 et AB2 correspondant respectivement
aux pins AT1 et AT2. Enfin, le TBIC est un ensemble d’interrupteurs analogiques commandés par
le TAP, qui permettent de contrôler la connexion entre le bus interne et les pins AT1 et AT2. Le
TBIC est équipé d’une logique de contrôle qui permet, en fonction des signaux issus du TAP et
du registre de contrôle, de connecter en particulier AT1 et AT2 à AB1 et AB2, ou aux tensions
d’alimentation VH et VL.

Les ABM sont des cellules analogiques comparables aux cellules boundary-scan numériques :
elle sont connectées en série pour former une partie du registre Boundary. Ces cellules offrent des
possibilités d’opérations de contrôle et d’observation, permettent le test d’interconnexions mais aussi
certains types d’opérations de test paramétrique. Comme le TBIC, les ABM possèdent un dispositif
à base d’interrupteurs contrôlés par une logique de contrôle. Ces interrupteurs permettent :

– de connecter ou non les pins au coeur du circuit,

– de connecter le pin à AB1 dans le but d’injecter un signal de test,

– de connecter le pin à AB2 dans le but d’extraire et de visualiser une réponse,

– de connecter le pin à VH ou VL pour des tests d’interconnexion,

– de fournir une sortie à un bit représentative de la tension du pin (par comparaison à la valeur
VTH),

– de connecter le pin à une tension de référence VG pour effectuer un test paramétrique notam-
ment.
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Fig. 6.8 – Architecture générique d’un circuit intégré compatible IEEE 1149.4

Le principe de fonctionnement est sensiblement le même que pour le standard numérique et
les instructions sont semblables : selon le mode de fonctionnement, le coeur peut être connecté aux
pins par les ABM ou non. On peut aussi connecter les pins à un signal analogique de test, aux
tensions d’alimentation ou à un signal interne de référence (toujours par les ABM). Une nouvelle
instruction obligatoire à cependant été introduite : l’instruction PROBE qui est sensiblement la
même que l’instruction SAMPLE mais dans le domaine analogique, avec la restriction que l’on
ne peut échantillonner qu’un plot analogique à la fois, car un seul bus AB est disponible pour
l’échantillonnage. Les instructions BYPASS, PRELOAD, IDCODE et USERCODE sont exactement
les mêmes que dans le standard numérique en ce sens qu’elles sont non-invasives et n’ont pas
d’effet sur les pins analogiques. L’instruction EXTEST est basée sur le même principe que son
homologue dans le domaine numérique, mais en introduisant des possibilités de mesures analogiques.
Les autres instructions sont également comparables entre les deux standards avec des considérations
analogiques. Nous ne développerons pas plus ces instructions ici.

Nous allons maintenant montrer comment la conception de l’architecture de BIST présentée
dans les chapitres précédents la rend facilement compatible avec ces standards.
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6.4 Compatibilité de l’architecture avec les différents standards

6.4.1 Compatibilité avec la norme 1149.1

Comme nous l’avons vu, l’architecture de BIST a une interface entièrement numérique : les
signaux d’entrée sont numériques et la réponse est un train binaire qui est analysé de manière
numérique. Il est donc possible d’intégrer cette technique dans une architecture 1149.1, dans le cas
où l’on ne désire pas avoir accès aux noeuds analogiques. Dans ce cas, deux solutions sont possibles,
selon que l’on veut incorporer le BIST dans une architecture dédiée (on a alors la possibilité de
définir de nouvelles instructions) ou une architecture existante (il est alors impossible de définir de
nouvelles instructions).

Utilisation dans une architecture IEEE 1149.1 dédiée

Une architecture est proposée sur la figure 6.9. Dans cette architecture, un registre utilisateur
est ajouté à l’architecture, constitué du registre à décalage contenant le train binaire, du registre de
contrôle contenant les signaux servant à programmer l’architecture et du registre qui va contenir la
signature. Afin de ne pas surcharger la figure, nous n’avons pas représenté ici le registre Boundary
classique, qui est bien entendu présent, faisant l’interface avec les pins pour les tests classiques
d’interconnexions par exemple. Comme nous l’avons signalé, l’ajout d’un registre est une méthode
classique pour lancer un BIST en utilisant l’instruction RUNBIST.
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Fig. 6.9 – Intégration du BIST dans une architecture IEEE 1149.1 dédiée
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L’enchaînement des opérations pour mener à bien le test est le suivant :

– Charger les registres de contrôle et de stimulus en série en utilisant le même train binaire,
durant un état shift_DR du diagramme d’états

– Charger le registre d’instructions avec une instruction RUNBIST

– Tant que l’instruction est active, TCK permet de décaler les bits du registre de stimuli mais
sans décaler les registres de contrôle et de signature (l’horloge est désactivée pour ces registres).
Ces registres devront donc avoir une structure de type boudary-scan. Durant le même temps,
le signal BIST_fin reste à sa valeur basse pour désactiver le signal TMS local (TMS*)

– Quand le test est terminé, BIST_fin passe au niveau haut et la signature peut être extraite
en série avec une opération shift_DR.

Utilisation dans une architecture IEEE 1149.1 existante

Dans le cas où le BIST est intégré dans une architecture existante, il n’est pas a priori possible
de définir de nouvelles instructions. Nous allons donc avoir besoin de rajouter une logique supplé-
mentaire comme indiqué sur la figure 6.10. Nous voyons sur cette figure qu’un registre d’instruction
de travail (WIR, Working Instruction Register) associé à une logique de contrôle est ajouté en série
avant les autres registres boundary-scan.
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Fig. 6.10 – Intégration du BIST dans une architecture IEEE 1149.1 existante

L’enchaînement des opérations devient :

– Charger le WIR avec l’instruction W_LoadStimulus dans un mode shift_DR

– Charger le registre d’instructions avec une instruction PRELOAD. Les multiplexeurs sont
ainsi en position “0”

– Charger le registre de stimulus avec le train binaire et le WIR avec l’instruction W_LoadControl
en utilisant un mode shift_DR
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– Charger l’instruction globale PRELOAD dans le registre d’instructions, les multiplexeurs étant
alors en position “1”

– Charger le registre de contrôle avec les bits de contrôle et le WIR avec l’instruction W_RunBIST

– Charger l’instruction PRELOAD les multiplexeurs sont alors en position “1” et TMS* est
désactivé jusqu’à ce que la signature soit prête

– La signature est alors extraite et une nouvelle instruction peut être chargée dans le WIR

6.4.2 Utilisation avec la norme 1149.4

Cependant, il est très intéressant d’utiliser une norme IEEE 1149.4. En effet, comme nous l’avons
vu, une architecture boundary-scan permet de faire des tests d’interconnexions entre les composants
d’une carte. Si la partie analogique communique avec l’extérieur du circuit par des plots analogiques,
on ne peut tester ces interconnexions étendues que par un standard 1149.4. De plus, si l’on désire
pouvoir également envoyer directement des signaux de test analogiques au circuit analogique, une
architecture 1149.4 s’avère indispensable. La figure 6.11 présente des possibilités d’intégration du
BIST dans un standard de test analogique, selon, comme précédemment, que l’on s’insère dans
une architecture dédiée ou existante. Nous voyons que cette figure est très similaires aux figures
présentées dans le cas d’une intégration dans une architecture numérique : un registre utilisateur
a été également ajouté, mais celui-ci contient des cellules ABM entre les parties analogique et
numérique, afin de pouvoir éventuellement injecter un signal analogique directement dans la partie
analogique pour effectuer un test traditionnel. De toute façon, le registre Boundary classique est
là encore présent (bien que non représenté sur les figures) pour l’accès aux pins numériques et
analogiques. L’enchaînement des instructions est exactement le même que dans une architecture
1149.1.

6.5 Conclusion

L’architecture de BIST proposée utilise le concept de scan-path afin de rentrer les vecteurs de
test en série et d’extraire la signature de la même façon. Globalement, un effort de conception a été
fait pour que l’architecture soit facilement compatible avec les normes de test. Les vecteurs de test
étant numériques ainsi que la signature et son traitement, le BIST en lui-même est entièrement com-
patible avec le standard 1149.1. Cependant, si l’on considère l’ensemble du circuit mixte ainsi que
la circuiterie de test et que l’on veut pouvoir tenir compte d’éventuels plots du circuit analogique,
il faut alors intégrer l’ensemble dans une architecture compatible 1149.4, ce qui est également faci-
lement réalisable. Les entrées-sorties du BIST consistant uniquement en deux signaux analogiques
différentiels, le BIST pourra être fourni sous forme d’IP facilement intégrable dans un système.
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Chapitre 7

Conclusions et travaux futurs

Les recherches sur les techniques de BIST analogiques et mixtes sont en pleine évolution. Cepen-
dant, à l’heure actuelle, peu de solutions industrielles existent et la plupart sont assez spécifiques ou
font intervenir du matériel externe à la puce. Le but de cette thèse était de présenter une technique
de BIST qui soit totalement intégrée, dans le sens où aucun élément extérieur ne participe au test :
la génération de signaux de test devait se faire sur la puce ainsi que l’analyse de la réponse, de
telle sorte que la puce produise elle-même un signal l’identifiant comme fonctionnelle ou défaillante.
Cette technique devait être la plus générique possible, c’est-à-dire qu’elle ne soit pas limitée à une
catégorie particulière de circuits. Enfin, l’interface de la technique devait être totalement numé-
rique et compatible avec les standards de test existants. L’architecture à laquelle nous avons abouti
s’appuie sur une technique de génération de signaux de test sinusoïdaux par utilisation d’un train
binaire codant ce signal et sur une technique d’analyse harmonique de la réponse qu’elle marie
avantageusement afin d’accomplir un test fréquentiel à bas coût, à une vitesse intéressante et avec
une surface de silicium supplémentaire raisonnable.

La technique de génération permet de générer des signaux périodiques mono ou multifréquences
de bonne qualité (au moins 60 dB de SFDR) mais avec une faible résolution dans le choix de
l’amplitude. Ceci limite l’utilisation de cette technique de génération à des techniques de test qui ne
nécessitent pas de générer un signal d’amplitude donnée (ce qui est le cas ici). Une autre limitation
de cette méthode vient du principe qui consiste à filtrer un train binaire issu d’un modulateur
Σ∆ : la nature intrinsèquement analogique de ce train binaire fait que des variations des tensions
d’alimentation peuvent altérer la qualité du signal à un moment donné. Dans notre cas, l’extraction
des composantes harmoniques se fait par moyennage sur un grand nombre de périodes du signal
modulé, donc cette limitation ne doit pas poser de problème non plus. Il aurait été intéressant de
vérifier cette assertion par simulation en ajoutant un bruit à la sortie du modulateur Σ∆, mais ceci
aurait obligé à voir le train binaire de manière analogique et donc d’augmenter fortement le pas de
calcul des simulations de Monte Carlo, ce qui s’est avéré impossible dans la pratique.

La technique d’analyse est basée sur la modulation du signal par un signal carré puis sur une
intégration du résultat pour évaluer un harmonique. La limitation de cette technique vient du fait
que les signaux carrés introduisent des harmoniques impairs dans la modulation. Ceci a pour effet de
rendre l’évaluation de la valeur d’un harmonique dépendante de la valeur des suivants. L’utilisation
de cette méthode pour mesurer les harmoniques ne va donc être possible que si ces harmoniques
suivants sont négligeables (ce que l’on ne peut pas affirmer à priori). Ici, cette technique a donc été
utilisée de manière relative : des signatures sont définies, qui correspondent à chacun des harmo-
niques sans en être réellement une mesure. La signature du circuit va être constituée des signatures
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correspondant à différents harmoniques et comparée à la signature nominale correspondant à un
circuit parfait, obtenue par simulation et suivant le même principe. Cette signature subissant elle
aussi l’effet de la modulation carrée qui est parfaitement déterministe, ces variations ne vont pas
troubler le test et ce sont bien les variations des harmoniques, donc les variations de performances
qui vont être détectées.

Les deux aspects de génération et d’analyse ainsi que l’architecture complète ont été validés en
simulation. Deux démonstrateurs ont été réalisés, l’un contenant l’architecture complète, et donnent
des résultats encourageants :

– La partie génération fonctionne correctement avec une qualité de signaux satisfaisante. Nous
avons cependant noté un retrait des performances par rapport à la simulation, mais il est très
difficile de déterminer quelle est la part de dégradation due aux conditions de test.

– La partie d’analyse n’a pas pu être testée à cause d’un mauvais fonctionnement du modulateur
Σ∆, interdisant malheureusement de valider son fonctionnement et donc celui de l’architec-
ture complète. Ce résultat est le principal manque dans le travail effectué au cours de cette
thèse. L’idéal serait de comprendre pourquoi le modulateur ne fonctionne pas correctement
et de refabriquer un démonstrateur afin de pouvoir tester l’ensemble de la technique dans les
conditions réelles.

Le coût supplémentaire en surface est acceptable et on peut espérer réutiliser certains éléments
analogiques présents dans le circuit pour le test, afin d’économiser en surface. La programmabilité
de l’architecture est également un moyen intéressant de permettre l’optimisation de la signature,
d’économiser de la surface de circuit et de diminuer le temps de test.

Cette technique est assez générique. Elle peut s’appliquer :

– à des circuits fonctionnant à une fréquence modérée (à cause du suréchantillonnage),

– à des circuits linéaires ou non linéaires,

– à des tests ne nécessitant pas de connaître l’amplitude du signal généré avec précision.

Pour le test de convertisseurs, le principe de la technique peut être encore valable. Mais il faut une
résolution en amplitude beaucoup plus importante pour la partie génération. [95] a démontré la
validité du principe de génération pour des signaux ayant une précision supérieure à 20 bits. Par
contre, la validité du principe d’analyse de signature pour le test de convertisseurs reste encore à
étudier.

Enfin, nous avons fait un effort de conception avec un chargement des données de type scan-path
afin que l’architecture soit facilement compatible avec les standards de test. Nous avons montré dans
le dernier chapitre que cette compatibilité pouvait très facilement être assurée.

Les résultats de cette thèse sont donc très encourageants, mais beaucoup de travaux restent à
accomplir autour de cette technique :

– Il serait intéressant d’évaluer l’utilisation de signaux multifréquences dans le cadre de cette
technique.

– L’utilisation de cette technique pourrait être évaluée dans le cadre du test de convertisseurs
qui est le sujet d’une thèse en cours dans le groupe de travail.

– Il serait envisageable d’améliorer la qualité du signal analogique généré en utilisant un CAN
de 1 bit pour générer les niveaux du train binaire avec une bonne précision.

– Un nouveau démonstrateur devrait être fabriqué afin de confirmer les résultats, avec un effort
de conception portant sur la compatibilité de l’architecture avec les normes de test, l’utilisa-
tion d’une technologie plus récente et la réalisation d’un circuit plus abouti et plus robuste
permettant des mesures précises des performances.
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Annexe A

Schémas de certaines parties des

démonstrateurs

A.1 Circuits analogiques

A.1.1 Premier amplificateur

L’amplificateur utilisé pour le premier démonstrateur est d’une structure classique à deux étages
(figure A.1). Dans cette figure, seule la largeur des transistors est indiquée, toutes les longueurs
étant prises à 0,18 µm, le minimum de la technologie. La configuration classique d’un amplificateur
contient généralement un troisième étage qui est un buffer de sortie, dans le cas où l’on a une charge
résistive. Ici, nous n’avons qu’une charge capacitive en sortie, nous nous contentons donc des deux
premiers étages :

– un premier étage constitué d’une paire différentielle (T1 et T2) et d’un miroir de courant (T3

et T4) pour charger celle-ci en courant,

– un étage de gain constitué du transistor T5 en source commune avec T6.

La polarisation est assurée par les transistors T6, T7 et T8 montés en miroir de courant pour que les
intensités les traversant soient les mêmes que celle traversant R.

Nous utilisons une compensation Miller pour le second étage : celle-ci est d’habitude assurée par
une capacité dite de Miller C en série avec une résistance. Dans notre cas, la résistance est réalisée
par un transistor (T9) en zone résistive.

A.1.2 Second amplificateur

Nous avons constaté en testant le premier prototype des limitations dues au premier ampli-
ficateur, notamment une très grosse consommation de courant et un bruit à basse fréquence. La
conception de l’amplificateur a donc été revue par Luis Rolíndez pour le second démonstrateur, avec
une structure différentielle.

La conception d’amplificateurs différentiels nécessite un circuit de contre-réaction en mode com-
mun (CMFB) pour contrôler la tension de sortie en mode commun. La conception d’un tel circuit
est assez délicate :

– La boucle de mode commun (CM) doit avoir un gain ACM aussi élevé que possible et une
bande passante (GBWCM ) comparable à celle de la boucle différentielle.

– Contrairement à l’étage d’entrée, l’étage de sortie travaille avec des signaux d’entrée de grande
amplitude et doit fonctionner avec une grande dynamique.
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Fig. A.1 – Schéma de l’amplificateur utilisé pour le premier démonstrateur

L’étage principal de l’amplificateur est constitué d’une structure cascode rebouclée. Le CMFB
utilise en entrée les tensions Vout+ et Vout− et fournit la tension VCM pour compenser le niveau DC
de sortie de l’amplificateur. Le circuit de polarisation fournit les tension V biasp, V biasn, V casp et
V casn qui sont nécessaires aux étages suivants. Le dernier étage est un circuit de déclenchement.
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Fig. A.2 – Les différents étages de l’amplificateur du second démonstrateur

La structure cascode rebouclée (figure A.3) assure la stabilité de l’amplificateur pour toute
charge capacitive.

Le circuit de contrôle de tension en mode commun est décrit dans [94].
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Fig. A.3 – Schéma de la structure repliée

A.2 Circuits numériques

A.2.1 Compteur

Le schéma détaillé du compteur programmable est donné figure A.4. Il est constitué essentielle-
ment d’un compteur et d’un décompteur programmable.

Le but de ce compteur est de compter le nombre de “1” du train binaire sur un certain nombre
de périodes de celui-ci. Pour cela, nous allons utiliser un signal carré de fréquence égale à celle
du train binaire. Ce signal est facile à générer, toujours par division de la fréquence d’horloge :
nous rappelons que pour évaluer le iième harmonique, nous devons générer des signaux carrés (SQ)
de fréquence fclock

N
i

, c’est-à-dire fclock×i
N

. Pour obtenir un signal à la fréquence du train binaire, il

suffit donc de diviser à nouveau la fréquence de SQ par i pour obtenir le signal SQ′ de fréquence
fclock

N
, c’est-à-dire celle du train binaire. Ces divisions de fréquence sont assurées par un diviseur de

fréquence programmable qui sera décrit dans la section suivante. Ici, c’est la valeur de i (facteur de
division) qui est codée par les bits S6, S7 et S8.

Le nombre de périodes de comptage est chargé dans le décompteur pendant que TM vaut “1”. Ce
compteur va être décrémenté à chaque période du train binaire, c’est-à-dire du signal SQ′, jusqu’à
ce que sa valeur de sortie soit nulle. Le signal dec passe alors à “1”, mettant fin au comptage en
agissant sur l’entrée clear de la bascule D4. Nous désirons pouvoir compter jusqu’à 256 périodes,
le décompteur est donc sur 8 bits. La longueur du registre est au maximum 200 nous voulons donc
pouvoir compter jusqu’à 51200, le compteur doit donc être sur 16 bits.

Nous voulons également attendre deux périodes du train binaire avant de commencer à compter
pour s’assurer que la stabilité est bien établie. Pour cela, nous utilisons le registre constitué des
bascules D1 et D2 : la valeur “1” est chargée à l’entrée de la première bascule et SQ′ cadence ces
bascules, si bien que la sortie du registre passe à “1” au bout de deux périodes pour autoriser le
comptage. La décrémentation du décompteur commence en même temps et a lieu sur front montant
de SQ′ c’est-à-dire sur front descendant de SQ′ (on compte le nombre de périodes écoulées du train
binaire).

Nous cherchons à compter le nombre de “1” du train binaire. La porte AND2 permet d’incré-
menter le compteur sur front descendant de l’horloge (pour éviter des problèmes d’aléa) si le train
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Fig. A.4 – Schéma détaillé du compteur programmable

binaire vaut “1” et si les signaux servant à autoriser le comptage valent “1” également.
L’ensemble des composants sont remis à “0” si reset vaut “1”, le comptage ne peut être actif que

si TM vaut “0” et la valeur initiale du compteur est chargée si TM vaut “1”.

A.2.2 Diviseur programmable

Le diviseur de fréquence programmable est décrit figure A.5. Les bits S20 à S27 codent la valeur
du facteur de division, que nous appellerons div. Le principe est de compter le nombre de périodes
de l’horloge (grâce au compteur à bascules en bas de la figure) et de le comparer (par les portes
“OU exclusif” inversées) à la valeur du facteur de division. Quand ce nombre est atteint, la sortie
du diviseur bascule grâce à la bascule T de sortie et le compteur est remis à zéro. L’élement de
retard (constitué d’une série d’inverseurs) permet de s’assurer que les temps de maintien sont bien
respectés avant la remise à zéro.

Si nous nous contentons de procédér ainsi, nous n’effectuons pas une division par div, mais par
2×div : effectivement, la bascule T va basculer une première fois au bout de div périodes d’horloge,
puis une seconde fois au bout de div périodes. La période du signal de sortie sera donc 2× div fois
celle de l’horloge. Pour éviter cela, nous allons compter le nombre de demi-périodes d’horloge en
créant un train d’impulsions de fréquence double de celle de l’horloge, en effectuant une opération
de “OU exclusif” entre l’horloge et cette même horloge suffisamment décalée, comme l’illustre la
figure A.6.
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Annexe B

Layouts de certaines parties des

démonstrateurs

B.1 BIST complet

La figure B.1 montre le layout du circuit de BIST complet. On peut distinguer les parties
numérique et analogique, les blocs constituant ces deux parties et avoir une idée de leur surface.

Partie numérique

Partie analogique

Compteur

programmable

Modulateur Σ∆

Intégrateur

différentiel

Registre à décalage

et multiplexeur

Filtre de Rauch

différentiel

du second ordre

Fig. B.1 – Layout du circuit de BIST complet
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B.2 Amplificateur différentiel

La figure B.2 montre le layout de l’amplificateur différentiel utilisé avec un agrandissement de
la paire différentielle constituée de longs transistors en peignes interdigités.

Paire différentielle

en peignes interdigités
Transistor 1 Transistor 2

(a) (b)

Fig. B.2 – Layout de l’amplificateur différentiel utilisé : (a) l’amplificateur et (b) la paire différentielle
en peignes interdigités

B.3 Filtres à capacités commutées et isolation des parties numé-
riques

La figure B.3 montre le layout de l’intégrateur utilisé pour le filtre différentiel. L’agrandissement
montre les transistors utilisés pour les interrupteurs des capacités commutées, le caisson utilisé
(polarisé à la tension intermédiaire numérique vint_num à 0,9 V) et les deux anneaux d’isolation
entre ces transistors et les parties purement analogiques du filtre et du circuit en général.
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Transistors

de commutation
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d’isolation

n-well

Anneau 

de prises

substrat

Caissons 

des substrats

des transistors 

de commutation

Transistors 

de commutation

(a) (b)

Fig. B.3 – Layout de l’intégrateur à capacités commutées : (a) l’intégrateur et (b) les transistors de
commutation isolés par les anneaux d’isolation
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Annexe C

Réparation de la puce par la technique

de FIB

C.1 Description de la panne

La première étape de la réparation a consisté à fournir à la société SERMA Technologies un
dossier décrivant la réparation à effectuer. La figure C.1 montre certaines des figures utilisées dans
ce dossier : (a) représente l’ensemble de la puce, avec la zone concernée par la réparation mise en
évidence. (b) indique un des trois points d’alignement utilisés pour indiquer les coordonnées des
points clés de la réparation. Les trois points d’alignement choisis correspondent à trois des quatre
“corners” de la puce. (c) est un agrandissement de la zone de réparation, où l’on peut voir le filtre
analogique et le plot que l’on cherche à connecter à sa sortie. (d) et (e) représentent respectivement
la sortie du filtre et la connexion d’accès au plot. Il faudra donc couper (cut) cette connexion et
tirer un strap entre celle-ci et la sortie du filtre.

C.2 Images de la réparation

Des images décrivant la réparation sont données sur la figure C.2. (a) représente la zone de la
connexion au plot qui va être coupée. Ici, la connexion a déjà été dénudée et on peut voir le niveau
de métal correspondant. (b) montre la sortie du filtre analogique. (c) et (d) montrent l’accès au
niveau de métal correspondant à cette sortie et le début du dépot de tungstène. Enfin, (e) et (f)
montrent respectivement la zone du strap (où sera déposé le tungstène) et le strap une fois terminé.
On peut constater ici que la réparation est assez facile, car les points à connecter sont réalisés en
métal 6 facilement accessible. La réparation aurait été très difficilement réalisable et en tout cas
beaucoup plus chère si les niveaux de métaux utilisés avaient été plus profonds.
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Fig. C.1 – Images expliquant la réparation à effectuer
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Fig. C.2 – Images illutrant les différentes étapes de la réparation au FIB
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TITRE

CONCEPTION D’UNE ARCHITECTURE DE BIST ANALOGIQUE ET MIXTE
PROGRAMMABLE EN TECHNOLOGIE CMOS TRÈS SUBMICRONIQUE

RESUME

Ce mémoire présente une technique de BIST dont l’interface est totalement numérique, pour le test
fréquentiel de circuits analogiques et mixtes. L’objectif de cette approche est de faciliter les tech-
niques de test à bas coût des Systèmes sur Puce, rendant le test des blocs mixtes compatibles avec
l’utilisation de testeurs numériques. La génération de signal de test analogique est réalisée sur la
puce elle-même par un filtrage passe-bas d’un train binaire encodé par un modulateur Σ∆. L’analyse
harmonique de la réponse analogique est également réalisée sur la puce en utilisant une modulation
par un signal carré et une modulation Σ∆. La génération de signal analogique et l’analyse de la
réponse de test étant programmables numériquement sur la puce, la compatibilité avec un testeur
numérique à faible coût est assurée. L’optimisation des signatures de test est discutée en détail pour
trouver un compromis entre temps et qualité du test.

Mots clés : BIST, test bas coût, conception analogique, CMOS, technologie très submicronique

TITLE

DESIGN OF A PROGRAMMABLE ANALOG AND MIXED-SIGNAL BIST ARCHITECTURE
IN DEEP SUBMICRON TECHNOLOGY

ABSTRACT

This report presents a BIST technique for harmonic testing of Analogue and Mixed-Signal (AMS)
circuits. The interface of the BIST is fully digital. This approach is aimed at facilitating low-cost test
techniques for System-on-Chip (SoC) devices, rendering the test of mixed-signal cores compatible
with the use of a low-cost digital tester. Analogue test signal generation is performed on-chip by low
pass filtering a Σ∆ encoded bit-stream. Analogue harmonic test response analysis is also performed
on-chip using square wave modulation and Σ∆ modulation. Since both analogue signal generation
and test response analysis are digitally programmable on-chip, compatibility with a low-cost digital
tester is ensured. Optimisation of test signatures is discussed in detail as a trade-off between test
time and test quality.
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