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CHAPITRE 1

Introduction

1.1. MOTIVATION

De nos jours, les fabricants de semi-conducteurs produisent des circuits intégrés (Integrated
Circuits, 1Cs) de plus en plus complexes afin de répondre a la demande du marché. Ces circuits
intégrés incluent, sur la méme puce, des circuits analogiques et numériques tres performants. Le
test de ces circuits devient un probleme important parce qu’il requiert I'utilisation d’équipements
automatiques de test (Automatic Test Equipment, ATE) qui sont tres cotteux et qu’il conduit a des
temps de test souvent trop longs. Le test des circuits mixtes est tellement onéreux qu’il arrive
parfois a représenter jusqu’a 50% du cott total de fabrication du circuit [Rob97], et il est admis
que le cout du test pourrait atteindre les 80% dans les prochaines années.

11 existe des solutions potentielles a ce probleme. La conception en vue du test (Design-for-
Test, DfT) ou lapplication de techniques de test intégré (Built-In-Self-Test, BIST) permettent
respectivement de faciliter le test ou de le réaliser dans la puce. Grace aux techniques de test
intégré, il est possible de réduire le cott et le temps de test, d’avoir accés aux connections internes
du circuit et d’éviter sondes et cables entre le testeur et les pattes du circuit, interconnections qui
introduisent des distorsions du signal analogique. Des techniques de test intégré ont été
proposées et appliquées avec succes pour des circuits numériques commerciaux depuis de
nombreuses années. Par contre, ceci n’est pas le cas pour les circuits analogiques et mixtes
(Analogne and Mixed-Signal, AMS). La recherche de nouvelles techniques de test intégré pour des
circuits analogiques et mixtes s’est intensifiée ces derni¢res années. Cependant, la grande variété
de circuits analogiques et mixtes, les nombreuses spécifications a vérifier dans ces circuits et la
nature des signaux analogiques rendent difficile le développement de techniques de test intégré
applicables a de nombreux circuits [HueO2b].

Il existe plusieurs types de test selon les différentes étapes de production des circuits
intégrés [Rob99]. Pendant les premieres étapes du processus, les ingénieurs de test réalisent une
caractérisation exhaustive du prototype, en travaillant avec les concepteurs du circuit pour le
diagnostic et 'amélioration du design. A ce stade, un test de toutes les spécifications est effectué.
C’est en conséquence un test long mais il est réalisé seulement sur les premiers échantillons. La
conception en vue du test peut ¢tre tres utile dans cette étape, en permettant la validation de
quelques spécifications du design qui seraient trés difficiles a vérifier sans cela. Cependant
'application des techniques de test intégré n’est pas nécessaire ici. Une fois que le circuit a été
validé, la chaine de production commence sa fabrication. Il est alors nécessaire de faire un test de
production sur toutes les puces pour assurer que le circuit correspond aux spécifications. Ce test
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de production peut étre structurel ou fonctionnel, mais il a toujours un cout tres élevé. C’est dans
cette situation que les techniques de test intégré deviennent une solution excellente pour réduire
le cout de test, en permettant non seulement un test de production mais aussi un test postérieur
dans Papplication.

1.2. OBJECTIFS

Dans la majeure partie des applications de télécommunications, multimédia, télévision
numérique, radars, radiocommunications, etc., les convertisseurs de signal sont devenus des
¢léments incontournables pour permettre la communication entre les signaux physiques du
domaine réel, de nature analogique, et les circuits et systémes numériques. Parmi tous les
convertisseurs de signal, le convertisseur Sigma-Delta (XA) est 'un des plus utilisés, spécialement
pour des applications ou la bande passante est relativement petite, comme par exemple, I'audio, la
parole, la vidéo, linstrumentation, la mesure d’activité sismique, etc. [Azi96]. Cette large
utilisation est possible grace a la tolérance aux imperfections des composants analogiques et a
Parchitecture du convertisseur, qui permet de transposer une grande partie de leffort de
conception a la partie numérique [Joh96]. Cela est trés appréciable pour les nouvelles
technologiques, ou la réduction constante de la taille des transistors et la diminution progressive
des voltages d’alimentation, compliquent énormément le design des circuits analogiques. Par
contre, les blocs numériques sont toujours robustes.

Dans ce contexte, Pobjectif des travaux de thése présentés dans ce mémoire consiste a
proposer une nouvelle stratégie de test intégré (BIST) pour les Convertisseur
Analogiques/Numériques Sigma-Delta (CAN XA). Cette technique doit combiner un surcout en
surface et un temps de test les plus petits possibles. D’autant que les circuits numériques sont de
plus en plus petits, nous nous orientons sur une technique principalement numérique, ce qui est
en phase avec la philosophie des convertisseurs XA. La modification des circuits analogiques doit
rester la plus restreinte possible. Notre but est de générer sur la puce elle-méme, un signal de test
d’une précision plus grande que la résolution du convertisseur sous test. Nous visons aussi a
intégrer P'analyse de la réponse du test en utilisant un minimum de ressources numériques. Un
prototype sera fabriqué pour valider la technique.

Afin de remplir ces objectifs, nous avons choisi une stratégie capable de mesurer le
rapport signal sur bruit et distorsion ($SIgnal-to-Noise And Distortion ratio, SINAD). Nous nous
sommes intéressés a cette spécification parce qu’elle nous indique la précision du convertisseur et
parce que nous avons remarqué de manicre expérimentale que, pour le cas d’un amplificateur
opérationnel, ce parametre procure une couverture de fautes excellente [BouO6a]. Comme signal
de test nous utiliserons un stimulus numérique qui codifie avec une grande précision un signal
sinusoidal [Haw96]. L’analyse de la réponse sera effectuée au moyen d’une régression sinusoidale
(sine-wave fitting algorithm). Les deux techniques combinées, génération et analyse, nous permettront
de calculer le SINAD du convertisseur de maniére trés efficace avec un surcout en surface tres
réduit.

1.3. STRUCTURE DE LA THESE

A la suite de cette introduction, ce mémoire est composé de six chapitres :

- Dans le deuxiéme chapitre, nous présentons les méthodes générales pour le test industriel des
circuits analogiques. Nous introduisons ensuite les principes et stratégies générales pour le
BIST de circuits analogiques et mixtes. Nous nous intéressons enfin aux techniques permettant
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la génération de signaux de test analogiques sur la puce elle-méme, ainsi qu’a l'intégration de
méthodes pour I'analyse de signaux analogiques.

- Le troisiéme chapitre détaille ’état de P'art du BIST pour les Convertisseurs Analogiques/
Numériques et Numériques/Analogiques (CAN et CNA). Nous présentons des techniques de
test intégrées aussi bien pour des convertisseurs de signal de type Nyquist, que pour des
convertisseurs Sigma-Delta. Les méthodes conventionnelles utilisées dans I'industrie pour le
test de ces composants sont aussi abordées.

- Le guatriéme chapitre est consacré a la présentation de la nouvelle technique de BIST
proposée dans cette these pour le test de Convertisseurs Analogiques/Numériques Sigma-Delta

de haute résolution. Nous décrivons tout d’abord, I'architecture d'un CAN XA de 16-bits pour
des applications audio. Ce convertisseur nous servira d’exemple pour valider la technique. Puis,
nous expliquons comment générer un stimulus de haute précision, adapté pour le test d’un
convertisseur Sigma-Delta, a partir d’un stimulus binaire. Nous montrerons que la réutilisation
de ce stimulus et du filtre numérique de décimation présent dans le convertisseur, permettent
de réduire drastiquement le surcout en surface pour I'analyse de la réponse. Ensuite, nous
évoquons différentes architectures du BIST, selon les ressources numériques existantes dans le
circuit. Enfin, nous présentons les résultats de simulation, qui montrent la capacité de la
technique d’auto test pour détecter les réductions du SINAD dans un convertisseur de haute
résolution.

- Dans le anguieme chapitre nous présentons le design d'un CAN audio de 16 bits intégrant la
technique de BIST. Nous exposons la conception du modulateur analogique, de 'amplificateur
opérationnel différentiel et du circuit générateur du voltage de référence (Bandgap). Pour
approfondir cette étude, nous détaillons a niveau transistor tous les blocs analogiques du
convertisseur, que nous avons développés dans une technologie CMOS 0.13 um de
STMicroelectronics.

- Dans le sixiéme chapitre nous nous focalisons sur la validation expérimentale de la technique
de test intégré proposée dans ces travaux de these. Le prototype fabriqué, la carte de test et
Pinstrumentation utilisée sont également décrits. Les résultats expérimentaux comparent le
SINAD obtenu au moyen d’une technique de test standard, avec le SINAD calculé par le BIST.
Les mesures confirment les résultats observés par simulation.

- Enfin, nous terminons par les conclusions et P'exposition des travaux futurs a effectuer dans
cet axe de recherche.
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CHAPITRE 2

Techniques de BIST pour des circuits analogiques :
principes et généralités

2.1. INTRODUCTION

Avec l'augmentation de la performance des composants analogiques et mixtes, le test de
ces circuits devient plus onéreux et difficile, jusqu’a représenter parfois la partie la plus cotteuse
du proces de fabrication. Dans ce contexte, les techniques de BIST permettent de réduire ce cout,
en intégrant sur la puce les ressources nécessaires au test. Pendant ces derniéres années,
différentes stratégies de BIST ont été proposées dans la littérature pour des circuits analogiques et
mixtes. Cependant, ces techniques ne sont pas encore mures et leurs applications industrielles
sont tres restreintes. Dans ce chapitre, nous présenterons les stratégies de BIST les plus
importantes, exposant les avantages et les limitations de chaque technique, ainsi que le surcott en
surface nécessaire pour la réalisation du BIST.

Dans la premiere section, nous montrons les méthodes de test les plus utilisées dans
I'industrie pour le test de circuits analogiques et mixtes. Ensuite, nous décrivons les principes
généraux et les stratégies les plus courantes dans le BIST de circuits analogiques. Afin d’intégrer
le test sur la puce, nous devons déployer deux nouvelles fonctionnalités dans le circuit: la
génération d’un stimulus analogique de test et I'analyse de la réponse du circuit sous test. Des
techniques de BIST pour la génération des stimuli analogiques de test (Tesz Pattern Generation,
TPG) et pour lanalyse de la réponse de test (Output Response Analysis, ORA) seront aussi
présentées dans ce chapitre. Les techniques de test spécifiques pour les convertisseurs de signal
CANs et CNAs seront étudiées dans le chapitre suivant.

2.2. TEST INDUSTRIEL DE CIRCUITS ANALOGIQUES

Méme si chacun des blocs analogiques dispose de tests différents et spécifiques, plusieurs
principes sont communs a tous les circuits analogiques. De maniere générale, un générateur de
signal stimule le circuit sous test (Czreuit-Under-Test, CUT) et un équipement de mesure analyse la
réponse (figure 2.1).

IC
GENERATEUR CIRCUIT INSTRUMENTATION
DU SIGNAL SOUS DE MESURE
TEST

Figure 2.1.  Configuration typique d'un test industriel

Selon le stimulus envoyé au circuit et suivant le parametre mesuré, nous pouvons
différencier quatre types de tests différents [Rob96] :
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1.- Test DC : quand nous appliquons des signaux continus sur les entrées du circuit, nous
pouvons mesurer plusieurs parametres statiques : le décalage (offset), le gain, la valeur absolue de
I'impédance d’entrée et de sortie du circuit, et le point de polarisation.

3

2.- Test AC : si nous utilisons un signal de test sinusoidal, nous pouvons calculer la
réponse fréquentielle (le gain et la phase), la distorsion harmonique, le rapport de la puissance
signal sur bruit (Signal-to-Noise Ratio, SNR) et les impédances complexes du circuit.

3.- Test transitoire : par moyen d’un signal de test carré ou bien avec une forme arbitraire,
nous pouvons déterminer le délai du groupe, le skw rate, la sur-oscillation ou la distorsion.

4.- Test de bruit : lorsque nous fixons les entrés du circuit a zéro, nous pouvons mesurer
le bruit généré a I'intérieur du circuit.

L’observation des mesures de DC et du point de polarisation est trés courante dans les
premicres phases du design afin de détecter de possibles déviations du proces de fabrication. Une
fois que le circuit entre dans la chaine de production, la mesure de la consommation en courant
statique (guiescent supply current, IDDQ) est tres utile pour la détection de fautes catastrophiques
(telles que des court-circuits ou des circuits ouverts). Pour les circuits analogiques linéaires, le test
AC est amplement utilisé. Quand un systeme linéaire est stimulé avec un signal sinusoidal, la
réponse du systeme est un autre signal sinusoidal de méme fréquence. Seules 'amplitude et la
phase changent. Dans le cas de circuits non-linéaires, 'observation de la réponse du test
transitoire se montre plus utile pour calculer la distorsion. L’instrumentation nécessaire pour le
test de circuits analogiques est, par conséquent, composée des multimétres, générateurs de
signaux arbitraires, analyseurs spectraux et équipements d‘acquisition. Pour tous ces équipements,
nous avons besoin d’une précision d’au moins 3 bits [Par03] de plus que le circuit sous test.

2.3. METHODES GENERALES POUR LE BIST DE CIRCUITS ANALOGIQUES
BIST hybride

Une des premicres techniques pour le BIST de circuits analogiques et mixtes a été
proposée par Ohletz en 1991 avec le nom de BIST hybride (Hybrid Built-In Self-Test, HBIST)
[OhI91]. Cette technique est une application directe des techniques de BIST numérique aux
circuits analogiques. Un registre Linear-Feedback Shift Register (LFSR) engendre une séquence
pseudo-aléatoire numérique. Par moyen d’un CNA, cette séquence est transformée dans un
stimulus analogique dont 'amplitude est distribuée de maniére pseudo-aléatoire (figure 2.2). Un
processeur de signal numérique (Digital Signal Processor, DSP) permet aussi de manipuler la
séquence numérique de test pour générer d’autres types de stimuli.

Amp

—
Transformation

—

— CNA = CUT
Ly dupattern

—

LWL

temps

Figure 2.2.  (a) Générateur de stimuli analogiques dans le BIST hybride
(b) Stimulus dont l'amplitude est pseudo-aléatoire

Afin d’analyser la réponse du circuit sous test (figure 2.3), un CAN convertit la sortie
analogique dans un signal numérique. A I'aide d™un registre Multiple Input Signature Register (MISR),
la réponse de test est compactée. La signature obtenue est alors comparée avec une valeur,
calculée au préalable et sauvegardée dans la mémoire, pour décider si le circuit passe ou pas le
test.
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=<
LWL

Signature

CUT — CAN Compactée

VWL

I
S
R

Figure 2.3.  Analyse de la réponse du circuit sous test dans le BIST hybride

Pour I'application de cette technique, un CAN et un CNA doivent étre présents dans le
circuit. De plus, il faut tester ces deux convertisseurs avant de les utiliser pour le test du circuit
analogique. Autrement, une faute dans un des convertisseurs pourrait masquer une autre faute
dans le circuit sous test. Un autre inconvénient de cette stratégie est que nous ne prenons en
compte aucune fenétre de tolérance [Vei98], un concept qui est inhérent a tous les circuits
analogiques. En conséquence, la signature obtenue peut différer de la signature théorique a cause,
par exemple, du bruit thermique.

BIST basé sur un DSP

Une autre proposition est le BIST basé sur un DSP (DSP-based BIST) (figure 2.4). Comme
dans le cas précédent, il requiert Pexistence d'un CAN et d'un CNA dans le circuit, ainsi que d’un
DSP. Le processeur de signal numérique génere des stimuli et le méme DSP analyse la réponse
du circuit sous test, au moyen d’une transformée de Fourier a temps discret (Discrete Fourier
Transform, DFT). Ce test basé sur le spectre (spectral-based tes?) permet le calcul de parametres
dynamiques. Les deux convertisseurs, qui connectent le circuit analogique avec le DSP, doivent
aussi étre testés préalablement. Afin de résoudre cette limitation, un nouveau schéme appelé
MADBIST (Mixed Analog-Digital BIST) a été proposé dans [Rob97]. Cette méthode (voir Section
3.4) permet de tester les deux convertisseurs avant d’effectuer le BIST basé sur le DSP.

CIRCUIT
CAN DSP CNA |+ sous
TEST

Figure 2.4. BIST basé sur un DSP

BIST basé sur un histogramme

Une des quelques techniques a avoir été commercialisée est le BIST basé sur un
histogramme et appelé HABIST (Histogram-based Analog Built-in Self Test) [Fri97, TurOla, TurO1b].
Dans cette technique (figure 2.5), la sortie du circuit analogique est quantifiée et numérisée a
I’aide d’un CAN. Si ce convertisseur est de N bits, le nombre total de codes différents a la sortie
du CAN est de 2". Lorsque nous comptons le nombre de fois ou chaque code apparait en sortie,
nous obtenons un histogramme expérimental. Grace a une comparaison avec un histogramme
théorique et calculé auparavant, nous pouvons mesurer des parametres statiques ou transitoires,
selon le type de stimulus utilisé pour le test (signal sinusoidal, une rampe, un échelon, etc.). La

fréquence d'apparition

CIRCUIT

sous CAN
TEST

CODE

HISTOGRAMME
Figure 2.5 BIST basé sur un histogramme
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figure 2.6 présente I’histogramme correspondant a un signal sinusoidal et la figure 2.7 celui

montrant la différence entre un signal sinusoidal parfait et un signal saturé.

Amplitude HISTOGRAMME
1 3 200
NV 150
\ Temps
0 > 100
-0.5 \ / 50
-1 \/ 0 CODE
-1 05 0 05 1
Figure 2.6. Signal sinusoidal et son histogramme correspondant
_ HISTOGRAMME
Amplitude A y
0\ 400
1
/ \ 200 I I
0.5 \ . | |
0 > Temps lll ||
05 \\ // 200 !
1 [ — e'e > 5
-1 -05 0 05 1

Figure 2.7. Signal saturé et I’histogramme montrant la différence

Nous pouvons récupérer les données a la sortie du convertisseur lorsque le circuit sous
test est en mode fonctionnel, effectuant ainsi un test on-/ne. 11 est également possible d’engendrer
un stimulus interne a I'aide d’un générateur de signal analogique ou grace a quelques vecteurs
numériques suivis du CNA. De cette maniére, nous réalisons un test off-/ine quand le circuit sous
test n’est pas en mode fonctionnel. Dans les deux cas, nous devons valider au préalable toutes les
ressources employées pour le test (les convertisseurs de signal, le générateur analogique et les
ressources numériques), tel que nous 'avons commenté dans les techniques précédentes.

BIST pseudo-aléatoire

Pour les circuits analogiques linéaires et invariants dans le temps (Linear-Time-Invariant,
LTTI), une technique BIST basée sur I'utilisation des séquences pseudo-aléatoires a été amplement
étudiée [Pan96, Pan97, Tof00]. Le spectre d’une séquence pseudo-aléatoire approche celui du
bruit blanc. En conséquence, quand nous utilisons comme signal de test un tel stimulus, nous
pouvons récupérer a la sortie toute I'information concernant le circuit sous test. Les formules
mathématiques suivantes expriment le rapport entre la réponse impulsionnelle et le réponse du
circuit sous test [Pan95] :

m,=a, 'ih[k] 2.1)
k=0

R,[0] = ihz [k] 2.2)

R, [k] = a, - h[k] 2.3)

ou 2y est la valeur moyenne a la sortie, 5/£/ est la réponse impulsionnelle du circuit sous test a
Iinstant de temps £, R, est I'auto-corrélation de la sortie et Ry, est la corrélation croisée entre

Pentrée et la sortie du circuit (&, et @, sont des constantes). Tous ces parametres peuvent donc
étre employés comme des signatures pour le test de circuits LTI.
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Nous pouvons récupérer tres facilement une séquence pseudo-aléatoire a partir de la
sortie d’un LESR. Si l'entrée envoyée au circuit est binaire, le calcul de la corrélation croisée est
tres simple : il suffit de multiplier la sortie du circuit par -1 ou 1. C’est pourquoi, I'utilisation de la
corrélation croisée pour estimer la réponse impulsionnelle est tres appropriée pour les
applications de BIST (figure 2.8).Un CAN peut échantillonner la réponse du circuit sous test et la
corrélation croisée peut étre effectuée a l'aide de ressources numériques. En conséquence, nous
avons encore besoin de convertisseurs que nous devons tester dans un premier temps.
L’inconvénient principal de cette méthode est la durée du temps de test, puisque nous devons
effectuer un moyennage afin d’améliorer le SNR ($ignal-to-Noise Ratio)

Afin de séparer les circuits défaillants des circuits fonctionnels, nous comparons
seulement quelques échantillons de la réponse impulsionnelle avec la réponse théorique obtenue
par simulation. Si les valeurs de ces échantillons sont dans la plage de tolérance, nous classifions
le circuit comme fonctionnel. En [Mar02] les auteurs ont proposé proposent la création d’un
dictionnaire qui contient toutes les réponses impulsionnelles de circuits sains. Le test pseudo-
aléatoire a aussi été appliqué au BIST de MEMS (Micro Electro Mechanical Systems) [Ruf03, Dha0O4]
et a la calibration sur la puce de filtres en temps continu.

CIRCUIT
— SOuUs CAN
TEST

D n e

Figure 2.8. BIST pseudo-aléatoire

BIST basé sur 'oscillation

Une stratégie différente basée sur le test structurel est VOBIST (Oscillation-based Built-in
Self-Test) [Ara96, Ara97b, Ara98a, Ara99]. Dans cette méthode (Figure 2.9.a), nous ajoutons des
modifications sur le circuit afin de provoquer des oscillations dans le mode de test. La fréquence
d’oscillation est directement reliée aux parametres du circuit, ce qui permet de détecter les circuits
défaillants en mesurant cette fréquence d’oscillation. En [Hue99, Hue02b] les auteurs proposent
une méthode générale pour produire des oscillations stables a I’aide d’un bloc non-linéaire : un
comparateur analogique (figure 2.9.b). La mesure de la fréquence et de Pamplitude d’oscillation
permet d’améliorer la couverture de fautes. Dans [Vaz02a], une méthode est proposée pour
assurer le déclenchement (start-up) de loscillation et réduire le temps nécessaire a la stabilisation
de ces oscillations.

Sans signal Sans signal
d'entrée + d'entrée +

DUT fosc DUT fosc, Amp

+ +

: T

(b)

(a)
Figure 2.9. (a) BIST basé sur l'oscillation [Ara96]
(b) BIST basé sur 'oscillation [Hue99]

Le principal atout de cette technique est que nous n’avons pas besoin de générer un
stimulus de test. Par contre, nous devons ajouter un circuit capable de calculer la fréquence et
Pamplitude de l'oscillation. Plusieurs stratégies, appropriées pour la réalisation d’un BIST, ont été
développées pour mesurer le fréquence d’oscillation [Kha95, Vaz02b, Vaz02¢c|. En [Roh00] les
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auteurs proposent, pour I’évaluation de loscillation, un schéma basé sur un comparateur
analogique dont le voltage de référence est variable (17me-Division Multiplexing, TDM). Le principe
de cette méthode est la variation périodique du voltage de référence, ce qui permet de calculer la
fréquence d’oscillation avec un minimum de ressources. Dans la section 2.5 nous présenterons
des techniques pour mesurer 'amplitude. Les variations du proces et de la température peuvent
modifier les caractéristiques des oscillations et, par conséquent, produire un mauvais classement
des circuits sous test. Un autre inconvénient de cette stratégie est la nécessite de reconfigurer le
chemin du signal.

Test transitoire

Une technique propose la réalisation d’un test transitoire avec uniquement de ressources
numériques [Var97, Var00]. Un signal généré par moyen d’un LEFSR et composé d’échelons de
durée différente est envoyé a l'entrée du circuit sous test (figure 2.10). La réponse de test est
analysée au moyen d’un comparateur. Nous obtenons de cette mani¢re une signature numérique
a la sortie du comparateur. En optimisant la valeur du voltage de référence du comparateur ainsi
que la période de I’échantillonnage, nous pouvons utiliser la signature numérique pour séparer les
circuits défaillants des circuits fonctionnels. Le principal avantage de cette méthode est que la
génération du stimulus et I'analyse de la réponse sont effectuées grace a des blocs essentiellement
numériques. Cependant, avec un tel test nous ne pouvons étudier que le comportement
transitoire. Des inexactitudes dans le modele du circuit et des variations du proceés peuvent
détériorer la qualité du BIST.

L
F C'SF(‘)CGJS'T + SIGNATURE
s [ _ NUMERIQUE
o TEST ]

Vref fs

Figure 2.10. Test transitoire

Graphes de Lissajous

[BroO1] propose une technique de BIST basé sur l'utilisation des graphes de Lissajous.
Quand nous stimulons un circuit linéaire et stable avec un signal périodique, la réponse du circuit
sous test est aussi périodique. Si nous tracons les valeurs a la sortie du circuit en fonction des
valeurs a Uentrée [vn(?), Your(?)], nous obtenons les graphes de Lissajous. Lorsqu’il y a un défaut
dans le circuit, la forme de ces graphes change. Afin de détecter ces modifications nous dessinons
une ligne de controle dans le plan X-Y et nous comptons le nombre de fois que cette ligne croise
les graphes de Lissajous (figure 2.11.a). Si le résultat obtenu est différent de celui attendu pour les
circuits fonctionnels, le circuit est classifié comme défaillant. La ligne de controle est décrite par
I’équation suivante :

Vz = k] Vi (t) + kz “Vout (t) + k3 V= 0 2.4)

Y A Ligne de Controle Vn Ka
/ﬁ Vin CuT Vout K2 vz + SIGNATURE

X _ NUMERIQUE

J Graphes de
Lissajous b€t 0
Vz=0 GENERATEUR Vz
(a) (b)
Figure 2.11. (a) Graphes de Lissajous et ligne de controle

(b) BIST basé sur les graphes de Lissajous
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ou la tension #y et la constante £; définissent la position de la ligne. Pour accomplir cette stratégie
sur la puce (figure 2.11.b) nous devons déployer un bloc analogique qui génére la tension #,, et un
comparateur qui détecte le nombre de fois ou les graphes de Lissajous sont croisés par la ligne de
controle. La couverture de fautes est élevée mais nous constatons que sa réalisation sur la puce
nécessite de blocs analogiques de conception difficile.

Compensation de pdles et zéros

L’étude de la fonction de transfert peut étre appliquée au test de filtres. En [Vaz94] les
auteurs reconfigurent le circuit pour produire une compensation des zéros et poles. En
conséquence, dans le mode de test la sortie du circuit devrait avoir une valeur constante (figure
2.12). La classification des circuits est effectuée en observant lerreur. Si cette erreur est
supérieure a un intervalle de tolérance déterminé, le circuit est classé comme défaillant. La
modification du chemin du signal et la difficulté pour obtenir un modeéle précis du circuit sont les
principaux inconvénients de cette méthode.

ENTREE 1er ETAGE 2eme ETAGE
du FILTRE du FILTRE
INTERVALLE DE
CONTROLET T TOLERANCE
K f ERREUR PASS
I Vb VD | No-PASS

Figure 2.12. Compensation de poles et zéros

Utilisation de filtres adaptatifs

Une stratégie similaire est basée sur l'utilisation de filtres adaptatifs [Car98]. Dans un
premier temps, nous programmons un filtre numérique pour arriver a émuler, a travers un
algorithme adaptatif, le méme comportement que le circuit sous test. Le circuit et le filtre
adaptatif sont ensuite stimulés avec le méme signal de test et les deux réponses sont comparées
(figure 2.13). Un test on-/ine est par conséquent possible. Un CAN et un CNA sont nécessaires
pour interfacer le circuit sous test avec les ressources numériques. Tous ces blocs doivent étre
validés avant le test du circuit.

FILTRE FENETRE

CNA SOUS [—1CAN NUMERIQUE
TEST

STIMULUS ERREUR PASS
—
Vth Vin [NO-PASS
FILTRE
ADAPTATIF

Figure 2.13. Utilisation de filtres adaptatifs

Utilisation de la redondance

Plusieurs méthodes proposent lutilisation de la redondance matérielle dans le circuit
[Lub95]. Si nous dupliquons un circuit et comparons les deux sorties, nous pouvons effectuer un
test concurrent. Cette stratégie n’est pas adaptée a la réalisation d’un BIST a cause de son grand
surcott en surface. D’autres propositions permettent de réduire ce surcout. Une premicre
technique consiste a profiter de la modularité de I'architecture du circuit. Dans un systeme ou il y
a N modules identiques, nous pouvons ajouter un nouveau module, également identique. Pour
effectuer le test off-/ine de chacun des N modules, nous comparons la sortie des modules avec
celle du (N+1)*™ module. Nous pouvons aussi prendre N des (N+1) modules et valider les
performances du systeme [Har94]. De cette maniere, il y a (N+1) combinaisons possibles. Dans
toutes ces combinaisons, les performances du systéme devraient étre identiques si les (N+1)
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modules sont fonctionnels. Une deuxieme technique a été proposée dans [Hue92, Hue93, Vaz95,
Vaz98] et appliquée aux filtres a capacités commutées et aux filtres du type /adder. L’architecture
de ces circuits est composée des différents étages biquadratiques en cascade. Nous pouvons
ajouter un bloc biquadratique programmable capable d’émuler le comportement de chacun des
étages. De cette maniere, nous pouvons tester, séquentiellement, tous les étages biquadratiques en
comparant la réponse de ’étage sous test avec celle du bloc programmable.

Pour toutes ces méthodes, nous avons besoin d’un mécanisme pour comparer deux
signaux analogiques et déterminer si la différence entre eux est dans une fenétre de tolérance. Un
comparateur a fenétre (window comparator) [Kol95, Vaz98] permet de réaliser cette fonction. 11 faut
aussi disposer de quelques techniques de DFT pour pouvoir accéder aux nceuds analogiques
internes. Cela est possible au moyen d’un amplificateur opérationnel configurable appelé
“sw-opamp” (tigure 2.14) [Bra95, Vaz96]. Cet amplificateur permet, avec un surcout en surface
minimal, de contourner un bloc analogique et de sélectionner les nceuds internes que nous
voulons observer.

-t V+—> + Vour -
—— V- _ Vr T
Vi —> + Vout
d $=0 =1
(a) () (c)

Figure 2.14.  (a) sw-opamp, (b) normal mode et (c) by-pass mode

L’inconvénient des stratégies basées sur l'utilisation de la redondance matérielle est la
nécessité d’'une grande surface de silicium. De plus, tous les blocs rajoutés pour le test, dont
beaucoup d’entre eux sont analogiques, doivent étre préalablement testés. D’autres techniques
proposent I'utilisation de la redondance de Tinformation dans les circuits complétement
différentiels (fully differential circuits) [Kol93, Vin94, Mir95a, Mir96a]. Dans un circuit différentiel
fonctionnel, chacun composante d’un signal différentiel, positif (V") et négatif (V°), suit un code
analogique différentiel :

V4V 22V (2.5

ou Vy,s est la tension de polarisation commune aux deux composantes. Un défaut peut écarter le
comportement du circuit de I’équation (2.5). Grace a un controleur analogique (analogique checker)
nous pouvons donc détecter les circuits défaillants. Cette technique permet donc d’effectuer un
test on-line. La difficulté de conception du controleur analogique est le principal inconvénient de la
technique, puisque V' et V_ peuvent prendre des valeurs de tension dans une plage trés large. Ce
probleme peut étre résolu si nous observons uniquement les entrées des amplificateurs
opérationnels [Mir96a, Lub00]. Quand le circuit est fonctionnel, les deux entrées de
Pamplificateur opérationnel sont proches de la masse analogique :

V=V =V, 2.6)

Cette propriété simplifie la conception du controleur analogique. En [Mir96b]
I'observation des entrées et sorties de tous les amplificateurs opérationnels ne permet pas
seulement la détection des circuits défaillants mais aussi le diagnostic des fautes. En tous cas, les
techniques basées sur l'utilisation de la redondance de linformation ne peuvent s’appliquer
qu’aux circuits différentiels et la détection des fautes symétriques n’est pas possible. De plus, sa
réalisation requiert I'utilisation d’un controleur analogique dont la conception est difficile et qui
doit étre validé avant le test du circuit.
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Une autre proposition qui permet le test concurrent des circuits analogiques est présentée
dans [Cha93]. Cette méthode est basée sur le calcul des variables d’état du systeme. Les circuits
additionnels nécessaires pour effectuer ce calcul (circuits d’intégration et d’analyse) représentent
un surcout en surface trés important. Les techniques de BIST basées sur le test IDDQ ne sont
pas étudiées ici. Méme si ces techniques se sont montrées trés intéressantes pour le test de
circuits numériques, leur utilité pour le test de circuits analogiques et mixtes a toujours été remise
en cause, en particulier pour la détection de fautes paramétriques.

2.4. GENERATION DE SIGNAUX ANALOGIQUES DE TEST SUR LA PUCE

Nous pouvons générer des signaux de test analogiques au moyen de ressources DSP et
d’'un convertisseur analogique/numérique (CNA). Par exemple, grice a des techniques de
synthése numérique (Direct Digital Frequency Synthesis, DDES), nous pouvons engendrer des
signaux numériques de tres haute qualité. Par contre, le surcout en surface élevé rend impossible
Iapplication de ces stratégies aux techniques de test intégré. Plusieurs méthodes ont été
proposées dans la derniere décennie pour réduire le surcott en surface nécessaire pour engendrer
des signaux analogiques sur la puce. L’utilisation de modulateurs XA numériques s’est montrée
tres intéressante en permettant la réduction de ressources numériques et 'emploi d'un CNA d’un
seul bit au lieu d’'un CNA multi-bit. Il est possible de générer des patterns de test XA de deux
maniéeres différentes : nous pouvons réaliser sur la puce un oscillateur XA ou bien nous pouvons

mémoriser et répéter périodiquement un train binaire obtenu au préalable par modulation XA.

Oscillateurs basés sur la modulation XA

Le premier oscillateur XA utilisé pour la génération de signaux analogiques de test a été
p p 8 g glq

proposé dans [Lu93, Lu94a]. Il s’agit d’un résonateur numérique du 2™ ordre, composé de deux
intégrateurs de temps discret en cascade, et d’un convertisseur CNA de N bits (figure 2.15).

i . Sortie Sortie
158 Registre numérique analogique
Z—1 //
N

k1=2L

Figure 2.15.  Oscillateur composé d’un résonateur du 2¢ ordre

Cette configuration entraine l'oscillation du circuit, produisant une séquence numérique
sinusoidale a la sortie du premier registre. La fréquence d’oscillation @), la phaseg et Pamplitude
A de loscillation dépendent des valeurs des constants £, et £,, de la fréquence d’échantillonnage
et des conditions initiales des deux registres x,(0) et x,(0), ce qui permet un contréle indépendant
de chacun des trois parameétres :

w, = f;-cos” [1— K, .Zkgj 2.7

1)
(0)-sin| 20
x()smf

S

o =tan” (2.8)

1-k, -k, —cos ‘}’0 X, (0)+k, - x,(0)

N
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4= [1-k, -k,x,(0)] x,00)+k, x,(0)

w
sin| —"+ ¢
N

2.9)

La fréquence d’oscillation dépend du produit £, #, Nous pouvons donc utiliser £, pour
effectuer une premicre sélection de la fréquence, tandis que 4, permet de calibrer la fréquence
avec plus de précision. Cette procédure se révele trés efficace puisque le facteur £, peut étre
effectué avec un numéro entier puissance de deux (&,=2"). opération de la multiplication est
donc simplifiée et réalisée a l'aide d’un décalage a droit de L bits. Cependant, ce résonateur
représente encore un surcout en surface trés important di a la multiplication de N-par-N bits,
nécessaire pour le facteur £,, et a cause du CNA multi-bit.

Le résonateur présenté sur la figure 2.16 permet de réduire la surface de réalisation. Un
modulateur XA passe-bas d’un bit est inclus dans la boucle de maniére a ce que la sortie du
résonateur soit maintenant binaire. En conséquence, nous pouvons effectuer la multiplication par
le facteur £, trés facilement grace a un multiplexeur de deux entrées. De plus, la conversion
numérique/analogique est réalisée avec un CNA d’un bit, qui est linéaire par définition puisque sa
fonction de transfert n’est composée que de deux points. L’inconvénient de cette configuration
est que nous avons besoin d’un filtre passe-bas analogique pour enlever le bruit de quantification
introduit par le modulateur dans les hautes fréquences (figure 2.17.a).

Sortie
numérique Sortie
analogique
2 @ : 4 MODULATEUR
1E8 Registre | N ZA 1

]
k1=2L SEL

G

2EME Registre

Figure 2.16. Oscillateur basé sur un Modulateur XA passe-bas

le—-k2
<— k2

—_

[=]

Les équations (2.7), (2.8) et (2.9) ont été calculées pour le résonateur de la figure 2.15.
Dans la nouvelle configuration (figure 2.16), le modulateur XA modifie la structure originale et
ajoute du bruit de quantification. Cependant, il est possible de montrer que si la fonction de
transfert du signal (Signal Transfer Function, STF) est égale a I'unité, ces équations restent aussi
valables pour la nouvelle configuration, au moins pour les basses fréquences. Le modulateur
employé dans ce cas est un modulateur XA passe-bas du deuxi¢me ordre (figure 2.17.b), avec un
STF égale a z'. Lintroduction d’un délai dans le chemin du signal du modulateur est compensée
par lutilisation d’un registre sans délai dans le résonateur. Cette méthode a été utilisée pour
générer des signaux mono-fréquence (single tone) de basse fréquence (<20 kHz) avec un SNR de
70 dB dans [Lu94a]. Dans ce travail, les auteurs analysent la sortie binaire du modulateur a ’aide
d’une carte de test qui contient un CNA d’un bit et un filtre Butterworth passe-bas du 6°™ ordre.

%r\ T\‘ , [z7] I out
(b)

SIGNAL

Mise en forme
du bruit

0 fBw fs/
(a)

Figure 2.17.  (a) Mise en forme du bruit de quantification dans le modulateur
(b) Modulateur LA passe-bas du 2°m ordre utilisé dans l'oscillateur
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Un schéma de codification connecte le signal a zéro aprés chaque pulse (return-to-zero). De cette
maniere, la forme de chaque pulse ne dépend pas des pulses précédents et la distorsion est, par
conséquent, réduite. Nous pouvons améliorer les valeurs de SNR ou bien élargir la bande
passante du signal si nous augmentons l'ordre du modulateur. Toutefois, des problemes de
stabilité apparaissent pour la configuration de loscillateur décrit sur la figure 2.16 lorsque nous
utilisons de modulateurs d’ordre supérieur. Afin de résoudre cette limitation, une autre
configuration, plus générique a été proposé en [Hau95, Hau98] (figure 2.18).

Sortie
numeérique Sortie
1eR Registre / analogique
7 _ |MODULATEURL_
N 2A 1
‘ ~kA=2L SEL
2EME Registre 1ke—-k5
Ofe— kB

Figure 2.18. Configuration générique d'un résonateur basé sur 'utilisation d'un modulateur LA

Nous observons que si £,=0 et 4, #,=k; nous obtenons la méme configuration
qu’auparavant. Il est possible de montrer que cette configuration oscille si STF=1 et, dans ce cas,
la fréquence d’oscillation est fixée par :

w, = f,-cos™ [1 —M) (2.10)
2
Afin d’obtenir un STF égal a I'unité, nous pouvons utiliser la structure du modulateur
présentée sur la figure 2.19. Cette structure permet de controler, de manicre indépendante, les
fonctions de transfert du bruit et du signal. Ainsi, H(z) (un filtre numérique qui peut uniquement
étre réalisé au moyen de puissances de 2) peut étre configuré pour fixer STF=1 tandis que nous
mettons en forme le bruit de quantification :

ouT

IN N T
/_T

Figure 2.19. Modulateur XA passe-bas avec les fonctions de transfert NTF et STF indépendantes
STF (z)= 1 (2.11)

NTF (z) = 2.12)

(1+H(z))

En [Hau98] les auteurs ont utilisé un modulateur du 4™ ordre pour obtenir un SNR de
100 dB, mais la distorsion introduite par le CNA d’un bit et par le filtre analogique n’a pas été
prise en compte. Il est aussi possible d’engendrer des sighaux sinusoidaux de haute fréquence
grace a une configuration différente [Vei95] (figure 2.20). La fréquence d’oscillation est de
nouveau déterminée par les deux constantes £ et &, :

ke +k
w, = fs-cos” (%) (2.13)
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Sortie
numérique Sortie
analogique
MODULATEUR] 919
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Figure 2.20.  Oscillateur basé sur 'utilisation d'un modulateur LA passe-bande

Si k=2 et k, k,=Fk; la structure est la meéme que celle décrite sur la Figure 2.16, mais dasn
ce cas le modulateur sur-échantillonné est un modulateur XA passe-bande et le signal analogique
est récupéré a l'aide d’un filtre passe-bande analogique. Des signaux mono-fréquences de 250
kHz sont générés dans [Vei95] avec un oscillateur passe-bande du 4™ ordre. Le SNR obtenu
dans la bande passante du signal est de 51 dB en utilisant, sur la carte de test, un CNA d’un bit.

Nous pouvons générer des signaux analogiques multi-fréquences (multi-tone) a partir des
ces architectures. Plusieurs techniques [Lu94b, Lu98] proposent I'addition de deux signaux
mono-fréquences pour obtenir un signal numérique de deux bits. Pour garder un signal binaire
(d’un seul bit), nous pouvons utiliser un additionneur sur-échantillonné (figure 2.21.a). La sortie
est récupérée a partir du bit de carry-out (¢o;1(Z)) et Perreur (¢(Z)) est mise en forme de la méme

maniere que le bruit de quantification dans un modulateur XA du 17 ordre :

OUT (z)=IN,(z)+ IN,(z)—(1-z" ) -e(z) (2.14)

La précision du signal généré par cette méthode est limitée par le SNR obtenu a l'aide
d’un modulateur XA du 17 ordre. Pour éviter la formation d’un signal numérique de deux bits et
améliorer ainsi la qualité du signal, il est possible d’intercaler les deux trains binaires (figure
2.21.b). En revanche, le sur-échantillonnage réel est réduit par un facteur de deux.

OUT(n)
INy(n) Cout(n) IN7(n) E
BN Oo Pl Nt
an(n)
(a) (b)

Figure 2.21. (a) Additionneur sur-échantillonné
(b) Addition par insertion

Afin de réduire les ressources numériques nécessaires a la génération de chacun de
signaux mono-fréquences, les auteurs proposent également une réalisation physique tres
efficiente en surface et basée sur le schéma appelé time-division multiplexing. Le résonateur (figure
2.22) et le modulateur (figure 2.23) sont modifiés en ajoutant autant de délais que le nombre de
tons du signal. Il en résulte une sortie multi-fréquence composée de différents signaux mono-
fréquences intercalés. Les ressources matérielles sont par conséquent réduites. En contrepartie,
nous obtenons aussi une réduction de la bande passante.

En général, la principale avantage des oscillateurs XA est la capacité a programmer
Iamplitude et la fréquence du signal de test. Les inconvénients sont, en revanche, le surcout en
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surface dans la partie numérique et la nécessité d’un filtre passe-bas tres linéaire pour éliminer le
bruit de quantification a hautes fréquences.

" C'_\ ) / MODULATEUR )
N (modifié) 1
ki=2L
1 SEL| ef— -koa
1
. e N—-kap

Figure 2.22.  Schéma “Time-Division Multiplexed” pour ’oscillateur

J

out

Fiqure 2.23.  Schéma “Time-Division Multiplexed” pour le modulateur

Trains binaires sauvegardés en mémoire et générés par modulation XA

Une autre technique consiste a sauvegarder, soit dans une mémoire, soit dans un registre a
décalage, le train binaire obtenu par modulation XA [Haw96, Duf97a, Duf97b]. Au moyen d’une
simulation, nous envoyons le stimulus analogique que nous voulons générer a lentrée d’un
modulateur XA. Ensuite, nous récupérons N bits du train binaire a la sortie du modulateur (figure
2.24.2). Nous pouvons donc remplacer loscillateur numérique par un registre a décalage de
longueur N qui répete, de manicre périodique, la méme séquence binaire (figure 2.24.b). Les
ressources matérielles nécessaires pour la génération du stimulus analogique sont, par conséquent,
largement réduites. L’inconvénient de cette stratégie est la diminution de la qualité du signal,
causée par l'utilisation d’un train binaire fini au lieu d’une séquence numérique infinie. De plus,
un filtre passe-bas linéaire est encore nécessaire.

REGISTRE
MODULATEUR a

—> EA DECALAGE

(logiciel) N bits
fsignaL Amp, & fsl—

() Sortie
Analogique
o \
pattern D, Q,[>1D,Q;>ID5Q3 —>D\Qp|
P P> P
charge l_> l_ J_ r

T
ck (b)

Figure 2.24.  Génération du signal de test analogique a partir de séquences binaires
(a) Génération d'un train binaire a partir de la simulation d’un modulateur XA
(b) Répétition périodique d'une séquence numérique au moyen d'un registre a décalage

La qualité du signal analogique codé dans le train binaire améliore lorsque nous

augmentons la longueur du registre a décalage. De la méme maniere, quand nous utilisons un
modulateur d’ordre supérieur, nous améliorons le SNR et le SINAD. Pour une séquence binaire
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de longueur N qui est cadencée a une fréquence d’échantillonnage fg, le spectre a la sortie du
registre a décalage est composé des tons cohérents suivants :

four=hEfs avee M=0,12.... 2.15)

Selon que I'on prenne un ou plusieurs valeurs pour M, nous générons respectivement un
signal sinusoidal d’un seul ton ou multi-fréquence. La fonction du filtre analogique est de filtrer le
reste des composants fréquentiels. Avec une sélection appropriée des valeurs M, nous pouvons
engendrer d’autres signaux de bande passante limitée, comme par exemple des signaux
triangulaires, des rampes ou bien des pulses Gaussiens [Duf98]. 1l est important de mentionner
que la résolution de la fréquence ainsi que de 'amplitude sont proportionnelles a la longueur N.
Grace a des modifications sur la phase et sur 'amplitude du signal d’entrée, nous pouvons
optimiser la qualité du signal analogique généré. Dans [Haw96] un signal sinusoidal a 10 kHz est
engendré avec cette méthode. Les résultats de simulation montrent un SNR de 60 dB obtenu
pour une longueur de registre de 392 bits, un modulateur YA du 2°™ ordre et un filtre analogique
Butterworth du 4™ ordre. En [Duf99] des résultats expérimentaux sont exposés, en obtenant un
SEFDR (Spurions Free Dynamic Range) de 70 dB pour des signaux de basse fréquence. Dans ces
travaux, la longueur de registre est N=1024 et un buffeur de tension est déployé entre le registre a
décalage et le filtre analogique intégré hors de la puce.

Dans [Mir02, Mir03, Rol04] la longueur du registre et la fréquence d’échantillonnage sont
programmables, ce qui permet de générer des signaux mono-fréquences dans une large plage de
fréquences (10 Hz-1 MHz). Des résultats expérimentaux montrent une qualité du signal de 55 dB
(SFDR), obtenu avec un registre a décalage de longueur maximale N=200 bits, un modulateur
SD du 2°™ ordre et un filtre analogique passe-bas de 3°™ ordre intégré dans la puce. I.’absence
d’un CAN d’un bit approprié, la distorsion causée par le filtre analogique et la nécessité de sortir
le signal analogique hors de la puce expliquent la limitation de la qualité des signaux analogiques
engendrés dans ces travaux. En [Hua03] les auteurs utilisent des modulateurs d’ordre tres élevés
(usqu’a 12) pour élargir la bande passante du signal. Un CAN d’un bit, congu a l'aide d’une
architecture a courants commutés pour obtenir une vitesse élevée, est employé pour réduire la
distorsion dans la reconstruction du signal analogique. Aucun résultat expérimental n’a été
présenté.

Une autre possibilité pour générer des signaux analogiques basée sut la modulation XA est
Putilisation d’un quantificateur multi-bit (figure 2.25.a). En théorie, a chaque bit additionnel, le
SNR augmente par 6 dB, mais les non-linéarités du CNA multi-bit, nécessaire pour convertir le
signal dans le domaine analogique, réduit la qualité du signal au lieu de 'améliorer. En [Duf97b,

IN(n) =+ OUT(n)
——>O— HE) (— Ir.fr :

FONCTION CNA
DETRANSFERT multi-bit
idéale
(a)

IN(n) + OUT(n)

H(2) _'_,_rrr’_ 7

aAvE N
FONCTION l\_/ CNA

DE TRANSFERT o
mésurée multi-bit

(b)
Figure 2.25.  (a) Modulation XA multi-bit

(b) Calibrage du CNA multi-bit
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Duf00, Hua0Oa] un calibrage est proposé afin de compenser les non-linéarités du CNA. Dans un
premier temps, nous mesurons la fonction de transfert du CNA. Ensuite, lors des simulations
pour générer le train binaire, nous remplacons le CNA idéal du modulateur par la fonction de
transfert réel du CNA (figure 2.25.b). L’erreur introduite par le CNA est par conséquent mise en
forme par le modulateur, de la méme manicre que le bruit de quantification. La nécessité
d’effectuer un calibrage est la difficulté principale de cette stratégie.

Plusieurs techniques de BIST ont utilisé la génération des signaux analogiques basée sur la
modulation XA [Haf00a, HafOOb, Hua00a, Hon03, Pre04]. Les travaux réalisés dans [Hon03] sont
spécialement représentatifs. Ils nous présentent une séquence binaire, générée avec un

modulateur LA du 4™ ordre, qui est envoyée 2 un CNA d’un bit congu avec une configuration
différentielle a capacités commutées. La sortie du CNA est connectée directement a I'entrée du
circuit sous test, qui est aussi un circuit a capacités commutées. Dans ce cas particulier, nous
n’avons pas besoin de filtre de reconstruction puisque le bruit de quantification ne produit pas la
saturation du circuit sous test. Les résultats de simulation sans le CAN montrent un SNR plus
grand que 100 dB. Les résultats expérimentaux pour le circuit générateur des signaux analogiques
ne sont pas présentés. Cependant, une performance tres proche des résultats de simulation est
manifeste lors des mesures de la technique de BIST compléte. La distorsion introduite par le
CAN d’un bit est par conséquent négligeable.

Oscillateurs analogiques

D’autres stratégies proposent la réalisation d’un oscillateur analogique intégré dans la
puce. En [Hat93] un oscillateur CMOS en temps continu permet la génération simultanée de
signaux triangulaires, carrés et sinusoidaux. Un oscillateur basé sur I'utilisation d’une structure
Schmitt trigger est proposé dans [Lub96, Cot00]. Un circuit additionnel est employé en [Lub98]
pour la génération de pulses et de sighaux en dent de scie. De la méme maniere, plusieurs
stratégies de BIST ont utilisé des oscillateurs de signaux sinusoidaux [Mir95b, Kha95]. Pourtant,
dans tous ces travaux il n’y a pas de résultats qui montrent la qualité du signal généré (SNR,
SFDR ou THD).

La recherche de générateurs analogiques de rampes a été aussi un domaine de recherche
trés active, pour les applications de BIST et notamment pour le test de CANs basé sur
Ihistogramme. Un générateur de rampe calibré [Pro99] engendre des rampes de tres basse
fréquence avec une distorsion de 0.2% (9 bits de précision). Une réalisation améliorée est
proposée dans [AzaOla], ou les résultats de simulation montrent une linéarité équivalente de plus
de 15 bits, mais aucun résultat expérimental n’est pas présenté. De la méme manicre, en [Ber03a]
les auteurs proposent la génération des signaux triangulaires spécialement appropriés pour le
BIST de CANs basé sur I’histogramme. La précision obtenue est de 12 bits, mais la encore, les
résultats expérimentaux ne sont pas disponibles. Enfin, dans [HuaOOb] les résultats de simulation

montrent une qualité de 12 bits pour des rampes générées a I'aide d’'un modulateur XA.
2.5. ANALYSE DE LA REPONSE ANALOGIQUE DU TEST SUR LA PUCE

Fenétres de tolérance

A la différence de ces homologues numériques, les signaux analogiques sont impréciss par
nature. Afin de juger si un circuit analogique est dans les spécifications, nous devons évaluer si la
réponse de test est proche de la réponse attendue et dans un intervalle de tolérance défini. Ce
concept doit étre pris en compte dans la conception des analyseurs de la réponse du circuit sous
test (Output Response Analysers, ORA). La notion de tolérance a déja été utilisée dans une des
premicres stratégies de BIST pour les circuits analogiques [Hat93]. La réponse typique, calculée
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au préalable et sauvegardée dans une mémoire, est générée au moyen d’un CNA (figure 2.26.a).
Un comparateur, congu avec un seuil pour prendre en compte l'intervalle de tolérance, permet de
comparer la réponse du test a la réponse nominale. La taille des ressources nécessaires pour le
BIST (un CNA et un comparateur avec une fenétre de tolérance) est le principal inconvénient de
cette méthode. Une approche similaire est présentée dans [Nag94, Nag98]. Dans ces travaux, la
réponse sinusoidale est convertie dans le domaine numérique a I'aide d'un CAN (figure 2.20.b).
Les valeurs absolues des échantillons pris a la sortie du circuit sous test sont intégrées sur un
nombre complet de périodes. De cette maniére, nous obtenons une signature numérique qui est
proportionnelle a 'amplitude et qui est comparée a une référence. Si la signature obtenue est dans
une bande de tolérance, le circuit est classé comme sain. Le principal avantage de cette technique
est que la signature est calculée a 'aide des ressources numériques. Par contre, nous avons encore
besoin d’un CAN pour échantillonner et numériser la réponse de test.

J— INTEGRATEUR
COMPARATEUR|  Pass —> CAN
ANALOGIQUE [ NUMERIQUE

Réponse du No-Pass Réponse du

circuit circuit

SIGNAL DE 5

Rererence [ CNA SIGNATURE ——|CompaRaTEUR| 255

MEMOIRE ReFerencE —>| NUMERIQUE | No-pass

(a) (h)

Figure 2.26.  (a) Comparaison analogique avec une réponse de référence
(b) Génération de la signature numérique

Le principal inconvénient de cette approche est la possibilité de ne pas détecter des
circuits défaillants a cause du repliement (a/iasing). Un mauvais classement est possible parce que
ce schéma prend comme hypothese la linéaire du circuit sous test. Dans un circuit linéaire les
fautes produisent un changement de 'amplitude et, par conséquent, de la signature. Dans un
circuit réel, par contre, les fautes peuvent aussi causer de la distorsion. L apparition des
harmoniques dans la réponse du circuit peut ne pas modifier la signature obtenue. En
conséquence, cette méthode ne permet pas d’assurer la détection de la distorsion. Dans [Lub96],
les auteurs présentent une technique basée sur une intégration analogique double. Cette
intégration double produit un signal toujours montant qui est comparé a un seuil aprés un
nombre déterminé de périodes. Le masquage des fautes (fault masking) reste encore le principal
inconvénient de cette stratégie.

Filtres de bande passante

Afin de résoudre ce probléme de masquage, un nouveau schéma basé sur l'utilisation de
filtres de bande passante est proposé en [Roh99, Roh04]. Tel qu’il est décrit sur la figure 2.27,
avant de générer la signature, nous procédons a la décomposition du signal en bandes de
fréquence différentes. Ensuite, pour chacune des bandes nous générons une signature numérique
en appliquant la méme méthodologie. Nous avons donc autant de signatures que de bandes de

LL f GENERATION| Pass

FILTRE DE SIGNATURE | No Pass
BANDE | p._ ...
PASSANTE Lt _[GeneraTon| Pass
N% CAN —> SIGNATURE | o Pass

Réponse du DECOT,npOSItIOn
circuit de fréquences [.

f GENERATION|  Pass

—>

SIGNATURE | No_Pass

Figqure 2.27. Signature basée sur des filtres de bande passante
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tréquence différentes. Nous évitons donc le masquage mais nous avons besoin de ressources
numériques additionnelles. Le désavantage de cette technique est de nouveau la nécessité d’un

CAN.
Compaction de la réponse du circuit sous test

D’autres travaux proposent la compaction de la réponse du circuit a laide d’une
intégration analogique. Dans [Ren97a, Ren97b], le circuit est stimulé avec un pulse et la réponse
de test est intégrée au moyen d’un intégrateur composé d’un amplificateur opérationnel et d’une
capacité. En [Lub96, Ren97b, Cot00], une intégration double est utilisée pour compacter la
réponse du circuit lorsque nous appliquons un signal sinusoidal comme entrée. Dans [Car00] les
auteurs reconfigurent les intégrateurs pour effectuer un calibrage et éliminer ainsi I'influence de la
température. Avec cette stratégie, nous n’avons pas besoin d'un CAN, mais le repliement et
P'imprécision des circuits analogiques ajoutés réduisent la qualité du test. I’insertion de circuits de
test analogiques est aussi proposée dans [Sla93], ou des parametres différents comme la phase et
le gain sont convertis a une valeur de tension continue a I'aide de circuits analogiques spécifiques.
Cette tension est comparée avec un voltage de référence afin de classer le circuit comme
défaillant ou fonctionnel. La complexité de ces circuits rend difficile I'intégration de cette
méthode de BIST.

Analyse basée sur la modulation XA

Une stratégie différente consiste a utiliser la modulation XA pour réaliser sur la puce une
extraction de la réponse du circuit analogique. La sortie du circuit sous test est envoyée a un
modulateur XA qui convertit le signal analogique dans un train binaire, train qui est facile a
analyser sur la puce elle-méme ou bien dehors (figure 2.28). Le bruit de quantification introduit
par le modulateur ne perturbe pas I'analyse parce qu’il se trouve hors de la bande passante du
modulateur. Dans [Hon02, Hon03], deux modulateurs YA passe-bas du 1 et 2™ ordre sont
intégrés avec une configuration a capacités commutées. La qualité du signal généré est déterminée
par un DR (Dynamic Range) de 65 dB et 87 dB respectivement, avec une bande passante de 20
kHz. Le bruit inséré par le modulateur dans la bande passante est négligeable en comparaison du
bruit thermique du circuit sous test. Nous pouvons en conséquence mesurer la plage de bruit du
circuit. Le train binaire généré par le modulateur est analysé hors de la puce. En [Hua00a], des
recherches sont menées afin d’effectuer une intégration efficiente de la transformée discréte de
Fourier. Cependant, les ressources numériques sont encore trop grandes.

Une stratégie similaire est développée en [Cas03], ou des circuit analogiques sont
reconfigurés pour constituer un modulateur XA. La sortie du modulateur (Figure 2.29) est filtrée

SIGNAL
HORS DE LA
) > Puce
.
~|MobuLateur| O W fs2
| 7
Réponse du ZA Séquence 1 DSP
circuit binaire INTERNE

Fiqure 2.28.  Analyse basée sur la modulation XA
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Figqure 2.29.  Signature obtenue par moyen d’une modulation XA
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a l'aide d’un filtre de décimation numérique, dont les échantillons de sortie sont utilisés pour
calculer une signature numérique. Le circuit sous test est stimulé avec un pulse et la signature est
générée a partir de P'addition des cinq premiers échantillons. Afin d’éviter des problemes de
masquage, le test est répété avec des fréquences d’échantillonnage différentes. L’'introduction de
modifications sur le chemin du signal et la perte de précision causée par I'utilisation d’un filtre de
décimation de taille limitée sont les principaux inconvénients de cette technique.

Méthode d’échantillonnage Early Capture

Plusieurs stratégies utilisent le caractere périodique des signaux analogiques. L.a méthode
d’échantillonnage appelée Early Capture [Lof96] permet de numériser les signaux analogiques 2a
une fréquence équivalente d’échantillonnage tres élevée, grace a un petit convertisseur a
approximation successive de bande passante réduite. Cela est possible grace au contréle simultané
du temps d’échantillonnage et de la tension de référence du comparateur dans le convertisseur. A
chaque nouvelle acquisition, le convertisseur effectue une recherche binaire de la valeur de la
réponse du circuit, en changeant les valeurs du seuil du comparateur. Si le signal analogique est
périodique, nous pouvons réaliser un échantillonnage cohérent [Mah87] et obtenir ainsi toute
I'information du signal en faisant des acquisitions sur plusieurs périodes du signal. La nécessité de
controler et modifier la tension de référence du comparateur est la principale limitation de cette
stratégie.

Méthode d’échantillonnage Multi-pass Conversion

Une approche trés similaire, appelée multi-pass A/ D conversion, a été présentée en [Haj98a,
Haj98b] (figure 2.30). Un circuit d’échantillonnage (sample-and-hold) prend N échantillons sur
chaque période du signal. Un comparateur, composé de 2" tensions de références différentes et
programmables, détecte le croisement du signal sinusoidal avec la valeur du seuil. Ce seuil est
changé pour chaque période. En conséquence, nous avons besoin de oM périodes pour obtenir
toute I'information (N échantillons sur la période du signal). Cette technique présente plusieurs
difficultés. La fréquence équivalente d’échantillonnage est toujours limitée par la vitesse du circuit
sample-and-hold. De plus, la résolution de Pamplitude est restreinte par I'offset du comparateur et
nous devons générer dans le circuit 2 tensions de référence. Dans [Haf00a, HafOOb], ces
tensions sont générées sur la puce a 'aide d’un train binaire XA, La valeur moyenne de ce train,
qui codifie la valeur de la tension de référence désirée, est récupérée grace a un filtre passe-bas
analogique.

—> CUT Controle

du BIST

stimulus

Reference DC \

\
patteln D1Q1_>D202_>D3Q3 _>DDQD>l_-7 WWVT Controle du temps
charge P P > T 3 d'échantillonnage
’ 4_ l_ l— |_ Filtre passe-bas
ck

Fiqure 2.30. Méthode d’échantillonnage «Multi-Pass Conversion» avec une tension de référence XA

Echantillonnage statistique

Une autre stratégie qui utilise un comparateur analogique pour numériser la réponse du
circuit est proposée dans [Neg03a, Neg0O3b]. La réponse de test est comparée avec un signal
équivalent au bruit blanc (figure 2.31). Nous obtenons de cette manicre une séquence binaire qui
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est analysée au moyen de ressources numériques. Il est possible de montrer que I'auto-corrélation
du signal a la sortie du comparateur est :

cuT +
"\ e
stimulus

vers un

Figure 2.31. Echantillonnage statistique

R, [k] =§~arcsin R 1T (2.16)

R.[0]

ou Ry est 'auto-corrélation a la sortie du comparateur et Ry est 'auto-corrélation du signal a
Ientrée du comparateur. L’auto-corrélation du signal d’entrée peut étre exprimée comme

’addition des auto-corrélations des deux entrées du comparateur :

Rx [k] = Rx,signal [k] + Rx,white noise [k] (21 7)
et puisque l'auto-corrélation d’un bruit blanc est déterminée par un impulse de Dirac :
a
Rx,white noise [k] = 3 : 5[k] (2 1 8)

Ce résultat est tres utile parce que la fonction arcsin est tres linéaire pour des valeurs
proches de zéro. Si le bruit blanc a une amplitude suffisamment large, 'auto-corrélation du signal
binaire a la sortie du comparateur est donc proportionnelle a I'auto-corrélation de la réponse de
test plus un impulse de Dirac. Puisqu’il est possible de calculer le spectre du signal a partir de la
valeur de 'auto-corrélation, nous pouvons effectuer une analyse spectrale du circuit sous test sans
utiliser de CAN. Pour appliquer cette méthode, nous avons besoin d’un générateur de bruit blanc
et d’un DSP pour analyser la sortie binaire. De plus, les imperfections du comparateur analogique
peuvent limiter la performance de cette technique parce que le comparateur doit travailler a
hautes fréquences.

Calcul de 'amplitude par modulation avec un signal carré

Une technique capable de calculer les parametres d’un signal sinusoidal a été développée
dans [Vaz04, Pren05]. Cette approche permet de mesurer non seulement I'amplitude du signal,
mais aussi amplitude des harmoniques. Le schéma est basé sur la réalisation d’une double
modulation du signal (Figure 2.32). Dans une premiere modulation, le signal est multiplié par un
signal carré (square-wave). Si la fréquence de ce signal (fy) est égale a la fréquence fondamentale du
signal sinusoidal (fs,=fgnar), Nous obtenons un signal dont la valeur moyenne DC est
proportionnelle a Pamplitude du signal. Une deuxiéme modulation, effectuée au moyen d’un
modulateur YA du 1% ordre, transforme le signal précédent en une signature binaire. Une fois
que le signal est dans le domaine numérique, il suffit de compter le nombre de Os et 1s présents
dans la signature pour calculer "amplitude de I’harmonique mesuré.

MODULATION CARRE| N
/\/ MODULATEUR |/ | EXTRACTION
1 iﬁR?)l;F ] L’AMPII).IIETUDE
T 11 [ fsq

Figure 2.32.  Schéma pour le calcul de 'amplitude par double modulation
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L’inconvénient de cette stratégie est que le signal carré est composé non seulement de
I’harmonique principale mais aussi des harmoniques impaires. Lorsque nous faisons I'extraction
de Pamplitude de I’harmonique principal, le 3°™, 57, 7°™, etc. harmoniques ont aussi une
contribution sur la mesure. Bien que nous puissions prendre en compte cet effet en calculant au
préalable "amplitude de ces harmoniques, la précision de extraction est limitée par cet effet. Des
résultats de simulation montrent un DR (Dynamic Range) de 80 dB. La réalisation physique de
cette technique peut détériorer la qualité du BIST et incrémenter la surface de silicium.

2.6. CONCLUSIONS

Dans ce chapitre nous avons présenté plusieurs techniques de BIST pour les circuits
analogiques et mixtes (AMS). Bien que beaucoup de ces stratégies de BIST aient été proposées
ces dernicres années, leurs applications et développements dans les circuits commerciaux restent
encore tres limitées. Plusieurs raisons expliquent ce fait (tableau 2.1) :

- Iy a une énorme varié¢té de circuits analogiques et mixtes, ainsi que différentes
fonctionnalités et applications. Par contre, les méthodes de BIST présentent tres souvent
des limitations qui restreignent leurs applications a des cas tres particuliers. En
conséquence, il est nécessaire de chercher des solutions de BIST qui sont spécifiques et
adaptées pour chaque IP (intellectnal property) analogique.

- Nous devons évaluer le cott additionnel nécessaire pour la réalisation physique du BIST
et le comparer avec la réduction de cott que nous obtenons pour effectuer le test. Si le
surcout en surface du BIST est trop élevé, la technique de BIST peut augmenter le cout
total de production au lieu de le diminuer. Une maniére de réduire la surface du BIST est la
réutilisation des circuits qui sont déja présents dans la puce ou dans le systeme.

- L’intégration des techniques de BIST analogiques implique des modifications dans le flot
de conception analogique puisque nous devons prendre en compte les spécifications du
BIST trés en amont dans la phase du design. Une étroite collaboration entre les
concepteurs et les ingénieurs de test est donc indispensable.

- Le grande nombre des spécifications a vérifier et la nature des fonctions analogiques, qui
ont une fenétre de tolérance associée, rendent difficile 'évaluation d’une technique de BIST
analogique. L’utilisation d’une plate-forme de CAT (Computer-Aided Test) qui permet
d’injecter des fautes paramétriques et de calculer les parametres du test (la couverture de
fautes, le nombre de circuits défectueux qui passent le test, la perte de rendement, etc.
[Sun99]), permet de faire la validation complete d’une technique de test analogique
[BouO6a, BouO6b, Bou06¢]. Dans le cas d’une technique de BIST, cet outil devrait aussi
calculer la probabilité qu’une faute apparaisse dans le circuit additionnel du BIST, ce qui
réduit le rendement (yée/d).

Inconvénients du BIST AMS Solutions

Grande variété des circuits AMS BIST spécifique pour chaque IP analogique

Reéutilisation des circuits présents dans

Surcott en surface du BIST VIP ou dans le systéme

Modification du flot de design Collaboration étroite entre les ingénieurs de test
analogique et les concepteurs
Grand nombre de spécifications et | Plate-forme de CAT pour la simulation de fautes
nature des signaux analogiques et I’evaluation du BIST

Table 2.1 Inconvénients et solutions du BIST analogique et mixte
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CHAPITRE 3

Techniques de BIST pour les convertisseurs
Analogique/Numérique et Numérique/Analogique

3.1. INTRODUCTION

Suite au développement de nouvelles technologies submicroniques et a la demande d’un
plus haut niveau d’intégration pour réduire le cott, les circuits analogiques et numériques sont
intégrés sur la méme puce. Grace a leur fiabilité et a leur haut rendement, les circuits numériques
sont devenus prédominants. Pourtant, plusieurs fonctions analogiques sont toujours nécessaires
pour interfacer avec les signaux du monde réel, qui restent analogiques. C’est le cas, par exemple,
des convertisseurs A/N et N/A, et des PLLs (Phase-Locked Loops). Le test de ces interfaces est
une tache difficile et qui nécessite des équipements couteux, quand la surface de silicium occupée
par ces circuits est trés petite pat rapport a la surface totale du circuit.

Dans le chapitre précédent, nous avons introduit des principes et des stratégies de BIST
de circuits analogiques. Dans ce chapitre, nous allons nous concentrer sur étude des techniques
de BIST pour les convertisseurs A/N et N/A. Dans un premier temps, nous présenterons les
méthodes standards utilisées dans I'industrie pour le test de convertisseurs. Ensuite, nous
aborderons les différentes techniques de BIST proposées pour ces circuits. Enfin, nous

¢tudierons en détail les stratégies spécifiques pour les convertisseurs de signal XA.

3.2. TEST INDUSTRIEL DE CONVERTISSEURS DE SIGNAL

Plusieurs paramétres caractérisant les convertisseurs A/N et les convertisseurs N/A sont
similaires. En revanche, des différences importantes subsistent [Bur0OO] : dans la fonction de
transfert d’'un CNA, chaque code numérique en entrée correspond a une seule valeur de tension
en sortie, tandis que dans un CAN, plusieurs tensions en entrée produisent le méme code
numérique en sortie (figure 3.1). C’est pour cette raison que le test des CAN est plus laborieux et
la littérature scientifique pour les techniques de BIST des CAN plus développée.

SORTIE ANALOGIQUE SORTIE NUMERIQUE

V7
Ve |-
Vs
V4
V3
V2
Vil
Vo #

m
110}
101 |
100 |-
011
010~
001 |----

>

060 061 010 01‘1 160 161 11‘0 m > 0 Vio vﬂ \)IZ Vis \)’(4 VtS \)tG
ENTREEE NUMERIQUE ENTREEE ANALOGIQUE

(a) (b)
Figure 3.1. (a) Fonction de transfert d’un CAN de 3 bits
(b) Fonction de transfert d'un CNA de 3 bits
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Dans le test industriel des CNAs, Papplication du stimulus n’est pas problématique
puisqu’il est fait dans le domaine numérique. L’analyse de la réponse requiert, par contre,
Iutilisation des équipements de mesure analogiques et des analyseurs numériques dont la
précision et la bande passante doivent étre supérieures a celles du CNA. Selon les spécifications
que nous voulons valider, nous pouvons effectuer des tests statiques ou dynamiques. Si nous
utilisons comme stimulus un signal continu DC et mesurons les valeurs de tensions obtenues en
sortie pour les différents entrées numériques, nous testons les paramétres statiques (le gain,
Poffset et les erreurs de non-linéarité). En revanche, si nous utilisons des stimuli de test
fréquentiels nous pouvons observer le comportement dynamique du CNA, ce qui nous permet
de calculer le temps de conversion, le délai de la réponse, la sur-oscillation, le temps de montée et

de descente, etc. Pour le test de CANS, il existe cing techniques principales employées dans
I'industrie [Geo02]:

- Test basé sur un histogramme,

- Test Servo-loop,

- Transformée de Fourier a temps discret,

- Algorithme de la régression sinusoidale, et
- Test basé sur la fréquence de battement.

3.2.1. Test basé sur un histogramme

La méthode de test basée sur Ihistogramme, appelée aussi code density test, est Panalyse
statistique des codes numériques de sortie du CAN lorsque nous échantillonnons un signal
aléatoire. En mémorisant le nombre d’apparition de chaque code dans la sortie du convertisseur,
nous obtenons un histogramme. Si nous comparons cet histogramme a un histogramme de
référence (obtenu au préalable pour une entrée déterminée) nous pouvons calculer les erreurs
statistiques du CAN : Poffset, le gain, le DNL (Differential Non-Linearity) et VINL (Integral Non-
Linearity). Nous pouvons en général utiliser deux stimuli différents pour le test basé sur
I’histogramme : une rampe linéaire et un signal sinusoidal. La rampe est tres convenable parce
que son histogramme théorique associé est trés facile a calculer. Tous les codes ont la méme
probabilité d’apparition a I'exception des codes des extrémes [Ber01]:

2" (4, —FS)+FS

HY[1]=H"Y[2"]=N, - 3.1
[1] [2"] r A @3.1)
H" [i] =N, -% Vie[22"-1] (3.2)

in
ou HY [i] est la probabilité d’apparition du code i, Nt est le nombre total d’échantillons, 7 est le
nombre de bits du convertisseur, FS est la pleine échelle du convertisseur et 4;, est 'amplitude
créte a créte de la rampe. Si H? [i] est la fréquence d’appatition du code i, la non-linéarité
différentielle associée a ce code est :

H [i] - H' [i]
H' [i]

Pour le test de CANs, nous avons besoin d’un stimulus d’une précision de 2 ou 3 bits

DNL]i] = (LSB) (3.3)

plus grande que la précision du convertisseur. Sinon, les non-linéarités du signal de test peuvent
masquer des erreurs du circuit. Par contre, générer des rampes analogiques tres linéaires est
extrémement difficile. Il est donc préférable, pour les convertisseurs de haute résolution, d’utiliser
un signal sinusoidal, dont une haute linéarité est plus facile a générer. L’inconvénient d’un tel
stimulus est que la probabilité d’apparition est maintenant différente pour chaque code :
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Hrefg) HrefG) i
1
|

CODEi CODEi
(a) (h)
Figure 3.2.  (a) Histogramme de référence pour une rampe linéaire
(b) Histogramme de référence pour un signal sinusoidal

: N 1 FS| =«
HY[1]=H"[2"]=—L. || ——1[-—|-= 3.4
[1] [2"] " arcsin (2”'1 j 1|2 (3.4)
N 2" goon
H'™ [i] =—L-| arcsin 22N ES i) | 22222 S
z 2 )4 2" A (3.5)

Vie[22"-1]

Sur la figure 3.2 nous pouvons observer les histogrammes de référence pour les deux
stimuli. Dans les deux cas, 'amplitude du stimulus (Aensree) est choisie plus grande que la pleine
échelle (PE) du convertisseur. Afin d’avoir une bonne précision de mesure, le nombre
d’échantillons doit étre suffisamment grand pour tous les codes. Cela est un autre inconvénient
de l'utilisation d’un stimulus sinusoidal, puisque la grande pente de ce signal a 0 et 180 degrés fait
que la probabilité d’apparition des codes proches de zéro est tres petite. Dans [Doe84|, les
auteurs calculent le nombre de points nécessaires pour avoir assez de précision lorsque nous
utilisons un stimulus sinusoidal avec un échantillonnage aléatoire. Plus d’un million d’échantillons
sont nécessaires pour le test d'un CAN de 12 bits, et ce chiffre est doublé a chaque bit
additionnel dans le convertisseur. En [Lib96] un échantillonnage cohérent est utilisé pour réduire
approximativement par 16 le nombre de points requis, mais N7 est encore trop grand. D’autres
articles ont proposé I'application d’un signal triangulaire de petite amplitude [Ale01]. Ce stimulus
est répété plusieurs fois, avec différentes valeurs de DC, afin de tester toute la plage du
convertisseur. Le temps de test est par conséquent plus long. Une autre stratégie consiste a
Putilisation d’un bruit blanc de grande amplitude comme stimulus du convertisseur [Ved03], mais
des recherches plus approfondies doivent encore étre effectuées.

Une approche tres intéressante qui permet d’estimer le bruit du convertisseur en utilisant
le test de ’histogramme est présentée dans [Rac96]. Si nous prenons beaucoup d’échantillons
lorsque nous générons I’histogramme, le bruit du convertisseur est filtré a cause du grand nombre
de points. Par contre, si nous prenons un nombre de points réduit, ’histogramme contient de
I'information sur le bruit. En [Rac96] un premier histogramme est généré avec beaucoup
d’échantillons afin de calculer les non-linéarités du circuit. Ensuite, un deuxieme histogramme est
engendré avec un nombre de points trés restreint pour calculer le bruit. Les résultats montrent
que cette technique est capable de bien estimer le bruit d'un CAN de 8 bits. Dans [Ros99] un test
basé sur histogramme est effectué deux fois avec exactement le méme stimulus. Les différences
entre les deux histogrammes générés sont utilisées pour mesurer le bruit.

La principale limitation de la technique de I'histogramme est la perte de I'information
temportelle. Nous savons quels codes apparaissent en sortie mais nous ne savons pas quand. Ainsi
les grandes erreurs dynamiques, causées par exemple par la haute vitesse du signal d’entrée, ne
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peuvent pas étre détectées. Cette limitation est résolue si nous accumulons, a 'aide des index
temporels, les temps d’apparition de chaque code, ce qui a été proposé dans la technique appelée
Tally and Weight en [Mah87, Max89]. Une autre limitation, pour les convertisseurs de haute
résolution, est le grand nombre de points dont nous avons besoin. De plus, la fréquence
d’échantillonnage de ces convertisseurs est, en général, relativement petite ce qui implique des
temps de test trés grands. Ces deux limitations font que le test de I’histogramme n’est pas
applicable aux convertisseurs de haute résolution: le test est trop long et les ressources
numériques nécessaires trop larges.

3.2.2 Méthode de test Servo-loop

Dans cette stratégie, le CAN est placé dans une boucle provoquer des oscillations autour
d’un code de transition particulier. Un CNA de plus haute résolution est habituellement utilisé
dans la boucle pour stimuler le CAN (figure 3.3.a). Quand la sortie du CAN est plus grande que
le code spécifi¢, le bloc numérique diminue I'entrée du CNA. L’inverse se produit lorsque la
sortie du CAN est plus petite que le code attendu. Comme résultat, 1‘entrée numérique du CNA
oscille autour du code de transition spécifié. Dans une configuration alternative, (Figure 3.3.b) le
signal qui complete la boucle est généré au moyen d’un intégrateur analogique. Dans ce cas, nous
devons mesurer la valeur analogique autour de laquelle le system oscille. Une étude sur I'influence
du bruit du CAN et du délai introduit par la boucle est réalisé en [Max89, Max99a, Max99b|. La
nécessité de répéter le test pour tous les codes du convertisseur et le temps d’attente nécessaire

pour que le system se stabilise, font que ce test est trop long pour les convertisseurs XA.

BLOC COMPARATEUR VOLTMETRE
NUMERIQUE M CNA NUMERIQUE ird
(a) )

Figure 3.3. (a) Technique «Servo-loop» avec un CNA
(b) Technique «Servo-loop» avec un intégrateur analogique

3.2.3. Test basé sur la transformée de Fourier a temps discret

L application de la transformée de Fourier a temps discret (Discrete time Fourier Transform,
DFT) nous permet de calculer les différents composants fréquentiels dont un signal est composé.
Si nous stimulons le CAN avec un signal sinusoidal, nous pouvons mesurer les paramctres
dynamiques du convertisseur : le rapport signal sur bruit (Signal to Noise Ratio, SNR) | le gain, le
taux de distorsion harmonique (Tofa/ Harmonique Distorsion, THD), la dynamique de codage
(Spurions Free Dynamique Range, SFDR), le rapport signal sur bruit avec distorsion (Slgnal to Noise
And Distorsion ratio, SINAD), etc. Nous pouvons aussi appliquer un signal multifréquence et
déterminer ainsi le taux de distorsion par intermodulation (IwterModulation Distorsion, IMD).
L’analyse de Fourier requiert un processeur de signal numérique et un stimulus sinusoidal d’une
précision supérieure a celle du CAN. Le nombre d’échantillons nécessaires pour effectuer cette
analyse spectrale est relativement réduit, autour de 8000, et indépendant de la précision du
convertisseur [Ada02]. De plus, a I'aide de la transformé rapide de Fourier (Fast Fourier Transform,
FFT) le temps de calcul est tres petit. C’est pourquoi cette méthode est une des plus utilisées
pour le test de CAN, notamment dans le cas des convertisseurs XA. L’inconvénient de ce test
réside dans la carence d’information sur les parametres statiques (DNL and INL). Afin de
résoudre ce probleme, plusieurs travaux proposent l'utilisation des coefficients de Foutier pour
estimer les parametres statiques. Dans [Ada02], les polynomes de Chebyshev sont employés pour
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obtenir une approximation de I'erreur INL. En [Xu99, Sou03] les auteurs calculent, a partir des
harmoniques, les coefficients du polynéme doté d’une meilleure adaptation a la fonction de
transfert du CAN. Un test alternatif, basé sur la FFT, est aussi proposé dans [Ber03b, BerO4]
pour extraire les erreurs statiques. Pour cela, un signal sinusoidal d’amplitude supérieure a la
pleine échelle est utilisé comme stimulus du convertisseur. Par contre, toutes les erreurs
statistiques ne sont pas détectées.

3.2.4. Algorithme de la régression sinusoidale

Dans ce test, nous utilisons un signal sinusoidal pour stimuler le CAN et un DSP pour
trouver le sinus qui s’adapte le mieux possible (szze-wave fitting) a la sortie du convertisseur réel. Les
différences entre le signal réel et le signal adapté déterminent le bruit total généré par le
convertisseur, dont la valeur rms est déterminée par :

< 2
Z [yi,sample - yi,ﬁt ]
i=1

e =1 3.6
i (3.6)

ou N est le nombre de points, V;sampie €st 1a valeur de la sortie du convertisseur a Uinstant i et y; s

est la valeur a l'instant i du signal calculé au moyen d’une régression sinusoidale :
Vig =A-cos(w-t;+B)+C (3.7

L’algorithme qui permet de calculer les parametres A, B and C est détaillé dans [IEE94,
IEEO00]. Si nous comparons la valeur mesurée de bruit avec la valeur rms du bruit généré dans un

convertisseur idéal de N bits, nous pouvons calculer le nombre de bits effectifs du convertisseur
(Effective Number Of Bits, ENOB) :

(3.8)

ENOB = N — logz(actual rms errorj

ideal rms error
Dans cette formule, les deux contributions de bruit (quantification intrinseque et non-
linéarités) sont prises en compte.

3.2.5. Test basé sur la fréquence de battement

Cette méthode permet de valider visuellement qu’il n’y a pas de faute dynamique dans le
CAN, mais elle ne donne pas de mesure de Perreur. Un signal sinusoidal de haute fréquence est
utilisé comme stimulus. D’apres la valeur de la fréquence du stimulus, nous pouvons effectuer
deux tests. Si la fréquence du signal est un peu plus rapide que la fréquence d’échantillonnage,
nous réalisons un test de fréquence de battement (figure 3.4.a):

F N+1
ML = = Fopune + Af 3.9

F

SIGNAL
F, SAMPLING N

Dans le cas particulier ou i n’y a pas d’erreurs ou de fautes dynamiques, un
échantillonnage cohérent va produire une fréquence de battement égale a Af. Si, par contre, nous
choisissons une fréquence du stimulus qui est un peu plus rapide que la moitié de la fréquence
d’échantillonnage, nous effectuons un test basé sur la fréquence de 'enveloppe :

N

—+1
Foonar _ 2 —~ F _ Foipiive +Af (3.10)
- SIGNAL — A .
Fouvprive N 2

Dans ce cas, deux signaux en opposition de phase et a une fréquence Af composent la
sortie du convertisseur. Afin de visualiser ces deux signaux, nous ne devons retenir qu’un
échantillon sur deux.
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(b)
Figure 3.4. (a) Test basé sur la fréquence de battement

(b) Test basé sur la fréquence de I’enveloppe

3.3. TECHNIQUES DE BIST POUR DES CONVERTISSEURS DE SIGNAL

BIST pour une paire CAN-CNA dans un CODEC

Une des premicres approche pour le BIST de convertisseurs a été présentée dans [Ter93]
pour le test d’'une puce CODEC (COder-DECoder). Un test fréquentiel est réalisé a I'aide de
ressources présentes dans le circuit: un DSP, un CAN et un CNA. Le processeur numérique
génére un stimulus numérique sinusoidal, qui traverse le CNA et ensuite le CAN. Le méme DSP
analyse la réponse de test au moyen d’une FFT (figure 3.5.a). Pour éviter qu’un des convertisseurs
ne masque de faute dans l'autre, les auteurs proposent l'utilisation d’'un CNA non intégré a la
puce afin de valider les performances du CAN (Figure 3.5.b). Cette technique ne peut étre utilisée
que dans les applications ot nous avons une grande quantité de ressources dans le circuit.

’—-CAN DSP CNA ’—vCAN DSP CNA

(a) (h)
Figure 3.5. (a) BIST pour un CODEC
(b) Test du CAN avec un CNA exterieur

BIST statique pour un CNA

Les travaux dans [Ara94, Ara98b] présentent un BIST qui permet de mesurer, avec moins
de ressources, les parameétres statistiques d'un CNA (Figure 3.6). Un circuit sample-and-hold
compare la sortie du circuit avec la sortie précédente, ce qui permet de calculer les non-linéarités
différentielles. A I'aide de tensions de référence, il est possible de mesurer le gain, offset et les
non-linéarités intégrales de la fonction de transfert DC. Grace a Ilutilisation d’un circuit de
calibrage nous pouvons obtenir une précision suffisante pour tester des convertisseurs jusqu’a 16
bits. Cette stratégie est aussi applicable aux CAN qui contiennent un CNA, tel que les
convertisseurs a approximation successive. La précision de ce type de convertisseur dépend de la
précision du CNA. La nécessité d’avoir des tensions de référence tres précises, la limitation du
calcul aux parametres statiques et le long temps de test sont les principaux inconvénients de cette
méthode.

VERSCIRCUIT  AMPLIFICATION

ENTREE N

CALIBRAGE

CNA

TEST MUX

ANALOGIQUE

FENETRE DU
VREF1 COMPARATEUR
VREF2

VREF3

GND VERS CONTROLE BIST

SEL
Figure 3.6. BIST statique pour un CNA
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BIST numérique pour un CAN a approximation successive

Une autre technique applicable pour les CAN qui contiennent un CNA est proposée dans
[Ehs96, Ehs98]. Lors du test, le CNA interne est modifié pour augmenter sa précision d’un ou
deux bits (figure 3.7). Des entrées numériques DC sont appliquées au CNA et chaque sortie est
échantillonnée et gardée a 'aide d’un circuit sample-and-hold. Une fois que la valeur analogique est
sauvée, le CAN est remis en mode standard pour pouvoir ainsi effectuer la conversion A/N.
Quand la conversion est terminée, le CNA est a nouveau utilisé pour générer le stimulus, mais
alors Pentrée numérique est incrémentée d’un bit. De cette maniere, nous pouvons mesurer les
codes de transition. Cette méthode a été appliquée a des convertisseurs a approximation
successive et de configuration pipeline. La modification du design nécessaire pour améliorer la
précision du CNA est tres difficile a mettre en ceuvre. De plus, la longueur du temps de test et le

risque du masquage des fautes dd a Iutilisation de deux convertisseurs dans la boucle constituent
de lourdes inconvénients.

COMPARATEUR
ENTREE
Logique SORTIE
Approximation [ee—=3
Successive
N

CNA |2

N-bit

( N+2 h 4

SEL

Figure 3.7.  BIST numérique pour un CAN a approximation successive

BIST basé sur 'oscillation pour un CAN

Sortie La stratégie de servo-loop a également été appliquée au BIST des CAN dans [Ara97a,
Ara97c]| (figure 3.8.a) pour calculer le temps de conversion, les erreurs de non-linéarités et le gain.
L’offset n’a pas été calculé mais il est possible de le mesurer a I'aide d’un voltage de référence
additionnel. Le principe de cette approche est de forcer l'oscillation du CAN autour de deux
codes numériques déterminés : Ci et Ciy; (figure 3.8.b). La fréquence de cette oscillation fosc
dépend du temps de conversion ¢ et des voltages de transition V7 and Vrx+; qui correspondent
aux deux codes C et Cy+;:

1
Sosc = 3.11)
2-(v.,, =VvV....)-C
( Tk T,k+_1) +4tc

ou C est la capacité de charge et I est le courant de charge. Cette formule est exacte seulement si
le temps d’échantillonnage est trés petit en comparaison avec le temps de conversion : Ts<<fc.

Code Sortie CAN
Gt CeprCi G

Cor NG
Logique | fosc KN
/

contrdle
(? I
== tc Temps

(a) (b)
Figure 3.8. (a) BIST d’'un CAN basé sur l'oscillation

(b) Oscillation entre Vrk et Vikj

VK4

|||—|

Entrée CAN

V7K

47



Chapter 3

Quand j=0, cette technique est identique au test servo-logp et nous pouvons calculer fc:

1
=— 3.12
Josc i1, (3.12)
Si nous prenons j=-1, nous pouvons calculer les erreurs de non-linéarités :
1 1
Ve =Vie :ﬁ'(fosc —4-10) (3.13)

Cette méthode présente les mémes inconvénients que le test servo-loop.

BIST basé sur 'oscillation pour un CNA

En [Tur0Ola, TurO1b] une approche similaire est proposée quant au test statique de CNA
(figure 3.9). Elle a été brevetée par Fluence. La sortie analogique de CNA est employée pour
charger la capacité d'intégration. La valeur de voltage de cette capacité est comparée avec une
tension de référence Vgpr. Lorsque le voltage de la capacité est plus grand que la référence,
Pentrée du CNA est changée et fixée a un Code bas, ce qui entame la décharge de la capacité. De
la méme maniére, quand le voltage de la capacité est plus petit que la tension de référence,
Pentrée numérique du CNA est modifiée a Code haut, ce qui implique de nouveau la charge de la
capacité. Le voltage de la capacité oscille de ce fait autour de Vrgr, et la fréquence d’oscillation
dépend des valeurs analogiques a la sortie du CNA, valeurs qui déterminent les pentes de charge
et décharge. Si nous choisissons des valeurs appropriées pour Code bas et Code haut, nous
pouvons obtenir tous les parametres statiques du convertisseur. Tout comme pour le test servo-
logp, ces stratégies ne donnent pas d’information dynamique et ont des temps de test trés longs.
De plus, le circuit nécessaire pour effectuer 'intégration doit étre précis et tres linéaire.

C
R
Code Haut—>{ N
Code Bas —»
SEL

Vrer VREF <

ConTROLE

BIST

Figure 3.9. BIST basé sur 'oscillation pour un CNA

BIST basé sur I'oscillation XA pour un CNA

Dans un modulateur XA, les erreurs de non-linéarités du CNA présent dans la boucle de
contre-réaction apparaissent directement dans la sortie du modulateur, puisque ces erreurs ne
sont pas mises en forme par le fonction de transfert du modulateur. Cette propriété est utilisée en
[Has98] pour réaliser le test statique d’'un CAN (figure 3.10). L’entrée du CNA, controlée par la

ouT
+
'S z! | COMPTEUR

>\ /T L]
SEL\#'
o[<€— Cj
€]
1 [€= Cy
Figure 3.10.  BIST basé sur l'oscillation 2A pour un CNA
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sortie du modulateur, commute entre deux codes de signe différent C; et Cj. Ces deux codes
correspondent aux valeurs analogiques de sortie V; et Vi De plus, le signal d’entrée du
modulateur est connecté a la masse. Dans ces conditions, nous pouvons représenter le

modulateur comme s’il avait une entrée analogique de valeur X(z)=(V;+V})/2 avec une tension de

référence de valeur (Vi-Vi)/2. Avec un choix approprié des codes numériques C; et Cy et un
compteur pour calculer la valeur moyenne de la sortie binaire, nous pouvons obtenir les
parametres statiques du convertisseur. Les circuits analogiques additionnels pour le BIST ne
nécessitent pas de tres grande précision mais le temps de test est tres long,.

BIST partiel pour un CAN

Si nous considérons que les erreurs de non-linéarités ne sont pas tres larges, il est possible
de mesurer les valeurs des voltages de transition en observant uniquement les derniers bits. Cette
stratégie a été utilisée en [Vri97] (figure 3.11), ou le stimulus pour le convertisseur sous test est
une rampe linéaire. Pour les bits de plus grand poids (most significant bit, MSB), cette technique
valide uniquement que ces bits sont consécutifs, propriété qui n’est pas toujours valable pour les
convertisseurs présentant une erreur large. Par contre, pour les bits de faible poids (feast significant
bit, LSB), nous calculons la linéarité a 'aide d’'un compteur et d’une horloge. En effet, si nous
comptons le nombre de périodes d’horloge entre deux transitions consécutives, nous pouvons
mesurer les parametres statiques. Les inconvénients de cette méthode sont la gigue de ’horloge
(jitter), qui limite la précision de l'analyse, et la nécessité de générer un stimulus tres linéaire.

PASS/NO-PASS T

PASS/NO-PASS

COMPTEUR

TEST
LINEARITE

=1 COMPTEUR

k
Fiqure 3.11. BIST partiel pour un CAN

Une idée similaire est proposée dans [Wen00], ou les auteurs utilisent aussi une rampe
linéaire pour tester un CAN de N bits. La sortie d’'un compteur de N+1 bits, qui est réinitialisé au
début du test, est comparée avec la sortie du CAN. De cette maniere, nous pouvons mesurer les
parameétres statiques avec une précision de 0.5 bits. Avant d’effectuer le test, un calibrage initial
est nécessaire afin d’adapter la pente de la rampe avec celle du compteur. La linéarité du stimulus
limite de nouveau la précision de la mesure.

BIST basé sur un histogramme pour un CAN

Le BIST basé sur Phistogramme a également été appliqué au test des CAN. Dans la
version commercialisée par Credence [Tur0la, TurO1b], un signal linéaire ou sinusoidal est utilisé
comme stimulus pour la génération de 'histogramme. Cette approche connait des limitations
importantes : la grande surface additionnelle nécessaire pour sauver ’histogramme expérimental,
la mémoire utilisée pour garder ’histogramme théorique lorsque le stimulus est sinusoidal, et le
long temps de test. Plusicurs méthodes ont été proposées pour résoudre ces problemes. En
[Aza01b] les auteurs effectuent une décomposition temporelle, ce qui permet de remplacer la
mémoire de 2™-bits, nécessaire pour mémoriser histogramme expérimental, par une mémoire
composée d’uniquement N bits. Cette réduction de ressources est possible grace a la répétition
périodique du stimulus, une rampe linéaire. A chaque répétition ou pas, nous calculons lerreur
associée a chaque code numérique. Le méme schéma a été appliqué pour I’histogramme basé sur
I'application d’un stimulus sinusoidal [AzaOlc]. Dans ce cas, nous avons aussi besoin d’une
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mémoire de 2™-bits pour sauver histogramme de référence. Au lieu de le mémoriser, les auteurs
proposent l'utilisation d’un polynéome qui permet d’estimer I’histogramme théorique. Avec cette
méthode, il suffit de connaitre les coefficients de ce polynéme pour pouvoir calculer la
probabilité d’apparition de chaque code. Cela permet de réduire énormément la surface
additionnelle nécessaire pour le BIST mais nous avons encore besoin d’'un stimulus trés linéaire.
De plus le temps de test est considérablement augmenté, puisque nous devons répéter
I’histogramme pour chaque code.

BIST basé sur la génération d'une rampe codifiée par modulation XA

La génération d’une rampe linéaire, au moyen d’une modulation XA, pour la réalisation du
test de I’histogramme est proposée en [HuaOOb] (figure 3.12). Dans cette étude, les résultats de
simulation montrent une linéarité de 12 bits, mais les résultats expérimentaux ne sont pas
présentés. Le filtrage du train binaire, obtenu par modulation XA, élimine les composants de
hautes fréquences contenus dans un signal en dent de scie, ce qui produit de la distorsion du
stimulus. Dans le méme travail, un test pour un CNA basé sur l'utilisation d’une rampe linéaire
est aussi proposée. La sortie du CNA est comparée avec cette rampe. Lorsque la valeur de la
rampe est plus grande que la sortie du CNA, I'entrée numérique du convertisseur est augmentée.
Grace a une horloge et 2 un compteur, nous pouvons mesurer le temps qui s’écoule entre deux
transitions et, par conséquent, calculer les parametres statiques. La précision de cette mesure
dépend de la gigue de I'horloge et de la qualité de la rampe.

filtre passe-bas
séquence CNA AW ﬁ.—} HISTOGRAMME
binaire ZA 1-bit %
T Comparateur
h Analogique

logique CONTROLE
CONTROLE _>‘COMPTEUR'_> - BIST

Figure 3.12. Schéma du BIST pour un CAN et un CNA basé sur l'utilisation de séquences binaires XA

BIST basé sur 'utilisation d"un stimulus de précision réduite

Une idée tres intéressante est présentée en [Par03], ou le test dun CAN basé sur
I’histogramme est effectué avec une rampe dont la linéarité est de 3 bits plus petite que celle du
convertisseur. Au lieu d’utiliser une rampe tres linéaire, les auteurs proposent d’appliquer
plusieurs fois une rampe imprécise mais invariante, en changeant a chaque fois loffset du
stimulus. De cette maniere, lorsque nous réalisons l'analyse des données obtenues par
I’histogramme, nous pouvons différencier les non-linéarités causées par le convertisseur de celles
dues a la rampe. En effet, les erreurs de non-linéarités contenues dans le stimulus sont déplacées
dans I’histogramme quand nous ajoutons un offset. Une idée similaire est décrite dans [Bas98]
pour le test fréquentiel basé sur le FFT. Dans ce travail, les auteurs utilisent un stimulus
sinusoidal dont le SNR est plus petit que celui du CAN sous test. Le SNR mesuré a la sortie du
circuit SNRyeasure dépend du bruit de convertisseur JZADC et aussi du bruit contenu dans le
signal d’entrée O'ZINPUT :

2
SNR ysusune = 10| ——39HL (3.14)
O upc t O wpur
ou o siGnaL est la puissance du signal. Si nous prenons une seule mesure, le bruit du signal
d’entrée cache le bruit du CAN. Par contre, si nous effectuons plusieurs mesures, il est possible
de calculer le SNR réel du CAN. Des résultats de simulation montrent que cette méthode permet
de tester un CAN au moyen d’un stimulus sinusoidal avec un SNR de 4 bits plus petit.
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BIST basé sur la régression polynomiale pour un CAN

Une technique basée sur le calcul d’un polynéme d’ordre 3 qui s’ajuste a la fonction de
transfert DC du CAN est proposée dans [Sun97] et commercialisée par LogicVision. La stratégie
consiste a appliquer une rampe linéaire comme stimulus et a trouver les coefficients by, by, by et
bz du polynoéme qui s’ajustent le mieux (figure 3.13.a) :

y=b,+b, -x+b, -x’ +b, - x’ (3.15)

L’algorithme pour le calcul de ces coefficients est complexe et difficile a réaliser sur la
puce. Pour simplifier la méthode, la fonction de transfert est divisée en quatre parties égales, et
nous comptons le nombre de fois ou la sortie est comprise dans chacune de ces parties (figure
3.13.b). Une fois que nous avons ces quatre valeurs, une procédure est développée pour calculer
les coefficients du polynéme, ce qui nous permet ensuite de calculer Poffset, le gain, et le
deuxieme et troisicme harmoniques. Si Pordre de non-linéarité de la fonction de transfert est
supérieur a 3, les harmoniques d’ordre plus élevés contribuent a la valeur mesurée du 2 et 3°™
harmoniques. Ces valeurs procurent par conséquent une estimation du THD. Des résultats
expérimentaux montrent que cette technique mesure avec précision le THD d’un CAN XA de
13-bits [Roy02].
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Figure 3.13.  (a) Polyndme pour une fonction de transfert d'un CAN de 4 bits

(b) Décomposition de la fonction de transfert en 4 parties

Cette technique ne permet pas de détecter des erreurs plus petites que 1 LSB. En
conséquence elle n’est pas applicable pour des convertisseurs de moins de 10 bits de précision,
puisque les erreurs associées a ces convertisseurs sont typiquement plus petites que 1 LSB. Cette
méthode est spécialement adaptée aux convertisseurs bruyants, comme c’est le cas des CAN XA,
parce que l'intégration effectuée lors de I'analyse filtre le bruit. e probleme de cette stratégie est
que les erreurs de non-linéarité a lintérieur de chaque partie de la fonction de transfert ne
peuvent pas ¢tre détectées. Tout comme avec le test basé sur I’histogramme, nous ne pouvons
repérer de larges erreurs dynamiques (sparkles) et nous n’obtenons pas de mesure du bruit. De
plus, une rampe tres linéaire est nécessaire. Plusieurs de ces inconvénients sont résolus en
[Roy02]. Dans ces travaux, un signal exponentiel en forme d’escalier (figure 3.14.a) remplace la
rampe comme stimulus du test, ce qui permet d’obtenir une linéarité tres élevée. Ce stimulus est
généré au moyen dune modulation PWM (Puise Width Modulation). La séquence binaire engendrée
est filtrée par un filtre passe-bas situé hors de la puce. Le résultat est un signal exponentiel qui
génere le méme nombre des échantillons pour les quatre parties de la fonction de transfert. Le
nombre des échantillons est, de plus, indépendant des parameétres du filtre extérieur. Afin
d’estimer le bruit du convertisseur, un signal carré est aussi utilisé comme stimulus et appliqué au
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Figure 3.14.  (a) Stimulus exponentiel pour un CAN

(b) Schéma du BIST
filtre extérieur. Cela équivaut a stimuler le CAN avec un signal DC. La dispersion des valeurs en
sortie du convertisseur est proportionnelle au bruit.

Une stratégie de BIST pour un convertisseur CAN papeline est présentée en [Per01]. Dans
[Kri92], la redondance temporelle est exploitée pour réaliser un test concurrent d'un CAN dont la
conception est en mode de courant. Ces techniques sont seulement applicables a des
architectures treés spécifiques que nous ne détaillons pas ici.

3.4. TECHNIQUES DE BIST POUR DES CONVERTISSEURS DE SIGNAL XA
MADBIST

Une des premiers méthodes proposées pour le BIST de CAN XA est la technique
MADBIST (Mixed-Analog/Digital BIST) [Ton93]. Dans une puce qui intégre des ressources de
DSP, un CAN et un CNA, une approche de BIST analogique basée sur l'utilisation du DSP est
possible. Pourtant, nous devons tester au préalable les deux convertisseurs. Le CAN est un
convertisseur XA avec un filtre anti-repliement comme étage d’entrée (figure 3.15). Le CNA peut
étre reconfiguré, en mode de test, comme un générateur du signal composé d’oscillateur XA et
d’un CNA d’un bit (voir Section 2.4).
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Fiqure 3.15. MADBIST

Dans un premier temps, le train binaire engendré par le générateur du signal est envoyé a
Pentrée du CAN XA. Nous n’avons pas besoin de filtrer le stimulus binaire puisqu’il existe déja
un filtre anti-repliement dans I’étage d’entrée. Les ressources DSP nous permettent d’analyser la
réponse du CAN. Apres que le CAN a été validé, nous pouvons utiliser ce convertisseur pour
tester le CNA. Une fois que nous avons validé les deux convertisseurs, nous pouvons les utiliser
pour effectuer un BIST du reste des circuits analogiques.
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Si nous appliquons un stimulus mono-fréquence généré au moyen d’une modulation XA,
nous pouvons mesurer le SNR, le gain, la réponse fréquentielle et la distorsion harmonique. Avec
un stimulus multi--fréquence, nous pouvons calculer le produit d’intermodulation [Ton95,
Ton96]. Pour l'analyse de la réponse, les auteurs étudient trois possibilités : Uanalyse par la FFT,
'algorithme de la régression sinusoidale [IEE94, IEE00] et I'utilisation des filtres numériques. Les
trois schémas donnent des bons résultats pour un CAN XA dont le SNR est de 67 dB. L’analyse
basée sur les filtres numériques requiert beaucoup moins de ressources que les autres analyses,
mais le temps de test est plus long. Les auteurs ne délivrent pas d’information a propos du CNA
d’un bit utilisé pour la génération du stimulus binaire. La qualité du BIST est forcément limitée
par la qualit¢ du stimulus. Les ressources numériques nécessaires pour la réalisation d’un
oscillateur XA ainsi que pour les filtres numériques prennent une surface additionnelle de silicium
trop large.

BIST basé sur I'utilisation d’un stimulus binaire généré par logiciel

Afin de ne pas limiter la précision de la mesure par la qualité du stimulus, une idée tres
intéressante est proposée dans [Ong02, Ong03a]. Dans ce travail, le stimulus est une séquence
binaire générée par simulation au moyen d’une modulation XA. Ce train binaire est atténue a
Ientrée du modulateur sous test (figure 3.16), ce qui produit une réduction de la puissance du
signal mais aussi du bruit de quantification. Puisque le bruit contenu dans la stimulus est plus
petit que le bruit du modulateur, nous ne sommes pas limités par le bruit du stimulus. Cette
atténuation est effectuée a I'aide des capacités commutées, ce qui garantit une bonne précision.
L analyse de la réponse du convertisseur est réalisée a 'aide d’'une FFT pour calculer le SNR. Des
simulations montrent la capacité de cette technique pour mesurer le SNR d’un modulateur XA de
18 bits de précision[Ong04], mais les résultats expérimentaux ne sont pas disponibles.
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Figqure 3.16.  BIST basé sur 'utilisation d'un stimulus binaire généré par logiciel

Test pseudo-aléatoire pour le calcul des pertes de I'intégrateur et du SNR

Une approche différente pour le test de modulateurs XA est proposée dans [Ong01].
Pour une structure déterminée du 2 ordre (figure 3.17.a), la valeur du SNR est calculée au
préalable par simulations pour différentes valeurs des pertes des deux intégrateurs L; et L. Dans
le mode de test, une séquence numérique pseudo-aléatoire, engendrée au moyen d’un LEFSR, est
appliquée a I'entrée du modulateur. Nous mesurons d’abord la puissance moyenne de la sortie
dans la plage de fréquence FR;. Cette valeur nous permet d’estimer L; (figure 3.17.b). Ensuite,
nous mesurons la puissance moyenne de la sortie dans une deuxieme plage de fréquence FR>.
Cette deuxieme valeur nous permet d’estimer L. Une fois que nous connaissons les valeurs des
pertes L; et Ly, nous pouvons estimer le SNR du modulateur. Cette stratégie a été validée par
simulation pour un convertisseur de 14 bits, mais ces résultats devraient étre confirmés par des
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Figure 3.17.  (a) Modele d"un modulateur du 2° ordre
(b) Procédure pour le calcul du SNR

résultats expérimentaux. La préparation de test doit changer pour chaque structure différente du
modulateur. L’influence du CNA d’un bit n’a pas été prise en compte. Le calcul de la puissance
dans les deux plages de fréquences requiert de larges ressources numériques.

Test numérique pour des modulateurs XA

I’estimation de la perte de l'intégrateur est aussi proposée dans [Leg03, LegO4a, Leg04b]
pour des modulateurs A de 1 et du 2°™ ordre. Un stimulus binaire périodique est envoyé a
Ientrée du modulateur. L’étude de la périodicité du signal de sortie, effectué a laide d’un
compteur, permet de mesurer la perte de I'intégrateur p. Un délai additionnel dans la boucle de
contre-réaction est la seule modification a effectuer dans ce mode de test (figure 3.18). Dans le
cas de modulateurs du 2°™ ordre, nous n’avons besoin d’introduire aucune modification.
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Figure 3.18.  Test numérique pour un modulateur LA du 1¢ ordre

Un schéma similaire est proposé par les mémes auteurs pour I’évaluation des erreurs
causées par le slw-rate et par la bande passante limitée de 'amplificateur opérationnel [Leg0O4c,
Leg05]. Des résultats de simulation et expérimentaux [Leg06] montrent une bonne précision de la
technique pour estimer la perte de l'intégrateur ainsi que lerreur de I’établissement du signal
(settling error), non seulement dans les modulateurs du 1¢ et du 2™ ordre mais aussi dans les
modulateurs en cascade 2-1. Par contre, il est trés difficile de corréler ces mesutres avec les
performances du modulateur, puisque le SNDR du modulateur dépend aussi d’autres parametres
comme, par exemple, le bruit thermique et le bruit 1/f (flicker noise). En conséquence, cette
technique doit étre complétée par d’autres tests fonctionnels.

BIST basé sur l'utilisation d’une rampe codifiée par modulation XA

La caractérisation d’un modulateur XA du 17 ordre, employé dans une structure de BIST
pour numériser les signaux analogiques, est effectuée dans [HuaOOc]. Le gain, l'offset et les pertes
de lintégrateur sont mesurés en observant la fonction de transfert DC du modulateur. Le
stimulus de test est une rampe linéaire, générée a 'aide d’un modulateur XA, d'un CNA d’un bit
et d’'un filtre analogiques passe-bas. La pente et I'offset de la rampe peuvent étre calibrés par
moyen de deux tensions de référence. Une fois que la pente et Poffset de la rampe sont connus,
nous pouvons mesurer le gain et offset du modulateur au moyen d’une simple intégration de la
sortie binaire. Le calcul des pertes de l'intégrateur est basé sur I’étude réalisé en [Fee91], ou il est
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montré que les pertes de I'intégrateur produisent une modification de la fonction de transfert DC
(figure 3.19.b), ou pour une plage de valeurs d’entrée, la valeur de sortie reste constant. La taille
de ces plages dépend directement de la valeur de la perte de Iintégrateur, ce qui nous permet
d’estimer sa valeur.
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Figure 3.19.  (a) Structure du BIST
(b) Fonction de transfert DC du modulateur

Les effets de l'utilisation d’une rampe a la place d’un stimulus complétement statique
(Cest a dire, une valeur DC) sont aussi étudiés par les auteurs. Les résultats obtenus pour
Pestimation des parameétres statiques sont bons. Par contre, cette approche présente plusieurs
inconvénients. Elle est uniquement valable pour les modulateurs du 1% ordre, puisque la
corrélation entre la fonction de transfert DC et les pertes de lintégrateur est différente pour
d’autres configurations. De plus, nous n’obtenons ni information dynamique ni les parametres
fonctionnels. Pour I'analyse de la sortie de test, nous n’avons pas besoin de larges ressources
numériques mais un comparateur analogique et des tensions de référence sont nécessaires pour la
génération de la rampe. Finalement, la longueur du train binaire utilisée pour générer la rampe est
trés grande (2" bits).

BIST basé sur I'oscillation pour des modulateurs XA

Le BIST basé sur loscillation a aussi été appliqué au test de modulateurs XA. En
[Ara97c], un modulateur XA du 1 ordre en temps continu est reconfiguré pour générer des
oscillations a I'aide d’un interrupteur S; et d’un flip-flop D (figure 3.20). Dans le premier étage du
test, I'entrée est connectée a la masse et la fréquence d’oscillation est mesurée. Ensuite, avec
Pinterrupteur S encore connecté a la sortie du flip-flop, une valeur de tension constante Vrgsr est
appliquée a 'entrée du modulateur, ce qui produit une deuxieme fréquence d’oscillation. Enfin, la
technique est complétée avec un test fonctionnel: en mode de configuration normale
(interrupteur S; connecté a la sortie de amplificateur opérationnel OA43), une tension constante
Vigsr est utilisée comme stimulus d’entrée et le train binaire obtenu en sortie est mémorisé
comme troisieme signature de test. L’avantage de cette méthode est que nous n’avons pas besoin
de stimulus de test. De plus, I'analyse de la réponse de test peut étre effectuée avec peu de
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Figure 3.20.  BIST basé sur l'oscillation pour un modulateur LA du 1¢ ordre
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ressources numériques. Les résultats de simulation montrent une bonne capacité pour détecter
des fautes, mais aucun résultat expérimental n’est apporté. Les déviations du proces et de la
température, les imprécisions du modele et la modification du chemin du signal d’entrée peuvent
détériorer la qualité du BIST. Nous trouvons des limitations similaires dans [Hue02a], ou une
méthode générale est proposée pour transformer un modulateur XA passe-bas dans un
oscillateur. En adoptant la méme stratégic que celle utilisée pour les filtres (voir section 2.3), la
non-linéarité du quantificateur est appliquée pour contrdler les oscillations (figure 3.21.a). Le
probleme de cette structure est que, a différence des filtres, les harmoniques de hautes fréquences
ne sont pas atténués par le modulateur. Ce qui explique que la fréquence d’oscillation obtenue par
simulation est différente de celle attendue par les modeles. Pour résoudre cette limitation, les
auteurs présentent une nouvelle structure ou la boucle de contre-réaction est modifiée (figure
3.21.b). L’amplitude de loscillation est aussi mesurée, ce qui rend I'analyse de loscillation plus
complexe [Vaz02c]. Les résultats de simulation montrent que cette technique a une bonne
capacité pour détecter des variations de valeurs de gain kg et k; dans un modulateur du 2°™ ordre.
Dans [Hue03] la méme stratégie est appliquée pour un modulateur 2A passe-bande.
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Figure 3.21.  (a) Structure pour 'oscillation d'un modulateur XA du 2¢" ordre
(b) Modification de la boucle de contre-réaction

BIST basé sur la reconfiguration d'un modulateur XA passe-bande

Dans [Mir97], les auteurs proposent une autre technique de BIST structurelle basée sur la

reconfiguration d’un modulateur YA passe-bande (Figure 3.22.2) qui est composé de deux
résonateurs. Dans le mode de test, chacun de ces résonateurs est reconfiguré pour former une
boucle de contre-réaction de gain égal a 'unité (figure 3.22.b). Si nous fixons #=b, les sorties de
deux résonateurs devraient étre identiques et nous pouvons les comparer a laide d’un
comparateur analogique avec une tolérance déterminée. Des modifications additionnelles
permettent de réaliser cette technique sans devoir utiliser un comparateur, mais cela est
uniquement possible pour des architectures tres particulieres. Un générateur de signal analogique
doit étre intégré sur la puce pour la génération d’un stimulus mono-fréquence ou mult-
fréquence. I.’absence d’un test fonctionnel et la modification du chemin du signal d’entrée sont
les inconvénients de cette approche.

Entrée + -a 2'22 + ? 2'22 N _|— Sortie X -a 2'22
- +z- -
X[ - 14z - z vl 1+ Erreur
CNA Tol
- 1-bit
(a) (b)

Figure 3.22.  (a) Modulateur XA passe-bande composé de deux résonateurs
(b) Comparaison de la sortie des deux résonateurs en mode de test
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Autres techniques

La seule technique qui permet d’effectuer un test on-/ine de modulateurs XA est proposée
en [Fra96]. Tel qu’il a été proposé pour le test de circuits différentiels (voir section 2.3), nous
nous assurons que les entrées de lamplificateur différentiel sont a la masse virtuelle. Nous
vérifions aussi que les sorties des amplificateurs opérationnels ont un voltage de mode commun
approprié. Des résultats de simulation montrent une bonne couverture de fautes mais il n’y a pas
de résultats expérimentaux. Cette approche est uniquement valable pour les modulateurs
différentiels. De plus, un comparateur analogique est requis et certaines fautes ne sont pas
détectées.

La fonction de transfert du bruit est utilisée pour le test de modulateurs XA dans [Ven04].
Un signal sinusoidal est envoyé a lentrée du quantificateur. Simultanément lentrée du
modulateur est fixée a la masse. L’analyse est effectuée au moyen d’une FFT appliquée sur la
sortie binaire. Si nous mesurons I'atténuation subie par le signal sinusoidal, nous pouvons calculer
la fonction de transfert du bruit et en conséquence le gain du modulateur. Le nombre des
échantillons nécessaires pour calculer le SNR est réduit puisque le rapport entre la puissance du
bruit et du signal est plus petit. Lors de ce test, I'entrée du modulateur n’est pas stimulée. Une
mesure du THD n’est pas possible. De plus, les ressources numériques nécessaires pour intégrer
cette technique sur la puce sont trop larges.

3.5. CONCLUSIONS

Dans ce chapitre, nous avons présenté les techniques de test standard utilisées dans
industrie pour le test de convertisseurs de signal. Nous avons aussi décrit les plus importantes
techniques de BIST pour le test de CAN et CNA. Nous nous sommes surtout consacrés aux

techniques de BIST de modulateurs et convertisseurs XA.

L’idée d’utiliser un stimulus de précision réduite pour effectuer le test de convertisseurs
[Bas98, Par03], semble une idée trés prometteuse pour réduire la surface additionnelle nécessaire
pour la génération du stimulus du BIST. De la méme manicre, l'utilisation dun stimulus
exponentiel en forme d’escalier [Roy02] ainsi que Iintégration d’un algorithme de régression
polynomial pour réaliser 'analyse de la réponse de test[Sun97] permettent de calculer la distorsion
harmonique avec peu de ressources. Par contre, cette technique ne permet pas de mesurer le bruit
du convertisseur.

Dans le cas particulier de convertisseurs et modulateurs XA, T'utilisation d’un stimulus
binaire engendré au moyen d’une modulation XA [Ton93, Hua0Oc, Ong02] ainsi que le répétition
périodique de séquences binaires de petite taille [LLegO4b], ont été utilisés par plusieurs chercheurs
comme stimuli de test. Ce concept semble étre une bonne stratégie pour générer des stimuli de
haute qualité avec un surcott en surface réduit. De plus, les stimuli numériques peuvent étre tres
facilement injectés dans I'entrée des modulateurs XA, puisque ces blocs présentent par défaut des
signaux binaires dans la boucle de contre-réaction. Pourtant, tous ces travaux employant des
stimuli binaires XA [Ton93, Hua0Oc, Ong02], nécessite un DSP ou des ressources numériques
trés larges pour analyser la réponse de test. Dans ces travaux de these, nous allons utiliser la
méme sorte de stimulus mais nous allons proposer une nouvelle stratégie pour réduire
considérablement les ressources numériques nécessaires a I'analyse de la réponse du circuit. La
réutilisation des ressources présentes dans un convertisseur XA permet d’intégrer une régression
sinusoidale avec un surcout en surface tres réduit.
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CHAPITRE 4

Conception d’'une Technique de BIST pour des Convertisseurs
Analogique/Numérique Sigma-Delta de Haute Résolution

4.1. INTRODUCTION

Dans les chapitres précédents, nous avons détaillé les techniques de test intégré existantes
dans la littérature pour des différents circuits analogiques. A présent, nous allons parler de la
nouvelle technique BIST proposée dans cette these. Cette technique est valable pour des
convertisseurs A/N Sigma-Delta de haute résolution, et nous I'appliquerons au cas particulier
d’un convertisseur audio de 16 bits. Bien évidemment, tous les éléments de cette nouvelle
stratégie ne sont pas issus de notre travail de recherche. Nous nous attarderons donc plus
particuliérement sur les nouvelles contributions.

Dans ce chapitre, nous montrerons dans un premier temps I'architecture typique d’un
Convertisseur Analogique/Numérique (CAN) pour les applications d’audio. Elle est composée
de deux blocs principaux, un modulateur Sigma-Delta analogique et un filtre de décimation
numérique. Deux nouvelles fonctionnalités sont rajoutées au circuit original pour permettre
I'intégration du test sur la puce : la génération d’un signal de test et I’analyse de la réponse du
circuit. Comme stimulus du test nous utilisons un train binaire, obtenu au préalable par
simulation, qui codifie un signal sinusoidal de tres grande précision. Ce méme stimulus binaire est
aussi réutilisé pour générer un signal de référence, ce qui nous permet de réaliser une régression
sinusoidale pour analyser la réponse du test. Apres avoir décrit la nouvelle architecture du
convertisseur incorporant le BIST, nous présenterons les résultats obtenus par simulation
montrant la capacité de cette technique pour mesurer le rapport signal sur bruit avec distorsion
(SIgnal-to-Noise And Distortion ratio, SINAD).

Ce chapitre est consacré a la présentation de la technique de BIST. Les aspects du design
des blocs analogiques du convertisseur seront traités dans le chapitre 5.

4.2. ARCHITECTURE D’UN CONVERTISSEUR A/N YA AUDIO DE 16 BITS

Comme nous l'avons constaté dans le premier chapitre, les convertisseurs Sigma-Delta
(XA) sont devenus d’utilisation tres courante pour les applications d’audio, ou les fréquences de
travail sont modérées (jusqu’a 22.05 kHz) mais ou une grande résolution (plus de 15 bits) est
nécessaire  [Azi96]. Méme 'l existe une énorme variété de  Convertisseurs
Analogiques/Numériques Sigma-Delta (CAN XA) [Nor96], ils sont tous composés de deux blocs
principaux : un modulateur XA analogique et un filtre de décimation numérique. La figure 4.1.
illustre Iarchitecture du convertisseur sur lequel nous allons appliquer la technique de BIST. 1l est
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Fig. 4.1. Architecture d'un CAN XA audio de 16 bits de précision

formé d’un modulateur analogique de deuxiéme ordre en temps discret et d’un filtre de
décimation numérique a quatre étages. Nous récupérons 19 bits a la sortie méme si la précision
du signal ne dépasse pas les 16 bits dans notre design. Cela est nécessaire pour éviter que le bruit
de quantification du filtre numérique diminue la qualité de la sortie. En effet, nous pouvons
constater que dans les CANs commerciaux [IC1, IC2, IC3], le nombre de bits a la sortie est
toujours plus grand que la précision maximale obtenue. Nous avons choisi cette configuration
parce qu’elle se montre tres tolérante aux imperfections de fabrication, comme nous le verrons
dans le prochain chapitre. La méme technique de BIST peut étre, pourtant, appliquée a d’autres
architectures réalisées en temps discret.

Voici comment fonctionne le convertisseur a haut niveau. Le modulateur XA transforme
le signal analogique d’entrée dans un train binaire, qui codifie le signal audio tout en contenant
aussi le bruit de quantification propre a la conversion numérique. Le sur-échantillonnage du
signal a la fréquence d’horloge (12288 kHz) et la modulation XA permettent la mise en forme de
ce bruit de quantification, en le déplacant vers les hautes fréquences, hors de la bande audio. Le
filtre numérique de décimation accomplit deux missions : le filtrage du bruit de haute fréquence
contenu dans le train binaire et la réduction de la fréquence d’échantillonnage pour fournir une
sortie numérique de 19 bits cadencée a 48 kHz. Nous donnerons de plus amples détails de ces
deux blocs par la suite.

4.2.1. Modulateur XA analogique du deuxieme ordre

Le premier bloc, un modulateur XA analogique de deuxiéme ordre en temps discret, est
représenté dans la figure 4.2. Cette configuration, proposée par Boser et Wooley [Bos8§],
introduit un délai (z!) par chaque intégrateur sur le chemin du signal et inclut également un gain
de 0.5 a entrée de chaque intégrateur. Cela réduit les valeurs des voltages atteints a la sortie des
deux intégrateurs et améliore la dynamique du modulateur, en permettant d’utiliser des sighaux
d’entrée plus grands tout en évitant la saturation des intégrateurs. Les fonctions de transfert du
signal (S7gnal Transfert Function, STF) et du bruit (Noise Transfert Function, NTF) peuvent étre

Teme INTEGRATEUR 2eme INTEGRATEUR

A

I

CNA
1-bit

Fig. 4.2. Architecture du modulateur XA du deuxieme ordre
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calculées de maniere théorique :

STF(z)=2z72 4.1)
NTF(z)= (1 -z )_2 4.2)

Tandis que le signal d’entrée n’expérimente qu’un délai de deux périodes d’horloge, le
bruit de quantification introduit par le comparateur subit un filtrage passe-haut de deuxi¢me
ordre. Le sur-échantillonnage du signal d’entrée (OverSampling Ratio, OSR) est défini comme le
rapport entre la fréquence de ’horloge et deux fois la bande passante audio :

OSR = fECHANTILLONNAGE — 12288 kHz =278 (4.3)
2: f BANDE PASSANTE 222 ,05 kHz

Le sut-échantillonnage et la modulation XA provoquent une mise en forme du bruit de
quantification et donc une amélioration de la qualité du signal dans la bande audio. Dans le cas
d’un modulateur de 2°™ ordre la valeur théorique de la puissance du bruit de quantification dans
la bande passante est donnée par [Joh96] :

AN (1Y
P === | = 4.4
BRUIT QUANT 60 (OSRJ ( )

La valeur A est fixée par les voltages de sortie du Convertisseut Numérique/Analogique
(CNA) dun bit. Nous devons ainsi prendre en considération la réalisation physique du
modulateur. Celui sera réalisé en technologie 0.13 um CMOS de STMicroelectronics. Cette
technologie utilise par défaut une tension d’alimentation de 1.2 V pour les parties numériques,
mais elle offre également la possibilité d’utiliser une tension de 3.3 V pour les blocs analogiques.
Puisque nous voulons avoir la dynamique la plus grande possible, nous nous servirons de cette
alimentation pour tous les circuits analogiques. Dans ces conditions, nous décidons d’établir les
valeurs de sortie du CNA a +1.1 V ce qui équivaut a une valeur créte a créte de 2.2 V.. Nous
verrons dans le prochain chapitre que cette valeur est réalisable dans la conception du
modulateur. Etant donné que la réalisation du circuit est différentielle, nous obtenons la valeur
A qui est égal 2 4.4 V. La puissance théorique du bruit de quantification dans la bande audio est
alors :

PBsrurr guant=28.5 pV? (4.5)

La résolution du convertisseur n’est pas fixée exclusivement par la puissance du bruit
mais aussi par son amplitude d’entrée maximale ou Pleine Echelle (PE). Nous prenons dans notre
cas une amplitude différentielle maximale de 1.4 V. Des simulations nous montrent que, pour des
amplitudes d’entrée plus grandes, les intégrateurs du modulateur saturent et la distorsion
harmonique devient importante. Nous pouvons donc calculer la précision théorique du
modulateur en termes de SINAD :

» (Lay
SINAD,, 1 vionviareer = 10 - log —24XS0NL_ — 10, 10g5—102 =1054dB  (4.6)

) ip-12 T
BRUIT QUANT >

Dans la réalité, pourtant, nous allons étre loin d’atteindre cette qualité. L’équation 4.4
considere que le modulateur a un comportement strictement linéaire, ce qui n’est pas toujours le
cas notamment pour des grands signaux d’entrée. De plus, le bruit de quantification n’est pas la
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seule source de bruit du modulateur. Le bruit des interrupteurs (KT'C noise) propre aux circuits en
capacités commutées et le bruit thermique propre a tout circuit électronique vont se rajouter au
bruit de quantification. Nous avons donc besoin d’un modéle plus complet et proche du circuit
réel. C’est pourquoi nous avons développé un modele avec Matlab qui nous permet de simuler et
calculer la résolution attendue pour le modulateur.

Modeéle Matlab-Simulink du modulateur analogique

La figure 4.3 illustre le modéle d’'un modulateur YA de 2°™ ordre réalisé avec Simulink.
Cette représentation, basée sur les travaux réalisés dans [Mal03], permet de lancer des simulations
avec Matlab en prenant en compte la saturation des intégrateurs, le bruit des interrupteurs, le
bruit thermique et de basses fréquences (flicker noise) de Pamplificateur opérationnel ainsi que le
bruit provenant du générateur de voltage de référence (bandgap noise). Seul le bruit du premier
intégrateur est pris en considération puisque celui produit par le deuxiéme intégrateur est
fortement atténué par la modulation XA. Nous pouvons également modéliser I'offset, le gain, les
facteurs de pertes des intégrateurs (LK, et LK, sur le modéle) et les non-linéarités des capacités
d’échantillonnage, des capacités d’intégration et de I'amplificateur opérationnel. En connaissant
donc les valeurs de bruit, saturation, gain de 'amplificateur opérationnel, etc., spécifiées lors du
design (Chapitre 5) nous pouvons étudier les performances attendues pour le modulateur. De la
méme facon, nous pouvons injecter des fautes paramétriques dans le modulateur, ce qui nous
sera fort utile pour la validation de notre technique de BIST.

Bruit Basses Frequences de 'Opamp
88.2 pV 2

33V
Saturation? Comparateur

Entrée

Non-lingarite
Intégration

LK1

Mon-lingarite
Echantillonnage

1

Bruit Therrmigque de I'Cpamp
46.1pv 2 Bruit Voltage de Reférence
12.1 pv 2

MNon-Lingarité
Echantillonnage

=<

Sortie CNA
2.2 Vcee

Fig. 4.3. Modele du modulateur XA du 2¢m ordre réalisé avec Simulink

La figure 4.4 montre le spectre du signal de sortie du modulateur quand nous utilisons
comme stimulus une entrée sinusoidale a 5.4 kHz avec une amplitude différentielle de 1.1 V. La
qualité du signal dans la bande passante en termes de SINAD est de 96.41 dB. Le bruit contenu
dans les hautes fréquences sera filtré par le filtre numérique de décimation.

4.2.2. Filtre de décimation numérique a 4 étages

En général, il existe deux types de filtres de décimation : ceux réalisés a base de filtres a
réponse impulsionnelle finie (Finite Impulse Response, FIR) et ceux qui contiennent des filtres a
réponse impulsionnelle infinie (Infinite Impulse Response, 1IR). L’avantage des premiers est qu’ils
introduisent un délai qui est le méme pour toutes les fréquences, tandis que les deuxiemes créent
un délai dépendant de la fréquence. Pour certaines applications, la variation maximum de ce délai
est une contrainte. C’est pourquoi lutilisation des filtres FIRs est en général préférable pour les
convertisseurs audio, méme s’ils nécessitent un plus grand nombre de coefficients. Puisque dans
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notre cas nous n’avons pas de contraintes particulicres, nous utiliserons des filtres IIRs pour le
deuxiéme et troisieme étage afin de réduire la complexité du design. L’architecture du filtre,
constituée de deux filtres FIRs et deux filtres IIRs, est présentée sur la figure 4.5. Cependant, la
technique de BIST que nous présenterons reste complétement valable pour des convertisseurs
constitués uniquement de filtres FIRs.

oy
=2
3
£ FutreFIR Futre IR
g Sinc o ELLIPTIQUE
= 1o | 3% Orpre | 210| 4= Qprpre | 22b
L ya L)
72288 cnerlnm 21-b 192 chemin 127:[1 _ 96
kHz Y 64 kHz | cosfficients 16-b | kHz
-100
FILTREIIR FiLTRE FIR
Eruprique | | Compensarion |
i e ORDRE ‘ju -iGEr‘viE ORDRE :;u
- i : : L chisiiin 21-b %6 chemin 5,4: __| 48 .
10 10 0t 10’ 1° KiHz coeliicients 160 kHz
fréquence(Hz)
Fig. 4.4. Spectre a la sortie du modulateur Fig. 4.5. Architecture du filtre
avec un stimulus a 5.4 kHz et 1.1 Voirr numeérique de décimation

Nous verrons ensuite dans le détail la conception du filtre numérique puisque nous serons
amenés a le modifier pour I'application de notre BIST. Le premier étage du filtre de décimation
est un filtre sinus cardinal (sinc filter). Ce filtre est défini par son ordre L et par son taux de
décimation M [Joh96]:

Hyps () = [ 122 4.7
SINUS Mt 7= “.7)
Pour un modulateur XA analogique du 2™ ordre, un filtre sinus cardinal d’ordre au
moins =3 est nécessaire pour obtenir une atténuation correcte du bruit englobé dans le train
binaire qui vient du modulateur. Nous choisissons un taux de décimation M=064, ce qui nous
permet de réduire la fréquence d’échantillonnage a 192 kHz sans augmenter le bruit dans la bande
passante a cause du phénomene de repliement (a/isaing). La réponse fréquentielle de ce filtre est
illustrée par la figure 4.6.a Une petite atténuation apparait aussi dans la bande audio, ce qui est
compensé par le 4™ étage du filtre de décimation. La réalisation de ce filtre, décrite sur la figure
4.6.b, est trés simple a condition que I'on place les trois intégrateurs (7-g') avant les trois
différentiateurs (7-g™). Si la décimation a lieu avant les dérivations, celles-ci peuvent étre
accomplies a la fréquence réduite, ce qui simplifie sa réalisation. Dans le filtre, les sighaux sont
représentés avec 21 bits en complément a 2, ce qui évite la saturation des intégrateurs méme avec
la présence d’un offset. Le coefficient a la sortie de cet étage a pour mission d’adapter la plage
maximal numérique (-1, 1) a I'amplitude maximale d’entrée analogique définie par la pleine
échelle (-1.1 V, +1.1 V). Ce coefficient est représenté avec 16 bits de précision, comme c’est le cas
aussi pour les coefficients des autres filtres.

Le deuxiéme étage est un filtre IIR elliptique du 4°™ ordre avec une bande passante de
22.05 kHz et une atténuation minimale de 60 dB a partir des 72 kHz (figure 4.7.a). Cela permet
de réaliser une décimation par deux a la sortie de I’étage. La structure, basée sur une configuration
cascadée de deux blocs de deuxiéme ordre, est constituée de sept coefficients. Le premier des
blocs est présenté sur la figure 4.7.b.
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Filtre sinc L=3, M=64
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Fig. 4.6. Filtre sinus cardinal avec L=3 et M=64. (a) Réponse fréquentielle. (b) Réalisation

Dans ce filtre le signal est représenté en virgule fixe avec 21 bits. Cette représentation sera
aussi utilisée dans les deux derniers étages. La notation utilisée sur la figure 4.7.b est celle
proposée par Simulink et Matlab [Sim04]. Le premier numéro dans la parenthese indique le
nombre total de bits utilisés pour la représentation du signal. Le deuxiéme numéro formule la
distance entre le bit le moins significatif (Least Significant Bif, 1.SB) et la virgule binaire. Par
exemple, sur un chemin marqué par [21,24] le signal est quantifié avec 21 bits, la précision définie
par le LSB est de 2°** et la valeur du MSB vaut 2*.

Le troisiéme étage est un filtre IIR elliptique du 12°™ ordre. La bande passante est de
nouveau 22.05 kHz avec une atténuation minimale de 70 dB a partir des 24 kHz. Avec 33
coefficients, sa structure est similaire a celle de I’étage précédent avec 6 blocs de deuxieme ordre.

Finalement, un filtre FIR symétrique du 10°™ ordre va compenser les atténuations
apportées par le filtre sinus cardinal dans la bande passante et réaliser une dernicre décimation par
deux. Cet étage, défini avec six coefficients, a une réponse en fréquence exactement égale a
I'inverse du filtre sinus cardinal (figure 4.8). Comme résultat, la réponse fréquentielle du filtre de
décimation est compensée et ondulation maximale dans la bande passante est uniquement de

0.002 dB.

Filtre IR elliptique de 4éme ordre

[2121]

Amplitude (dB)

] 10 i) il 40 a0 G0 7o il a0
Fréquence (kHz)
(a) (b)

Fig. 4.7. Filtre IIR elliptique du 4" ordre. (a) Réponse fréquentielle. (b) Réalisation du premier bloc
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4.2.3.- Spécifications du convertisseur Analogique/Numérique

Bande Passante

Filire de
compensation

Filtre de
décimation complet

Amplitude {dB)

Filre Sinc
d'ordre 3

i i
0.005 001 0015 002 0025

Fréguence (MHz)

Fig. 4.8. Réponse en fréquence du filtre FIR de compensation, du filtre
sinus cardinal d’ordre 3 et enfin du filtre de décimation complet

Une fois les deux blocs, modulateur analogique et filtre de décimation, modélisés avec
Matlab, il est possible d’étudier le comportement du convertisseur complet. La figure 4.9 montre
le spectre a la sortie du convertisseur quand l'on utilise de nouveau un stimulus d’entrée
sinusoidal a 5.4 kHz avec 1.1 Vorr d’amplitude. Nous pouvons remarquer que le bruit de
quantification présent dans la figure 4.4 a été éliminé par le filtre de décimation, fournissant une
qualité de signal de 95.71 dB en termes de SINAD. Obtenue également par simulation, la figure
4.10 montre le SINAD a la sortie du convertisseur pour des différentes amplitudes d’entrée.
Dans cette figure, 0 dBFS correspond a la pleine échelle (PE=1.4 Vorr¢) du convertisseur. Pour
des amplitudes supérieures a cette valeur, la distorsion diminue notablement la qualité du signal.
La résolution maximale du convertisseur (SINAD,;,v=96.24 dB) est obtenue pour une amplitude
différentielle d’entrée de 1.3V. Le nombre effectif de bits (Effective Number Of Bits, ENOB) peut
étre en conséquence calculé comme :

SINAD,,,, -1.76 dB
6.02
La dynamique du convertisseur (Dynamic Range, DR) est donc donnée par la différence

entre 'amplitude maximale d’entrée (PE) et 'amplitude d’entrée qui donne un SINAD nul, c'est-
a-dire, Pamplitude équivalente du bruit (ou plancher de bruit) du convertisseur :

Nombre Effectif de Bits (ENOB) =

=15.76 bits (4.8)

20 . : . —r T 100 - - . r
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Fig. 4.9. Spectre a la sortie du convertisseur Fig. 4.10. SINAD du convertisseur
avec un stimulus a 5.4 kHz et 1.1 Virr en fonction de l'amplitude d’entrée
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Dynamique maximale (DR) = 20- 10gi =99.25dB 4.9)
15.2 uV

Comme nous le détaillerons plus tard, la surface de silicium nécessaire pour la réalisation
du modulateur analogique est de 0.89 mm?®. Ia surface estimée pour le filtre de décimation
numérique est de 0.5 mm? tandis que la surface minimale requise pour les plots est de 0.13 mm?.
La surface totale du convertisseur (avant 'intégration de la technique de BIST) est donc de 1.52

mm?.

4.3. DESCRIPTION GENERALE DE LA TECHNIQUE DE BIST

La difficulté principale d’une technique de BIST pour des convertisseurs
analogique/numérique de haute précision réside dans I'exigence de générer sur puce un stimulus
analogique de trés haute précision. Comme nous 'avons décrit dans les chapitres précédents, la
précision des sighaux analogiques générés avec des circuits de BIST reste tres limitée aussi bien
pour des signaux sinusoidaux que pour des rampes. Dans notre cas, le test du convertisseur a 16
bits nécessite un stimulus avec une précision de 19-bit [Par03]. Pour générer un signal analogique
d’une telle précision il faudrait concevoir un convertisseur numérique/analogique dont le design
serait encore plus complexe que celui du circuit a tester.

L’utilisation de trains binaires qui codifient des signaux sinusoidaux s’est montrée trés
efficace pour obtenir des stimuli de test de grande précision [Hau98] pour des bandes passantes
réduites. Cependant, ces stimuli binaires ne peuvent pas étre appliqués de maniere générale aux
circuits analogiques. Le s/w rate du train binaire est souvent trop grand vu les spécifications du
circuit [Dha06]. Une maniere d’éviter ce probleme est la réalisation d’un filtrage passe-bas du
train binaire, mais le bruit et la distorsion générés par ce circuit vont réduire la qualité du stimulus
[Haw90, Rol04]. Drailleurs, nous avons besoin d'un CNA d’un bit pour la génération du train
binaire. Méme si un tel convertisseur est linéaire par nature (deux points définissent toujours une
ligne droite), tout bruit généré par ce circuit sera couplé directement a la sortie du circuit.

En étudiant en détail Iarchitecture d’un convertisseur analogique/numérique XA, nous
pouvons remarquer qu’il y a déja un train binaire qui arrive du comparateur (sortie du
modulateur) et qui est échantillonné a I'entrée du modulateur pour fermer la boucle de contre-
réaction de la modulation XA. II est par conséquent trés logique de penser a injecter le stimulus
binaire de la méme manicre. Dans notre technique de BIST, nous utiliserons donc un train
binaire qui codifie un signal sinusoidal avec une précision de 19 bits dans la bande passante audio.
Ce stimulus binaire est généré et optimisé au préalable par simulation, de maniére a étre tres
facilement mémorisé sur puce et répété de maniere périodique avec un registre a décalage.

La deuxiéme difficulté du BIST de CANs de haute précision est 'analyse de la réponse du
test. Bien que la sortie du convertisseur soit numérique et en conséquence d’un traitement en
théorie facile, les ressources numériques nécessaires pour l'analyse sont dans la pratique trop
importantes. Nous cherchons donc une méthode d’analyse qui s’adapte a notre stimulus de test et
qui ait un surcout en surface réduit.

L’algorithme de régression sinusoidale est une technique trés efficace [IEEE94| pour
calculer la précision ou SINAD d’un signal. Par contre, son intégration sur puce n’est pas adaptée
pour deux raisons. Premiérement, nous devons calculer la phase de la réponse du test, ce qui
implique de laborieux calculs trigonométriques. Deuxiémement, les valeurs d’un signal sinusoidal
numérique de référence de tres haute résolution (19 bits a nouveau) doivent étre calculées ou bien
mémorisées sur puce pour l'intégration de 'algorithme [Ton93].

66



Conception d’une Technique de BIST pour des CANs XA de Haute Résolution

Si nous considérons 'architecture du convertisseur, nous pouvons trouver un moyen de
générer un signal de référence de 19 bits en réutilisant les ressources existantes dans le
convertisseur. En effet, si nous envoyons directement le train binaire qui nous sert de stimulus,
au filtre de décimation numérique, nous pouvons récupérer a la sortie du filtre une suite binaire
codant un signal sinusoidal de trés haute qualité pouvant étre utilisée comme signal de référence
pour la régression sinusoidale. De plus, comme nous utilisons le méme train binaire pour la
génération du stimulus et pour la génération du signal de référence, les deux signaux sont
synchronisés. Nous n’avons donc pas besoin de calculer la phase de la réponse pour appliquer
Ialgorithme de régression.

Avant d’entrer dans les détails, nous présentons sur la figure 4.11 Iarchitecture générale
de la technique de BIST. Un signal de contréle (BISTMODE) nous permet de passer du mode de
fonctionnement normal au mode de BIST. Le stimulus binaire est mémortisé sur puce et répété de
manicre périodique. Un multiplexeur numérique choisit le signal qui arrive au filtre de
décimation : la sortie du modulateur XA ou le stimulus binaire. Nous pouvons alors récupérer a la
sortie du filtre la réponse du test et le signal de référence. Ces deux signaux sont synchronisés et
en phase grice au délai numérique 37, qui est exactement le méme délai subi par le signal
analogique dans le modulateur XA. Une mémoite est a priori nécessaire pour les enregistret.
Cependant, nous verrons plus tard qu’il est possible d’éviter cette mémoire si nous calculons en
méme temps les deux signaux. L’analyse de la réponse du test est effectuée par I'algorithme de
régression sinusoidale. Le bloc nécessaire pour la réalisation de cet algorithme est complétement
numérique et travaille a tres basses fréquences (la fréquence de sortie du convertisseur est de
48 kHz). Le SINAD, le gain et I'offset peuvent étre donc calculés sur puce avec un surcolt en
surface trés limité.
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ENTREE DU TEST N DE 2EME ORDRE E E
> 4-ETAPES | | i
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REFERENCE | !
STIMULUS PERIODIQUE v v
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>
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ﬂP fHORLOGE: 12288 kHZ

Fig. 4.11. Architecture générale de la technique de BIST

4.4. GENERATION D’UN STIMULUS BINAIRE DE HAUTE PRECISION

Comme nous I'avons déja décrit dans I’état de I’art, des trains binaires de courte longueur
et obtenus par modulation XA peuvent codifier avec une grande précision des signaux
sinusoidaux de bande passante réduite [Haw96, Duf97a, Duf97b]. Cela est particulicrement
intéressant pour notre cas puisque les convertisseurs audio travaillent dans une bande de
fréquences réduite (22.05 kHz) avec une fréquence d’horloge élevée. Nous allons donc nous
servir de modulateurs XA modélisés avec Matlab pour codifier des signaux sinusoidaux dans des
trains binaires de longueur N (figure 4.12.a). Une fois que le train est engendré, il peut étre
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mémorisé dans un registre a décalage ou mémoire (figure 4.12.b), ce qui permet sa répétition
périodique. Cette périodicité explique que le spectre du stimulus soit discret et composé des
fréquences ou tons cohérents suivants :

M
Ssrmaunus = W * fHorLoce avecM =0,1,2,..,.N (4.10)

En prenant une seule valeur de M nous obtenons un stimulus codant un seul ton. Mais
nous pouvons également générer un stimulus avec deux ou plus de tons (dual-tone ou multi-tone) si

\/ mopetepu | 1N N0 Sl olsSol  —bo S
AV el I LU L LAt 120,001 BT
—>{ MODULATEUR ZA = | o &5 > e Stimuius
D'ORDRE L . ,‘ + > ' Vv binaire
| l . |
'Horloge
(a) (b)
Fig. 4.12 (a) Génération et optimisation du stimulus binaire.

(b) Répétition du train binaire avec un registre a décalage.

nous prenons en compte plusieurs valeurs pour M. Pour étudier la qualité de chaque train binaire,
nous faisons une transformation discréte de Fourier (Discrete Fourier Transform, DFT) sur les N
bits du train et nous calculons le rapport signal sur bruit (Signal to Total Harmonic Distortion,
S/THD) dans la bande audio :

S =10-log—2oMaL (4.11)
A HD aupio Z P, HARMONICS

22.05kHz

Le bruit de quantification au-dehors de la bande passante sera éliminé par le filtre de
décimation du convertisseur. Toutefois, nous verrons plus tard que la présence de ce bruit de
quantification rend nécessaire latténuation du stimulus lors de son injection a lentrée du
modulateur.

De maniére générale, 'augmentation du nombre N de bits du train binaire ou bien de
I'ordre du modulateur améliorent la qualité du stimulus. Comme nous allons 'expliquer par la
suite, le choix de ces parametres est trés important pour I'application du BIST. Cependant, pour
une longueur et un ordre déterminés, le rapport signal sur bruit n’est pas le méme pour tous les
trains binaires. Le rapport S/THD est extrémement sensible a la phase du signal codé, a son
amplitude ainsi qu’a la fenétre de sélection de N bits [Duf99, Bou04]. Afin d’optimiser la qualité
du stimulus, nous varions de maniére aléatoire la phase et Pamplitude du signal d’entrée et nous
balayons aussi les différentes positions de la fenétre de sélection de maniére a trouver les stimuli
procurant le meilleur S/THD dans la bande audio.

4.4.1. Choix de la longueur du train binaire et de I’ordre du modulateur

La recherche des trains binaires qui peuvent étre utilisés comme des stimuli pour les
convertisseurs XA nous amene a faire un premier choix : le nombre de bits N du train binaire. Ce
choix est réalisé de maniere a satisfaire trois conditions. D’abord nous voulons avoir une
précision de 19 bits (3 bits de plus que la précision du convertisseur [Par03]) dans la bande audio.
En deuxi¢me lieu, nous voulons avoir les quatre premiers composants fréquentiels (fondamental
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et trois harmoniques) du stimulus dans la bande passante, afin de pouvoir détecter lors du test la
distorsion harmonique créée par le convertisseur. Enfin, nous avons besoin de procéder a un
échantillonnage cohérent [Mah87] afin de récupérer le maximum d’information. Si nous
admettons que la fréquence de sortie du convertisseur (48 kHz) est égale a la fréquence de
I’horloge divisée par le facteur de décimation (DEC=256) nous pouvons établir le rapport entre
la fréquence du stimulus et la fréquence d’échantillonnage a la sortie :

Sro 00/
Ssurus _ o EN :256

f ECHANTILLONNAGE, SORTIE f HORLOGE N

DEC

(4.12)

Lorsque N et DEC ont des facteurs de division en commun, nous perdons la cohérence
de I’échantillonnage. Si nous prenons par exemple N=1024, la fréquence d’échantillonnage du
convertisseur est quatre fois la fréquence du stimulus (focr vy sorme=4% fomuworus) de sorte que, a
la sortie du convertisseur, nous ne récupérons que quatre échantillons différents sur une période
compléte du signal sinusoidal. En conséquence, avec un stimulus d’une telle longueur, trop
d’information serait perdue lors du test.

Le deuxi¢me choix auquel nous sommes amenés pour la génération des stimuli, est "ordre
du modulateur YA qui codifie les signaux de test. Ce modulateur ne doit pas étre réalisé sur
silicium mais seulement modélisé avec Matlab. C’est pour cette raison que nous pouvons utiliser
un ordre assez élevé, sans avoir de problemes de stabilité. Dans cette thése, nous avons utilisé
deux modulateurs différents: un premier modulateur de 2™ ordre identique a celui du
convertisseur (figure 4.2), et un second modulateur de 3™ ordre dont la configuration est
illustrée sur la figure 4.13.

~N
+ 1 | z
Entrée _O z-1 | z-1
A 4
a3,
a1=0.56 ¥z
a2=0.25 NS 2
a3=0.054
g1=7e-4 )
Sortie

Toi I

Fig. 4.13. Modulateur d’ordre 3 pour la génération des stimuli binaires

L avantage d’utiliser un modulateur d’ordre 3 pour la génération des stimuli de test est
que nous pouvons utiliser de trains binaires plus courts pour atteindre la méme précision.
Cependant, l'utilisation d’un modulateur d’ordre supérieur a 2 a un inconvénient: les trains
binaires générés contiennent un bruit de quantification plus important sur les hautes fréquences,
ce qui nous oblige a augmenter ordre du filtre sinus cardinal dans le filtre de décimation pour
enlever complétement ce bruit de quantification. En conséquence, lorsque nous utilisons un
modulateur d’ordre 3 pour la génération des stimuli nous devons effectuer trois modifications
dans le filtre numérique. Premiérement, nous devons ajouter un quatricme intégrateur et
différentiateur dans le filtre sinus cardinal. Deuxiemement, la longueur des chemins de ce filtre
doit étre augmentée de 21 a 25 bits pour éviter sa saturation. Et enfin, puisque le filtre sinus
cardinal a changé, le filtre de compensation doit aussi étre modifié. I.a configuration de ce filtre
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de compensation reste la méme, mais les valeurs des 6 coefficients sont légerement différentes.
Ces modifications dans le filtre de décimation représentent un surcott du 5.5% de la surface total
du filtre numérique.

La figure 4.14 montre la précision obtenue avec les deux modulateurs (ordre 2 et 3) pour
différentes longueurs des stimuli binaires, en considérant que la bande audio inclut les quatre
premiers harmoniques. D’aprés la figure 4.14, en utilisant un modulateur de 3™ ordre, nous
pouvons générer un stimulus de 19-bit de précision (114 dB de S/THD) dans la bande audio
avec une longueur plus petite que 2000 bits, ce qui n’est pas possible avec un modulateur de 2°™

ordre.

180 <
[2°] .
160 +— B Modulateur Ordre 2 N : o 9 :

N - -
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Fig. 4.14. S/THD obtenu dans la bande passante pour des différentes longueurs N
de train binaire et pour des différents ordres de modulation XA 2 et 3).

C’est pourquoi nous avons décidé, dans un premier temps, de générer un train binaire de
1126 bits qui atteint une précision de 114.21 dB dans la bande audio avec un modulateur d’ordre
3. Afin d’avoir les quatre premiers harmoniques dans la bande passante du convertisseur, nous
devons cadencer le registre a décalage, contenant le stimulus, a la moitié de la fréquence
d’horloge. De cette manicre, notre signal sinusoidal de test a une fréquence de
JFsrvoros=forroce/ 2: N =5456 Hz, avec les trois premiers harmoniques (10912 kHz, 16369 kHz et
21825 kHz) dans la bande audio. Pourtant, nous avons observé par simulation qu’avec un tel
stimulus binaire, le modulateur est extrémement sensible a Poffset en subissant une considérable
dégradation des performances, ce qui n’est pas le cas quand nous utilisons un stimulus cadencé a
la fréquence d’horloge.

Nous avons donc décidé d'employer un stimulus de double longueur. La figure 4.15.a
montre le spectre d’un train binaire de 2252 bits généré par un modulateur d’ordre 3 avec une
amplitude de signal d’entrée de 0.4 V. La précision obtenue dans la bande passante est supérieure
aux 19 bits (117.23 dB de S/THD) et les trois premiers harmoniques se placent dans la bande
audio. En utilisant le méme nombre de bits et une amplitude de signal d’entrée de 0.6 V, un
modulateur de 2°™ ordre peut également engendrer un stimulus avec assez de précision (113.6 dB
de S/THD) pour effectuer le test du convertisseur (figure 4.15.b). Dans les deux cas, la fréquence
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Fig.4.15  Spectre de deux trains binaires de 2252 bits obtenus avec :
(a) un modulateur d’ordre 3 et une amplitude de signal d’entrée de 0.4 V, et
(b) un modulateur d’ordre 2 et une amplitude de signal d’entrée de 0.6 V

du signal sinusoidal de test se situe a fiuros™ froriocr: /N =5456 Hz et la qualité du signal de
test dans la bande passante est calculée de nouveau par :
2

S = . 5.4 kHz
%HDAUDIO 10-log PE 142 e (4.13)

10.9 kHz 16.4 kHz 21.8 kHz

Cette longueur du train binaire (N=2252) nous permet aussi d’assurer un échantillonnage
cohérent. En effet, si nous remplagons la valeur de N sur Iéquation (4.12) nous obtenons :

563 ’ fSTIMULUS = 64 ’ fECHANT]LLONAGE, SORTIE (414)

Cette équation nous indique que 563 échantillons de la sortie du convertisseur
correspondent a 64 périodes du signal d’entrée du test. Nous récupérons donc l'information
équivalente a 563 points différents d’'une période du signal sinusoidal de test. Cette information,
comme nous le verrons plus tard, sera suffisante pour réaliser 'analyse de la réponse. Le temps de
test nécessaire pour acquérir les 563 échantillons est de 12 ms. La surface d'une mémoire ROM
nécessaire pour sauver un train binaire de 2252 bits est estimée a 0.008 mm? dans une technologie
CMOS 0.13 pum, c'est-a-dire, un 1.6 % de la surface du filtre numérique.

Les deux trains binaires présentés sur la figure 4.15 codifient un signal sinusoidal dans la
bande audio obtenu avec des ordres de modulation différents. Nous allons maintenant présenter
des trains binaires qui codifient plusieurs signaux sinusoidaux (wu/ti-tone).

4.4.2. Signaux multifréquences

En utilisant la méme stratégie que pour la génération des stimuli codifiant un signal
sinusoidal, nous pouvons engendrer des stimuli avec deux ou plusieurs tons et une précision de
19 bits dans la bande audio. Les figures 4.16.a et 4.16.b montrent le spectre des trains binaires qui
contiennent deux signaux sinusoidaux dont les fréquences sont fixées par 'équation (4.10) avec
M=1 et 2. Bien évidemment, nous pouvons aussi prendre d’autres valeurs de M. C’est le cas du
stimulus présenté sur la figure 4.16.c, ou les tons cohérents sont déterminés avec une valeur de
M=3 et 4. Un stimulus contenant quatre tons est illustré sur la figure 4.16.d. Tous ces stimuli ont
été générés avec un modulateur d’ordre 3, mais il est aussi possible de générer des stimuli
multifréquence de grande qualité dans la bande audio avec un modulateur de 2™ ordre.
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Fig. 4.16 Spectre des stimuli dual et multifréquence générés avec un modulateur d’ordre 3

L’analyse de la réponse du test avec des stimuli multifréquence est réalisée de la méme
maniére qu’avec les signaux mono-fréquences. Dans un premier temps, nous allons réutiliser le
filtre de décimation numérique du convertisseur pour générer un signal de référence
multifréquence de haute précision. Ensuite, nous nous servirons de ce signal de référence pour
réaliser une régression sinusoidale de la réponse du test.

Le nombre d’échantillons dont nous avons besoin pour I'analyse est le méme, c'est-a-dite,
563 points. En effet, si nous prenons 'exemple de la figure 4.16.a, nous remarquons que 563
¢chantillons de la sortie du convertisseur contiennent 64 et 32 périodes complétes des signaux a
respectivement 5.4 kHz et 10.9 kHz. Dans le cas du stimulus de 4504 bits illustré sur la figure
4.16.b, 563 points de sortie représentent 128 et 64 périodes complétes des signaux a
respectivement 2.7 kHz et 5.4 kHz. La cohérence du test est en conséquence assurée et la
technique de BIST est compatible avec l'utilisation des signaux de test multifréquence, ce qui
nous permettra de faire des tests d’intermodulation (IM).

4.4.3. Injection du stimulus

Jusqu’a présent, nous avons considéré le stimulus comme un train numérique représenté
par des Os et des 1. Par contre, ce train binaire doit étre injecté sur 'entrée du modulateur comme
un signal analogique. Dans la configuration d’un modulateur en temps discret, cette injection peut
étre réalisée de maniére tres simple. Nous avons déja dit auparavant que dans I’architecture d’un

modulateur XA, le train binaire obtenu a sa sortie est réinjecté sur I'entrée pour compléter le
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contre-réaction propre a la modulation XA. Nous allons injecter notre stimulus de la méme
maniere.

La figure 4.17. montre Iétage d’entrée de notre modulateur. Dans le prochain chapitre,
nous ¢étudierons le design de ce circuit en détail, mais nous pouvons déja examiner les trois
chemins différents qui le composent. Le chemin d’entrée, par lequel le signal audio différentiel
arrive au convertisseur, et le chemin de contre-réaction, par lequel le train binaire de sortie est
échantillonné, sont tous les deux présents avant d’incorporer la technique de BIST. Un nouveau
chemin est ajouté pour injecter le stimulus du test. Un signal numérique de control (BISTVMODE)
nous permet de choisir comme signal d’entrée ou bien le sighal audio ou bien le stimulus binaire.
Dans le mode de BIST, le stimulus va étre échantillonné par la capacité C,, qui échantillonne aussi
le signal audio dans le mode NORMAL. Nous n’avons donc pas besoin de rajouter de nouvelles
capacités, ce qui produirait une augmentation du bruit thermique mais aussi un surcout en surface
analogique [Ong03b]. Cependant, nous devons atténuer le stimulus de 12 dB afin d’éviter la
saturation des intégrateurs du modulateur durant le BIST [Ong04]. C’est pourquoi nous avons
besoin de deux nouvelles tensions de références (xVREF /AT). Dans notre design, nous allons
réutiliser le circuit générateur (bandgap) des tensions de référence TVREF pour générer ces deux
nouveaux voltages. Le surcott est, en conséquence, drastiquement réduit. Nous verrons dans le

chapitre 5 que le surcott du BIST dans les blocs analogiques ne représente que 2.3% de la surface
total du CAN.
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Fig. 4.17.  Injection du stimulus sur l'entrée du modulateur analogique
4.5. ANALYSE DE LA REPONSE PAR REGRESSION SINUSOIDALE

Pour analyser la réponse du CAN, nous devons procéder en deux étapes. D’abord, nous
devons générer un signal de référence numérique synchronisé avec la sortie du CAN. Ensuite,
nous utilisons ce signal de référence pour réaliser une régression sinusoidale de la réponse qui
nous permet de calculer I'offset, le gain et le rapport signal sur bruit avec distorsion (SINAD) du
convertisseur. Nous nous sommes notamment intéressés a cette dernicre spécification, le
SINAD, parce qu’il nous indique la précision du convertisseur.

Selon les ressources disponibles dans le convertisseur et en conséquence Iarchitecture du
BIST, nous verrons plus tard que ces deux signaux, signal de référence et réponse, peuvent étre
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obtenus en méme temps ou un apres autre. Toutefois, la méthode de calcul reste la méme dans
les deux cas.

4.5.1. Signal de référence de haute précision

La présence d’un filtre de décimation numérique dans les convertisseurs A/N Sigma-
Delta nous permet de générer sur puce des sighaux sinusoidaux numériques de grande précision.
Pour cela, il nous suffit d’envoyer a 'entrée du filtre un train binaire codifiant un signal sinusoidal
dans la bande audio. Le bruit de quantification contenu dans les hautes fréquences va étre éliminé
par le filtre. Le signal récupéré a la sortie du filtre aura par conséquent une haute précision et
pourra étre utilisé dans notre cas comme signal de référence. Pour assurer la cohérence de
I’échantillonnage, nous récupérons 563 points du signal de référence, le méme nombre
d’échantillons que nous prenons a la sortie du test.

La figure 4.18.a illustre le signal de référence que nous obtenons a la sortie du filtre de
décimation lorsque nous envoyons a 'entrée le méme stimulus que celui proposé figure 4.15.b,
c'est-a-dire, un stimulus monofréquence de 2252 bits généré par un modulateur d’ordre 2. Dans
ce cas, ce signal est obtenu sans aucun surcout en surface, puisque nous ne faisons aucune
modification sur le filtre de décimation. La qualité aboutie n’arrive pas aux 19 bits de précision
(106.20 dB en termes de SINAD), puisque nous sommes limités par la précision du filtre de
décimation. Pour atteindre des précisions plus grandes, nous sommes obligés de modifier le filtre
numérique. Ainsi, nous pouvons obtenir des signaux de référence de 19 bits de précision si nous
agrandissons le chemin des trois derniers étages du filtre de décimation (figure 4.5) de 21 a 23
bits. Cela implique un surcott en surface de 8.6%, qui ajouté au 5.5% nécessaire pour augmenter
Iordre du premier étage (filtre sinus cardinal) font un total de 14.1% de surcout en surface
numérique. La figure 4.18.b reproduit le spectre du signal de référence obtenu avec un stimulus
d’ordre 3 (celui présenté figure 4.15.a) et la taille des chemins du filtre ayant été augmentée. La
précision aboutie est de 19 bits (113.89 dB de SINAD).

. , ‘ . = ,
3_ gl P i g ol ]
% ok : . 4 % Ak e ..........................
= SNDR =106.20 dB P SNDR =113.89 dB
g . fenétre rectangulaire %50 fenétre rectangulaire
Sl T iuhlutetiuttd oot SO i b BT Gttt oSO R i
N : DFT 563 points : < 0 5 DFT 563 points :
100 | . : B : .
120

-140

-160

e o5 i 15 2 05 15 2
Fréquence (Hz)  ,1o* Fréquence (Hz) +
(a) (b)
Fig. 4.18  Spectre du signal de référence obtenu a partir d'un train binaire de 2252 bits :
(a) d’ordre 2 et sans aucune modification sur le filtre numérique

(b) d’ordre 3 et avec des modifications sur le filtre numérique

1

Avec la méme procédure, il est également possible d’engendrer des signaux numériques
multifréquences de haute précision qui peuvent étre utilisés pour réaliser une régression
sinusoidale de la sortie du test lorsque le stimulus est zu/titone. La figure 4.19 montre le spectre du
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Fig. 4.19  Spectre du signal de référence multifréquence obtenu a partir d’un train binaire
de 2252 bits d’ordre 3 et avec des modifications sur le filtre numérique

signal de référence de 563 points obtenu avec le stimulus proposé figure 4.16.a. La qualité du
signal, en considérant de nouveau les modifications sur le filtre, est de 19 bits. Les trois signaux
de références décrits ici, ainsi que ses correspondants stimuli binaires, seront employés pour
valider la technique de BIST.

4.5.2. Calcul de l'offset, de I'amplitude et du rapport signal sur bruit avec
distorsion (SINAD)

L’analyse de la réponse du CAN est effectuée grice a lalgorithme de la régression
sinusoidale (sine-wave fitting algorithm) [IEEE94, IEEEQO]. La réalisation de cet algorithme sur puce
s’avere a priori compliquée puisque nous avons besoin d’un signal de référence de haute précision
et que nous devons aussi calculer la phase de la réponse. Cependant, le fait que nous générons un
signal de référence completement synchronisé avec la réponse (méme fréquence et méme phase)
réduit énormément la complexité de I'analyse.

Dans un premier temps, nous calculons 'offset de la réponse du CAN :

563

563 2 SORT[E (4.15)

Ensuite, nous réalisons la corrélation des deux signaux point par point :

563

Correl = ZS SORTIE [l] S RerERENCE [l] (4.16)
i=1
Dans le cas dun signal composé dun seul ton, la corrélation est directement
proportionnelle a 'amplitude du signal sinusoidal :

Amp = ———~2——Correl 4.17

P 563 Amprer (4.17)

L’amplitude de référence est une constante qui est connue a priori. Nous pouvons donc

calculer de maniére trés simple 'amplitude et en conséquence, le gain du circuit. Une fois que

nous connaissons 'amplitude et I'offset du signal de réponse, nous pouvons adapter le signal de
référence pour s’ajuster le mieux possible a la réponse du test :
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. 1 .
S rer st [l] = Amp - “Srer [l] +DC (4.18)
REF
Finalement, nous comparons point par point les deux sighaux (réponse et référence
ajusté) pour obtenir la puissance totale du bruit et la distorsion contenues dans le signal :

563

2
ZI:(SSORTIE[I]_SREF AJUSTE[I ] )

P, =i (4.19)

ERREUR — 563

Dans le cas d’un signal multifréquence, la situation n’est pas la méme. Nous pouvons
calculer la valeur DC avec le méme calcul que celui présenté a Iéquation (4.15). Pourtant, la
signification physique de la corrélation est différente. Si nous considérons le cas d’un signal avec
deux fréquences fondamentales :

363

CorrelDUAL TONE — SORTjE[l] REFERENCE[I}:

=5fk~(A1-sm(2wgg)+A2-sin Q2inf,)- (Asin (2inf,)+A,sin (2inf,))= (4.20)

A+ A

=k- 563 —1——= —5

ou A, et A, sont les amplitudes des signaux contenus dans le signal de référence. Les amplitudes
des deux tons de la sortie du test (£:4, et £:4,) subissent la méme variation puisque la fonction
de transfert du signal (§TF) du modulateur est un simple délai (équation 4.1). Une seule constante
k définit par conséquent 'amplitude des signaux dans la réponse du CAN :

e 2- CorrelZDUALT(;NE (4.21)
563-(4; +45)

2, g2 NI . .
(A7 +A5) est une constante connue a prioti. Une fois que nous connaissons £, nous

pouvons effectuer I'ajustement du signal de référence pour accomplir la régression :

SREF,AJUSTE,DUAL TONE [l] = k ’ SREF [l] + DC (422)

Le calcul de la puissance du bruit et de la distorsion peut étre réalisé de nouveau selon
I'équation (4.19). Toutes les valeurs constantes des équations (4.15 - 4.22) peuvent étre calculées
au préalable et réalisées sur puce comme des simples coefficients. Dans nos simulations, afin de
valider la technique de BIST, nous avons calculé le rapport en dB entre la puissance du signal et
la puissance du bruit pour obtenir le SINAD :

Amp /
SINAD = 10-log—~2- (4.23)
ERREUR
(A4+4) /
SINAD 51, o =10 log——2- (4.24)
ERREUR

Dans une solution complétement intégrée sur silicium, la puissance du signal et du bruit
seraient comparées avec des signatures numériques pour valider que les deux valeurs sont dans
les limites. Pour accomplir toutes ces opérations, nous avons besoin d’un additionneur et d’un
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multiplicateur de 25 bits. En prenant en compte que ces calculs peuvent ¢tre effectués a trés
basse vitesse (la sortie du convertisseur est cadencée a 48 kHz), les ressources numériques
nécessaires pour 'analyse sont estimées a 10% de la surface totale du filtre numérique.

4.6. ARCHITECTURE DE LA TECHNIQUE DE BIST

4.6.1. Avec mémoire disponible dans le circuit

La figure 4.20 illustre P'architecture de la technique lorsqu’une mémoire est disponible
dans le circuit intégré. Dans un premier temps, le stimulus numérique est envoyé directement au
filtre numérique pour générer le signal de référence qui est mémorisé dans une mémoire de
563x19 bits (10697 bits). Ensuite, le train binaire est envoyé a lentrée du modulateur et la
réponse du test est récupérée dans une autre mémoire de taille identique. Une fois que les deux
signaux sont entegistrés, la régression sinusoidale peut étre effectuée de manicre tres simple. La
durée de temps nécessaire pour récupérer chacun des deux signaux est de 15 ms (12 ms d’écriture
en mémoire plus 3 ms initiaux de temps de stabilisation du modulateur). En considérant comme
négligeable le temps nécessaire pour réaliser la régression sinusoidale, le temps total du test est de
30 ms.

fCK l Mux
NUMERIQUE
ENTREE
AUDIO MODULATEUR A FILTRE 1,9 SORTIE
ENTREE ] DE 29 ORDRE DECIMATION
DU TEST
? b . i Y v
BistMooe : BisTMODE fCKT ? ” R
e BisTMoDE SIGNAL DE EPONSE
Ygisri +VREF REFERENCE DU TEST
_ STIMULUS PERIODIQUE
REFERENCE

A PASS
fCK H S

No-PASS

1 f.= 12288 kHz
Fig. 4.20. Architecture de la technique de BIST avec une mémoire disponible sur la puce

Sil n’y a pas de mémoire intégrée sur le circuit, nous pouvons utiliser une mémoire
spécifique pour le BIST, mais cela entraine une grande augmentation de la surface. Ainsi, une
mémoire RAM de 10697x2 bits en technologie CMOS 0.13um prend une surface estimée de
0.324 mm®, c'est-a-dire 66.4% de la surface des blocs numériques du convertisseur.

4.6.2. Sans mémoire disponible dans le circuit

Une alternative pour éviter I'emploi d’une mémoire est I'utilisation du filtre pour calculer
les deux sighaux en méme temps. En effet, si nous doublons la fréquence d’horloge et si nous
dupliquons chacun des registres internes du filtre, nous pouvons multiplexer et calculer
simultanément le signal de référence et la réponse du test (Zime-division multiplexed-signal [Lu94b]).
Ces modifications appliquées au premier étage du filtre de décimation sont présentées figure 4.21.
Larchitecture globale du BIST lorsque nous appliquons cette méthodologie est décrite sur la
figure 4.22. Dans ce cas, nous calculons dans un premier temps les valeurs d’offset et d’amplitude
de la réponse du CAN (15 ms). Ensuite, nous adaptons le signal de référence pour procéder avec
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Fig. 4.21. Premier étage du filtre de décimation avec deux signaux multiplexés
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Fig. 4.22. Architecture de la technique de BIST sans mémoire et avec des signaux multiplexés

la régression sinusoidale et calculer le bruit contenu dans la réponse (15 ms). Le temps total de
test est en conséquence identique. Cependant, cette solution se montre gourmande en surface,
avec les registres qui ont doublé de taille, une grande quantité de multiplexeurs ajoutés et par
conséquent, une logique de contrdle plus complexe. Le surcout en surface, estimé supérieur a
80%, et la nécessité d’'une horloge plus rapide et donc plus bruyante, font que cette architecture

est moins intéressante que l'utilisation d’une mémoire.

4.6.3. Le cas des convertisseurs stéréo

L’idée de calculer en méme temps le signal de référence et la réponse du test reste
néanmoins trés intéressante. Dans le cas des convertisseurs stéréo, au lieu d’utiliser un seul filtre

numérique pour calculer les deux signaux comme décrit auparavant, nous pouvons penser a
utiliser les deux filtres identiques déja présents dans le circuit. L’architecture du BIST pour les

convertisseurs stéréo est proposée figure 4.23. Ainsi, afin de réaliser le test du convertisseur du
canal droit, nous utilisons le filtre numérique du canal gauche pour engendrer le signal de

référence. Grace a ce signal, nous effectuons la régression sinusoidale de la réponse du test du

canal droit. Le surcott en surface pour les convertisseurs stéréo est en conséquence énormément

réduit. Le temps de test reste aussi court que dans les autres cas (30 ms).
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Fig. 4.23. Architecture de la technique de BIST dans les convertisseurs stéréo

4.7. VALIDATION DE LA TECHNIQUE DE BIST

Afin de valider par simulation cette nouvelle technique de BIST, nous allons introduire
des non-idéalités dans le modele du modulateur analogique. L’injection de ces fautes va dégrader
les performances du convertisseur, produisant notamment une réduction du SINAD. Pour étre
valable, notre technique de BIST doit mesurer avec précision la valeur du SINAD dans le cas
idéal (absence de fautes) mais aussi détecter la dégradation du SINAD en présence de non-
idéalités.

Méme si Ialgorithme de la régression sinusoidale permet de calculer d’autres parametres
tels que Poffset et le gain, nous nous sommes concentrés sur le calcul du SINAD. Nous avons
choisi cette valeur parce quelle définit la résolution du convertisseur et est donc I'une des
spécifications les plus importantes a tester dans un convertisseur audio. Nous avons également
remarqué de manicére expérimentale, pour le cas d’un amplificateur opérationnel, que ce
parameétre procure une couverture de fautes excellente aussi bien pour les fautes catastrophiques
que pour les fautes paramétriques. I.’étude compléte peut étre consultée en [BouOb6a].

4.7.1. Injection de non-idéalités dans le modéle du modulateur analogique

Sur le modele du modulateur analogique (Figure 4.3), nous avons injecté plusieurs types
de fautes : du bruit, des facteurs de pertes, des non-linéarités des capacités d’échantillonnage et
d’intégration, et de la saturation du voltage a la sortie de I'intégrateur (Tableaux 4.1, 4.2 et 4.3)
[Mal03]. Tous ces modéles de fautes ont été introduits uniquement sur le premier intégrateur,
puisque les non-idéalités dans le deuxiéme étage sont fortement atténuées grace a la mise en
forme du bruit dans le modulateur.

Dans le cas du modulateur sans faute, les valeurs de bruit sont celles attendues par
design : bruit KTC (41.1 pV? correspondant a 2 pF), bruit thermique (7.07 WVgys) et bruit basses
fréquences de I'amplificateur opérationnel (9.39 UVy,), et bruit de la référence de tension

(3.48 WVyns)- Le facteur de pertes de lintégrateur a également une valeur idéale (L =1), le
voltage de saturation de lintégrateur est égal a £1.65V et les capacités sont complétement

linéaires (Ct,, 0L, B,, 3;=0).

ans les cas ou des non-idéalités ont été injectées, une des sources de bruit est plus
Dans 1 d déalit t été injectées, d de bruit est pl
grande que prévue, L; . est plus petit que 'unité, 'intégrateur sature a2 +1.50 ou £1.25V a la place
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de *1.65V ou bien les coefficients de non-linéarités des capacités ne sont pas nuls. Ces
coefficients sont définis par les équations 4.25 et 4.26 :

— 2 3
VCAP,ECHANT - VECHANT +a, .VECHANT t+a; .VECHANT (4'25)

VCAP,INTEG = VINTEG + ﬁz 'V112VTEG + ﬁj’ 'V113VTEG (4-26)

4.7.2. Résultats de simulation

Nous allons présenter les résultats obtenus pour trois cas différents. Dans le premier cas,
le stimulus binaire de test est engendré avec un modulateur d’ordre 3 (figure 4.15.a) et le filtre
numérique de décimation est modifié (avec un filtre sinus cardinal du 4°™ ordre et une taille plus
grande des chemins de données). Dans le deuxieme cas, le stimulus est généré avec un
modulateur d’ordre 2 (figure 4.15.b). Ainsi le filtre de décimation ne nécessite aucune
modification. Dans le dernier cas, le stimulus est engendré de nouveau avec un modulateur
d’ordre 3, mais cette fois le stimulus codifie un signal multifréquence (figure 4.16.a).

Stimulus généré par un modulateur XA du 3" ordre

Les résultats présentés dans le tableau 4.1 sont obtenus en utilisant un stimulus binaire
d’ordre 3. Nous avons en particulier utilisé le train binaire de 2252 points dont le spectre avait été
présenté sur la figure 4.15.a. Afin d’obtenir un signal de référence avec 19 bits de précision (figure
4.18.b), nous avons augmenté 'ordre du filtre sinus cardinal et augmenté la taille des chemins de
données du filtre numérique, tel que nous l'avons expliqué antérieurement. Les valeurs du

(dB) SINAD SINAD SINAD Erreur Erreur

(-0.6 dBFS) |(-12.6 dBFS)| BIST du BIST du BIST

Non-Idealitées du XA Modulateur [A] [B] [C] [C]-[A] [C]-[B]
Modulateur sans faute 96.66 98.68 98.07 1.41 -0.61
Bruit KTC (C=1pF) 96.03 97.42 96.85 0.82 -0.57
Bruit KTC (C=0.5pF) 94.76 95.89 95.47 0.71 -0.42
Bruit KTC (C=0.1pF) 90.44 90.62 90.67 0.23 0.05
Bruit KTC (C=0.05pF) 87.74 87.88 87.98 0.24 0.10
Bruit KTC (C=0.01pF) 81.12 81.19 81.30 0.18 0.11
Bruit thermique de ’opamp (10pV ) 96.11 97.01 96.96 0.85 -0.05
Bruit thermique de 1’opamp (1001 V s) 80.40 80.39 80.49 0.09 0.10
Bruitopamp basses fréquences (201V ) 95.20 96.03 96.25 1.05 0.22
Bruitopamp basses fréquences (2001V ) 79.13 79.11 79.19 0.06 0.08
Bruit voltage de référence (S50UV ) 94.43 95.23 95.02 0.59 -0.21
Bruit voltage de référence (500U V s) 77.36 77.32 77.39 0.03 0.07
Perte du 1°" intégrateur (L x=0.995) 96.19 98.34 96.53 0.34 -1.81
Perte du 19" intégrateur (L;x=0.99) 94.20 97.57 93.49 -0.71 -4.08
Perte du 1°™ intégrateur (L x=0.98) 91.23 94.98 88.63 -2.60 -6.35
Perte du 1°™ intégrateur (L x=0.95) 85.72 88.18 81.66 -4.06 -6.52
CinteGraTEUR NON-linéaire (B,=-0.02%) 72.00 92.57 90.65 18.65 -1.92
CinteGraTEUR NON-linéaire ($,=-0.002%) 90.78 98.43 97.70 6.92 -0.73
CinreGrateur NON-linéaire (B3=-0.04%) 70.53 92.77 86.98 16.45 -5.79
CiNteGRATEUR NOD-linéaire (B3=-0.004%) 91.28 98.73 97.69 6.41 -1.04
CecnanTiLLoNAGE NON-linéaire (0,=-0.02%) 77.67 96.80 98.10 20.43 1.30
CecnantiLLoNAGE NON-linéaire (03=-0.05%) 73.73 98.41 97.84 24.11 -0.57
Vit (£1.50V a la place de +£1.65V) 72.34 98.44 98.04 26.06 -0.40

Via (£1.25V a la place de £1.65V) 46.78 98.53 63.86 17.08 -34.67

Tableau 4.1 : Résultats de simulation pour un stimulus d’ordre 3
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SINAD obtenues avec la technique de BIST (colonne 3), sont comparées avec les mesures réelles
du SINAD obtenues avec un test industriel standard, c'est-a-dire, en utilisant un signal sinusoidal
pur comme stimuli de test et en calculant le SINAD selon les indications du standard de test
[IEEEOQOQ]. Ainsi, la premicere colonne montre le SINAD obtenu avec un signal sinusoidal dont
Pamplitude est trés proche de la pleine échelle (Aprr=1.3V, -0.6 dBFS). La deuxi¢me colonne
montre les résultats obtenus avec un test identique mais "amplitude du signal sinusoidale est cette
fois atténuée par 12 dB (-12.6 dBFS), la méme atténuation subie par le signal de test dans notre
technique de BIST. Cette atténuation est corrigée sur le tableau en rajoutant 12 dB sur la 2™ et la
3™ colonne, comme Cest I'usage pour les data-sheet des convertisseurs audio, ce qui nous permet
de comparer les différentes méthodes de test.

Si nous comparons le SINAD obtenu par la technique de BIST avec celui donné par le
test avec un signal sinusoidal a pleine échelle, nous observons que lerreur de notre mesure
(colonne 4) est tres dépendante du type de faute injectée. La technique de BIST donne une
estimation précise du SINAD pour les différentes sources de bruit. Pour toutes les fautes liées au
bruit, I'erreur est toujours plus petite que 1 dB. Lorsqu’il n’y a pas de faute injectée dans le
modulateur, 'erreur du BIST est de 1.4 dB. Cette erreur est causée par la quantification de notre
signal de référence et par la diminution de la puissance de la distorsion dans le réponse du BIST,
puisque nous utilisons un stimulus d’amplitude réduite.

La dégradation du SINAD provoquée par le facteur de pertes de l'intégrateur (I <1) est
aussi détectée par la technique de BIST. La mesure est tres précise pour des facteurs de pertes
proches de 1 (L;x=0.995 et L;=0.99), avec des erreurs plus petites que 1 dB. Pour des facteurs
de pertes plus grands (I; ;=0.98 et L; ,=0.95), I'erreur est plus grande (jusque 4.06 dB) puisque le
SINAD mesuré lors du BIST subit une dégradation plus forte. Deux causes sont a l'origine de
cette erreur. La premiére cause est la nature différente du test. Le stimulus binaire contient le
bruit de quantification sur les hautes fréquences qui est modulé sur la bande passante quand le
facteur de pertes se dégrade. La deuxieme cause est le délai que le facteur des pertes introduit sur
le signal analogique a travers le modulateur. Le signal de référence est synchronisé avec un signal

qui éprouve un délai théorique de z2. De tres petites variations du délai vont désynchroniser les
deux signaux et introduire une erreur dans le calcul du SINAD. La technique de BIST est donc
tres sensible au facteur de pertes, ce qui permet de détecter de manicre trés efficace les
dégradations de L ..

L’erreur de mesure est, par contre, importante lorsqu’il y a des non-linéarités dans le
modulateur qui produisent de la distorsion. A cause de l'atténuation du stimulus, la capacité de la
technique a détecter la distorsion reste limitée. Ainsi, de grandes non-linéarités dans les capacités
d’intégration (3,=-0.02 % et B;=-0.04 %) sont détectées par le BIST mais avec une grande erreur
de précision (>16dB). Quand les non-linéarités de ces capacités sont plus petites (8,=-0.002 % et
B,=-0.004 %) elles ne sont pas du tout détectées. La situation est similaire lorsque des fautes de
saturation sont injectées a la sortie de l'intégrateur. Pour de larges saturations (Vg,=%1.25), le
BIST détecte la distorsion mais avec une erreur considérable (17 dB). Pour des saturations petites
(Vaar=11.50) la distorsion n’est pas détectée.

Finalement, cette technique de BIST a une dernicre limitation. Les non-linéarités des
capacités d’échantillonnage ne peuvent pas étre détectées a cause de la nature du stimulus de test.
Puisqu’un train binaire est composé de seulement deux voltages, les coefficients O, et Ol; vont
respectivement provoquer une variation de Poffset et du gain, mais ils ne vont pas introduire de
distorsion quand nous appliquons un train binaire a 'entrée.

Apres la comparaison avec un test en pleine échelle, nous constatons donc que la
technique de BIST mesure bien le bruit et a une excellente capacité pour détecter la détérioration
du facteur de pertes. Néanmoins, la capacité de mesure de distorsion est réduite.
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Si maintenant nous comparons le BIST a un test réalisé avec un signal sinusoidal atténué
a -12 dBFS (colonne 5), nous remarquons de nouveau la précision de la mesure du bruit (erreur
toujours plus petite que 0.70 dB) et le pouvoir de détection des dégradations du facteur de pertes.
Quant a la distorsion, aucun des deux tests ne détecte ni les faibles non-linéarités (3,=-0.002 %,
B;=-0.004 % et Vg,;=%1.50) ni les distorsions causées par les capacités d’échantillonnage (0, et
0;). Par contre, les fortes distorsions (3,=-0.02 %, B3;=-0.04 % et V,,=%1.25) sont mieux
détectées par le BIST. En conséquence, nous pouvons considérer la technique de BIST comme
un test équivalent a celui réalise avec un signal sinusoidal de -12 dBFS mais doté d’une capacité
supérieure pour détecter les distorsions et le facteur de pertes.

Stimulus généré par un modulateur XA du 2" ordre

Le tableau 4.2 montre les résultats obtenus avec un stimulus binaire d’ordre 2 qui ne
demande aucune modification du filtre numérique de décimation. Le spectre de ce train binaire et
du signal de référence, obtenu grice a la réutilisation du filtre, ont été illustrés, respectivement,

figures 4.15.b et 4.18.a.

Les résultats ne différent pas beaucoup du cas précédent. En comparant la technique de
BIST et le test en pleine échelle (colonne 4), nous notons encore une fois la précision de la
mesure de bruit (erreur plus petite que 1.1 dB) et une grande sensibilité au facteur des pertes. La
détection des distorsions reste également limitée. Toutefois, quand nous étudions la comparaison
avec le signal de test atténué (colonne 5), nous constatons une augmentation de lerreur dans la
mesure du bruit (jusque 3 dB). Cet accroissement de lerreur est plus accentué pour des niveaux
faibles de bruit, c'est-a-dire, pour des valeurs de SINAD élevées. La cause de cette perte de

(dB) SINAD SINAD SINAD Erreur Erreur
(-0.6 dBFS) | (-12.6 dBFS) BIST du BIST du BIST
Non-Idealitées du XA Modulateur [A] [B] IC] IC]-[A] [C]-[B]

Modulateur sans faute 96.24 98.39 95.56 -0.68 -2.83

Bruit KTC (C=1pF) 95.85 97.30 95.04 -0.81 -2.26

Bruit KTC (C=0.5pF) 94.60 95.63 94.16 -0.44 -1.47

Bruit KTC (C=0.1pF) 90.38 90.49 90.05 -0.33 -0.44

Bruit KTC (C=0.05pF) 87.70 87.83 87.47 -0.23 -0.36

Bruit KTC (C=0.01pF) 81.10 81.18 81.15 0.05 -0.03

Bruit thermique de I’opamp (10pV,yns) 95.99 96.86 9491 -1.08 -1.95
Bruit thermique de I’opamp (1000 V ,5) 80.39 80.37 80.36 -0.03 -0.01
Bruitopamp basses fréquences (20 V ) 95.14 95.96 94 .34 -0.80 -1.62
Bruitopamp basses fréquences (2001V ) 79.10 79.10 79.13 0.03 0.03
Bruit voltage de référence (50U V) 94.24 95.09 93.43 -0.81 -1.66
Bruit voltage de référence (5001V ) 77.39 77.30 77.31 -0.08 0.01
Perte du 1°™ intégrateur (L;x=0.995) 95.95 98.06 94.61 -1.34 -3.45
Perte du 1°™ intégrateur (L;x=0.99) 94.01 97.31 92.19 -1.82 -5.12
Perte du 1°™ intégrateur (L;x=0.98) 91.08 94.69 88.38 -2.70 -6.31
Perte du 1°™ intégrateur (L;x=0.95) 85.59 88.09 81.53 -4.06 -6.56
CintEGRATEUR NON-linéaire (B,=-0.02%) 72.00 92.51 90.82 18.82 -1.69
CinteGraTEUR NON-linéaire (B,=-0.002%) 90.74 97.98 95.38 4.64 -2.60
CinteGraTEUR NON-linéaire (B3=-0.04%) 70.54 92.70 89.01 18.47 -3.69
CinteGraTEUR NON-linéaire (B3=-0.004%) 91.31 98.39 95.63 -4.32 -2.76
CrcranTiLLONAGE NON-linéaire (0,=-0.02%) 77.67 96.62 95.82 18.15 -0.80
CrcnantiLLoNaGe Non-linéaire (03=-0.05%) 73.72 98.13 95.58 21.86 -2.55
Viar (£1.50V a la place de £1.65V) 72.34 97.85 95.70 23.36 -2.15

Vi (£1.25V a la place de +£1.65V) 46.78 98.15 77.32 30.54 -20.83

Tableau 4.2 :  Résultats de simulation pour un stimulus d’ordre 2
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(dB) SINAD SINAD SINAD Erreur Erreur
(-3.6 dBFS) | (-15.6 dBFS) BIST du BIST du BIST
Non-Idealitées du XA Modulateur [A] |B] IC] [C]-[A] |C]-|B]

Modulateur sans faute 97.50 98.22 97.76 0.26 -0.46

Bruit KTC (C=1pF) 96.57 97.38 96.79 0.22 -0.59

Bruit KTC (C=0.5pF) 95.37 95.78 95.52 0.15 -0.26

Bruit KTC (C=0.1pF) 90.46 90.55 90.58 0.12 0.03

Bruit KTC (C=0.05pF) 87.92 87.98 87.86 -0.06 -0.12

Bruit KTC (C=0.01pF) 81.18 81.19 81.16 -0.02 -0.03

Bruit thermique de ’opamp (10 V ns) 96.47 96.98 96.72 0.25 -0.26
Bruit thermique de I’opamp (100pV ) 80.39 80.39 80.35 -0.04 -0.04
Bruitopamp basses fréquences (201 V) 95.16 96.07 95.47 0.31 -0.50
Bruitopavp basses fréquences (2000 V ) 79.13 79.14 79.10 -0.03 -0.04
Bruit voltage de référence (50uV ) 94 .45 95.07 94.72 0.27 -0.35
Bruit voltage de référence (5001V ) 77.35 77.30 77.30 -0.05 0.00
Perte du 1°™ intégrateur (L x=0.995) 97.13 98.13 95.84 -1.29 -2.29
Perte du 17" intégrateur (L1 x=0.99) 96.57 97.00 92.56 -4.01 -4.46
Perte du 17" intégrateur (L1 x=0.98) 93.53 94.70 87.54 -5.99 -7.16
Perte du 1°™ intégrateur (L;x=0.95) 87.14 89.48 80.46 -6.68 -9.02
CinteGRATEUR NON-linéaire (B,=-0.02%) 76.95 94.25 92.55 15.60 -1.70
CintEGRATEUR NON-linéaire (B,=-0.002%) 95.68 98.34 97.53 1.66 -0.81
CinTEGRATEUR DON-linéaire ($;=-0.04%) 76.42 94.33 90.81 14.39 -3.52
CinteGrATEUR NON-linéaire (B3=-0.004%) 95.25 98.70 97.91 2.66 -0.79
CecnanTiLLoNaGE NOD-linéaire (a,=-0.02%) 82.93 97.92 97.81 14.88 -0.11
CrcuantiLLonaGe Non-linéaire (0;=-0.05%) 80.50 98.11 97.32 16.82 -0.79
Vg (£1.50V a la place de £1.65V) 79.69 98.10 97.75 18.06 -0.35
Vg (£1.25V a la place de £1.65V) 54.69 98.25 96.12 41.43 -2.13

Tableau 4.3 : Résultats de simulation pour un stimulus multifréquence

précision est la qualité limitée du signal de référence utilisé pour I'analyse. Puisque nous ne
modifions pas le filtre de décimation, le signal de référence obtenu a une qualité limitée a 106 dB
dans la bande audio, tandis que la précision de la référence atteint le 114 dB lorsque nous
modifions le filtre. Nous avons donc un compromis entre la précision et le surcout en surface du

BIST.

Stimulus multifréquence

Finalement, le tableau 4.3 présente les résultats obtenus avec un stimulus qui codifie deux
signaux sinusoidaux. Concreétement, nous avons utilisé le train binaire illustré figure 4.16.a et le
signal de référence décrit sur la figure 4.19. Puisque ce stimulus est engendré avec un modulateur
d’ordre 3, nous avons modifié le filtre de décimation.

La premiére colonne du tableau 4.3 correspond a un test effectué avec deux signaux
sinusoidaux purs. Afin d’éviter la saturation du convertisseur, ces signaux ont chacun une
amplitude de 0.65 Vorrr, ce qui correspond a une réduction de 3 dB dans le SINAD par rapport a
un test monofréquence en pleine échelle. Ces 3 dB d’atténuation ont été corrigés sur le tableau
4.3. La deuxieme colonne montre le SINAD obtenu avec un signal multifréquence auquel nous
appliquons la méme atténuation que le stimulus du BIST (-15 dBFS). Nous pouvons de nouveau
constater une trés bonne précision pour la mesure du bruit, avec une erreur maximale du BIST de
0.6 dB pour tous les cas. Une fois de plus, le BIST est le mode de test qui a une meilleure
sensibilité au facteur de pertes. La capacitée de mesure de distorsion est aussi limitée mais le BIST
a une meilleure capacité de détection de distorsion que le test multifréquence atténué.
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4.8. CONCLUSIONS

Nous avons présenté dans ce chapitre une nouvelle technique de BIST qui permet de
mesurer le rapport signal sur bruit avec distorsion (SINAD) dun convertisseur
Analogique/Numérique Sigma-Delta pour des applications audio. Un train binaire qui codifie un
signal analogique de trés haute précision dans la bande audio est utilisé comme stimulus de test.
Ce train binaire est généré et optimisé au préalable par des simulations grace a des modulateurs
Sigma-Delta modélisés avec Matlab. Le stimulus est directement injecté a 'entrée du modulateur.
Grace a la réutilisation du circuit générateur des tensions de référence, la surface de blocs
analogiques nécessaire pour la réalisation du BIST est tres petite. Le méme train binaire et le filtre
de décimation numérique présent dans le convertisseur sont réutilisés pour générer un signal de
référence. Ce signal nous permet d’effectuer sur puce I'algorithme de régression sinusoidale (sine-
wave fitting) qui nous donne une mesure du SINAD.

Nous avons employé la technique de BIST pour effectuer des tests mono-fréquences
mais aussi multi-fréquences. Nous avons également utilisé des stimuli différents, générés par des
modulateurs d’ordre 2 et 3. L’utilisation d’un stimulus d’ordre 3 nous permet d’améliorer la
précision de la mesure, mais cela nous oblige aussi a modifier le filtre de décimation induisant, par
conséquent, une augmentation du cout du BIST. Nous avons proposé trois différentes
architectures pour le BIST, selon les ressources disponibles sur le circuit intégré. Le tableau 4.4
résume le surcott en surface de la technique pour les différents cas dans une technologie CMOS

0.13 um de STMicroelectronics. Le BIST est surtout efficace pour les convertisseurs stéréo ainsi

Mémoire Mémoire Signaux -
P ., ! . Stéréo
Intégrée Rajoutée Multiplexées
Surface Sans
2 Sans En Sans En Sans En Sans En
(mm ) BIST modifier modifiant modifier modifiant modifier modifiant modifier modifiant
le filtre de le filtre de le filtre de le filtre de le filtre de le filtre de le filtre de le filtre de
décimation | décimation || décimation | décimation || décimation | décimation || décimation | décimation
Modulateur 0.89 0.89 0.89 0.89 089 | 0.89 0.89 0.89 0.89
Analogique
Filtre 0.50 0.50 0.50 0.50 0.50 0.50 0.50 0.50 0.50
Numérique
Plots 0.132 0.132 0.132 0.132 0.132 0.132 0.132 0.132 0.132
Modification 0 0 0.027 0 0.027 0 0.027 0 0.027
Filtre Sinc
Modification 0 0 0.042 0 0.042 0 0.042 0 0.042
Taille Chemins
3 Plots BIST 0 0.036 0.036 0.036 0.036 0.036 0.036 0.036 0.036
ROM
2252 bits 0 0.008 0.008 0.008 0.008 0.008 0.008 0.008 0.008
Bloc d’analyse 0 0.05 0.05 0.05 0.05 0.05 0.05 0.05 0.05
RAM
21394 bits 0 0 0 0.324 0.324 0 0 0 0
Multiplexage 0 0 0 0 0 0.45 0.45 0 0
Signaux
Total 1.522 1.616 1.685 1.94 2.009 2.066 2.135 1.616 1.685
Sl‘;fs‘?t 0% | 62% [107% | 27.5% [ 320% | 35.7% | 403 % | 62% | 10.7%

Tableau 4.4 :  Surcoilt en surface du BIST
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que pour les circuits qui disposent d’'une mémoire intégrée. Dans ces deux cas, le surcout total du
BIST est de 6.2 %, si nous décidons de ne pas changer le filtre de décimation, ou bien de 10.7 %
si nous modifions le filtre de décimation pour atteindre une meilleure précision. Puisque le BIST
est completement numérique, le surcout en surface sera encore plus réduit pour les nouvelles
technologies, ot les blocs numériques sont de plus en plus petits.

Les résultats de simulation montrent une excellente précision du BIST pour mesurer le
bruit du convertisseur. La technique détecte également tres bien les dégradations du facteur de
pertes du modulateur analogique. Par contre, la capacité pour détecter des distorsions reste
limitée. En raison de latténuation du signal de test, les faibles non-linéarités n’apparaissent pas
dans le BIST. De la méme maniére, a cause de la nature binaite du stimulus, les non-linéarités
dans I’étage d’échantillonnage ne peuvent pas étre détectées.

La technique de BIST est donc équivalente a un test standard réalisé avec un signal
sinusoidal atténué a -12 dB, mais elle dispose d’une meilleure capacité pour détecter les
distorsions et la dégradation du facteur des pertes. Dans les applications ou la mesure de la
distorsion est importante, cette technique de BIST doit étre complétée avec d’autres tests en
pleine échelle. Par contre, dans des applications ou la spécification la plus importante est le
rapport signal sur bruit (Signal-to-Noise Ratio, SNR) cette technique peut étre suffisante. Ainsi,
dans beaucoup d’applications audio, 'amplitude du signal est controlée au moyen de circuits
PGA (Programmable Gain Amplifier) ou ALC (Automatic Level Control), présents en amont du
convertisseur, pour éviter de dépasser les -20 dB (par rapport a la pleine échelle, -20dBFS)
[Che00]. Dans ces applications la spécification la plus importante est le bruit, et cette technique
de BIST est par conséquent tout a fait satisfaisante et suffisante pour s’assurer du
fonctionnement correct du convertisseur.
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CHAPITRE 5

Design d’un Modulateur Sigma-Delta Audio
de 96-dB incorporant la Technique de BIST

5.1. INTRODUCTION

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté une technique de BIST pour mesurer le
SINAD de convertisseurs A/N pour des applications audio. Nous allons maintenant détailler le
design des blocs analogiques d’un convertisseur Sigma-Delta qui incorpore cette technique
rendant le circuit auto-testable. Nous allons nous concentrer sur les aspects de design du
modulateur analogique et du circuit générateur des tensions de référence (1 oltage Bandgap
Generator) puisque le filtre de décimation numérique a été déja décrit dans le chapitre 4.

Dans la premicre partie de ce chapitre nous présenterons I'architecture du modulateur
analogique et nous calculerons sa dynamique en prenant en compte toutes les différentes sources
de bruit existantes dans le circuit. Ensuite, nous détaillerons le design des deux blocs les plus
importants qui définissent la précision du modulateur : 'amplificateur opérationnel différentiel et
le circuit générateur des tensions de référence. La derniére partie du chapitre est consacrée a la
description du reste des circuits du modulateur : le comparateur, le circuit générateur des phases
de 'horloge et I'interface des signaux numériques avec le modulateur.

5.2. CONFIGURATION DU MODULATEUR ANALOGIQUE DU 2*"* ORDRE

La figure 5.1 présente 'architecture utilisée pour la réalisation du modulateur analogique.
Il s’agit d’une configuration typique du deuxiéme ordre [Bos88, Brand91] qui correspond aux
mode¢les Matlab déja présentés (figures 4.2 et 4.3). Nous avons choisi cette architecture parce
quelle se montre trés tolérante aux imperfections analogiques. D’autres configurations
permettent d’obtenir de meilleures performances. C’est le cas, par exemple, des structures du
3*™ ordre en cascade 2-1 [Rab97, DLRO5], ou des configurations avec un comparateur et un
CNA multibit [Med99, Yang03]. Ces architectures sont trés sensibles aux erreurs de
mésappariement (wismatch). Ainsi, des variations de gain entre les étages, ou des non-linéarités
introduites par le CNA multibit dans la boucle de contre-réaction, peuvent réduire drastiquement
la résolution du modulateur.

L’inconvénient d’utiliser un modulateur de 2™ ordre réside dans la nécessité d’avoir un
rapport de sur-échantillonnage (OverSampling Ratio, OSR) trés élevé pour aboutir a2 un SINAD de
96 dB dans la bande audio (équation 4.4). Dans notre cas, nous employons une horloge a 12.288
MHz, ce qui fixe ’OSR a 278 (équation 4.3). Cette vitesse élevée d’échantillonnage implique une
consommation en courant tres importante, mais notre but n’est pas de concevoir un modulateur
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Figure 5.1. Architecture du modulateur d’ordre 2

de basse consommation mais de réaliser un convertisseur de grande précision pour valider la
technique de BIST.

La configuration est complétement différentielle afin d’améliorer la rejection du bruit des
alimentations et du substrat, ainsi que pour réduire les injections de charge des interrupteurs
d’entrée qui peuvent introduire de la distorsion [Joh96]. Dans le premier étage, la taille des
capacités d’échantillonnage est de 2 pF, tandis que la taille de ces capacités est égale a 1 pF dans le
deuxiéme intégrateur. Cette réduction de taille est possible grace a la mise en forme du bruit
généré dans le deuxieme étage. Nous utilisons également des capacités différentes dans le
deuxieme intégrateur pour échantillonner le signal et la tension de référence, tandis que dans le
premier intégrateur, une seule capacité échantillonne les deux signaux afin d’optimiser et réduire
le bruit. Toutes les capacités sont réalisées avec deux couches de métal (metal-insulator-metal, MIM)
disponibles dans la technologie HCMOS9 de STMicroelectronics, afin d’éviter la distorsion
typique des capacités en polysilicium.

Quatre phases différentes (;, ¢,, 9, v et 0, 1\y) et non recouvrantes sont générées sur
puce (section 5.6.2) a partir de I'horloge. Afin d’éviter l'injection de charges, deux phases
additionnelles retardées (9, et ¢,,) sont aussi créées a partir du méme circuit. Les interrupteurs
controlés par @, ¢, sont réalisés par des portes de transmission CMOS. Ces portes ont la
longueur minimale (L=0.34m) des transistors de double oxyde employés pour les blocs
analogiques. La largeur des transistor est double dans le premier étage (Weyos npm=304m,
Wertos pert=004m, Weyos xpra=154m, Weyos prrn=304m). Les interrupteurs controlés par 0, et
0,, sont connectés en permanence a la masse analogique. Nous pouvons donc utiliser des portes
uniquement de transistors NMOS  (Wyyos e =304m,

de transmission constituées

Winmosgr2=154m, L=0.3m).

Afin de pouvoir injecter le stimulus binaire du BIST, nous avons rajouté un nouveau
chemin identique a celui qui échantillonne les tensions de référence pour accomplir la contre-
réaction. Puisque aucune capacité additionnelle n’est introduite, le bruit équivalent a entrée du
modulateur (causé par le bruit KT/C et le bruit de Pamplificateur) n’est pas modifié. Nous
verrons par la suite que les deux tensions nécessaires pour le BIST Vgt et Vi) sont créées
en réutilisant le circuit générateur des tensions de référence.

88



Design d’un Modulateur XA Audio de 96 dB incorporant la Technique de BIST

5.3. BUDGET ET CALCUL DU BRrRuUIT

La résolution du modulateur est limitée par cinq sources principales de bruit: le bruit
KT/C, le bruit équivalent de I'amplificateur, le bruit des tensions de référence, le bruit de
quantification et la distorsion. Considérant que la pleine échelle (PE) du convertisseur est fixée a
une amplitude différentielle de 1.4 V, nous pouvons calculer la puissance maximale de bruit
tolérée dans la bande audio pour atteindre un SINAD de 96 dB :

1.4°
P,
PBRUIT,MAX ISIOGIJ:L = 10? = 246PV2 ;.1

La conception du modulateur est réalisée de manicre a avoir une puissance de bruit
inférieure a 246 pV’. Le tableau 5.1 montre les différentes contributions de bruit dans le
modulateur. La contribution de bruit KT/C, bruit thermique, bruit en 1/f et bruit de la tension
de référence, correspond principalement au premier étage. Grace a la mise en forme du bruit qui

a lieu dans le modulateur XA, le bruit du deuxiéme étage est négligeable.

Source de Bruit Contribution en Puissance
Bruit KT/C 37.0 pV*
Bruit de la tension de référence 12.1 pV*
Bruit en 1/f de I’opamp 88.2 pV*
Bruit thermique de 1’opamp 46.1 pV*
Bruit quantification + Distortion 55.2 pV2
Total Inband Noise Power 238.6 pV*

Tableau 5.1. Budget du Bruit

Le bruit KT/C [Fis82, Gob83] est calculé a une température de 100°C pour une entrée
différentielle constituée d’une capacité de 2pF :
P _4-k-T 4-1.38-107% 373K
BRUIT,KT/C COSR 2.]07]2 278
Le bruit de la référence de tension provient principalement du bruit de basses fréquences
(flicker noise) puisque le bruit thermique blanc est filtré par des larges capacités externes. A I'aide
des simulations de bruit du circuit générateur des références de tension, réalisées a niveau de
transistor (Cadence), nous pouvons calculer la puissance totale de bruit :

Porvir panveap = 12-1p v’ (5.3

Dans le cas de 'amplificateur différentiel, aussi bien le bruit de basses fréquences que le
bruit thermique blanc contribuent au bruit total. Pour calculer les valeurs de ces deux

=37pV’ (5.2)

contributions nous devons, dans un premier temps, étudier la configuration de l'intégrateur du
premier étage. La figure 5.2 montre un schéma simplifié du premier amplificateur lors de la phase

d’intégration ¢,.

La fonction de transfert qui nous permet de calculer le bruit a la sortie de Pamplificateur
Vsrurm sormr,op @ partir du bruit équivalent en entrée de I’ amplificateur opérationnel IVyprrroumnop

est:
C
1+-%
VBRU]T,SORTIE,OP _ C[ (5 4)
VBRUIT,EQU]V,OP 1+ &
C
I+ L.s
fOPAMP
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Figure 5.2. Configuration de I'amplificateur lors de la phase ¢

ou C; et C; sont, respectivement, les capacités d’échantillonnage (C;=2pF) et d’intégration
(C=4pE), et fopyp est la fréquence gain-unité de Pamplificateur (402 MHz). Nous avons donc
une fonction de transfert du bruit avec un gain Ay, =(7+C/C) et une constante de temps
Ty =(1+Cs/ C)/ fopanp Le bruit de basses fréquences n’est pas affecté par cette constante de
temps parce qu’il est centré autour du continu. Néanmoins, nous devons encore référencer ce
bruit a Pentrée du modulateur. Puisque lintégrateur offre un gain A= C,/C; pour le signal
d’entrée, la puissance du bruit de basses fréquences de amplificateur opérationnel référée a
I’entrée du modulateur est :

2
1 G
%RUIT,EQUIV,FL[CKER,OP' +C
1
=P,

2
P = 1 —C’ 5.5
BRU[TENTREE,FL[CKER,OP_ C 2 — BRU]T,EQUIV,FL[CKER,OP. +C ( : )
S
I
(CS j

Sachant que le bruit équivalent de basses fréquences de I'amplificateur opérationnel,
calculé avec des simulations a niveau transistot, est Pygiyrmoun rricker or=29-8 pV*:

P =9.8pV*.3'=88.2pV" (5.6)

BRUIT ENTREE,FLICKER,OP

Pour le calcul du bruit thermique blanc causé par 'amplificateur, nous devons prendre en
compte la bande passante de celui-ci. D’aprés I'équation 5.4, la bande passante équivalente de
Pamplificateur opérationnel peut étre calculée comme [Raz00] :

BW — fOPAMP e (57)

EQUIV =
1+ C/ 2

ce qui nous permet de calculer la puissance du bruit thermique totale présente a la sortie de
Pamplificateur :
2

- _Jorawr
PBRU[T,SORT]E,THERM]QUE,OP - PBRU[T,EQUIV,THERMIQUE,OP ’ ]+ C ’ 2 (58)

¢ 1+ /
En prenant en compte maintenant que seule une partie du bruit tombe dans la bande

audio :
T
C, Soraur é

PBRUIT,SORTIE,THERMIQUE,OP,AUDIO = PBRUIT, EQUIV ,THERMIQUE, OP ’ 1 + ’ (59)

C, OSR

Enfin, la puissance de bruit thermique totale présente dans la bande audio est référée a
Ientrée du modulateur :

/4 2
po G| T Ty (€Y
C, OSR | cC,

P,

BRUIT ENTREE ,THERMIQUE ,OP

=P

BRUIT,EQUIV THERMIQUE,OP
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Grace a des simulations de bruit nous pouvons obtenir la densité spectrale du bruit
thermique de Pamplificateur opérationnel Pyyyyr v rreramgur,or— 3-4 aV2/Hz =3.4-10™° V?/Hz.
Le bruit thermique de 'amplificateur dans la bande audio référé a 'entrée du modulateur est, par
conséquent, Py pnrrer, mermgue,or—40-1 pV>. Des longues simulations transitoires a niveau
transistor nous permettent d’estimer la puissance du bruit de quantification en méme temps que
la distorsion (Pyguyr guant+pistormion™ =95-2 pV?). La puissance totale de bruit dans la bande
passante est alors égale a 238.6 pVZ, ce qui correspond a un SINAD de 96.14 dB.

Nous remarquons aussi que, dans le mode de BIST, une nouvelle source de bruit apparait
dans le circuit de la figure 5.1. En effet, le bruit contenu dans les tensions =Vy 4, est directement
injecté dans le modulateur. Ces tensions sont obtenues avec le méme circuit générateur des
tensions de référence, mais elles ont des valeurs atténuées (AVyr=AT - AVgpr= AT 2.2 V-
Nous avons indiqué dans le chapitre précédent (Section 4.4.3) que le signal codifié dans le
stimulus de BIST doit étre atténué de 12 dB par rapport au signal d’entrée qui donne le SINAD
maximal (1.3 V). Afin d’obtenir cette réduction, nous devons prendre en compte 'amplitude
du signal contenu dans le stimulus (section 4.4.1). Ainsi, le stimulus d’ordre 2 encode une
amplitude de 0.6 V tandis que le stimulus généré avec un modulateur d’ordre 3 codifie un signal
d’amplitude 0.4 V. Pour atteindre une réduction de 12 dB, nous devons donc appliquer une
atténuation différente selon 'ordre du stimulus :

02513V
ATORDREZ_ 0.622 Ve =0.25 (5.11)
0.251.3V
ATORDRE3:WVDIFF:0'3 7 (5.12)

DIFF
ou 2.2 Vi correspond a la valeur créte a créte des voltages de référence du modulateur. La
nouvelle contribution de bruit est en conséquence :

PBRU[T,B[ST,ORDREZ = PBRU[T,BANDGAP : ATOzRDREZ = ]2.]pV2 -0.25% =0. 75pV2 (5.13)
PBRUIT,BIST,ORDRE3 = PBRUIT,BANDGAP : ATOgRDREj‘ = ]2.]pV2 0377 = 1.66pV2 (5.14)

Dans les deux cas, la nouvelle source de bruit est négligeable.

5.4. DESIGN DE L’ AMPLIFICATEUR OPERATIONNEL DIFFERENTIEL

Le design de 'amplificateur opérationnel différentiel qui fait partie des deux intégrateurs
du modulateur analogique (figure 5.1) est présenté par la suite. Pour avoir un modulateur de
grande dynamique, les contraintes du design sont tres fortes. Ainsi, nous avons besoin d’un
amplificateur avec un bruit (blanc mais aussi en basses fréquences) équivalent en entrée tres
réduit, et une grande dynamique de sortie (proche des tensions d’alimentation) pour atteindre un
SINAD de 96 dB dans une technologie qui offre des tensions d’alimentations aussi faibles que
3.3 V pour les blocs analogiques. De la méme maniére, nous avons besoin dun gain DC tres
élevé (plus grand que 100 dB), pour réduire le facteur des pertes et supprimer la distorsion
[Bran91]. Finalement, le choix d’une architecture d’ordre 2, fait pour des raisons de robustesse,
implique T'utilisation d’une horloge rapide (12.288 MHz) et, par conséquent, d’un amplificateur
avec une bande passante tres large pour charger les capacités tres rapidement. Si ces capacités ne
sont pas chargées rapidement, nous pourrions rencontrer un probleme de corrélation résiduelle
entre le bruit de quantification et le signal.

Pour satisfaire toutes ces exigences, nous avons choisi une configuration a deux étages qui
nous permet d’atteindre, en méme temps, un gain important, une grande dynamique de sortie et
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une vitesse tres élevée [Hog96]. Une configuration classe-AB en sortie nous a permis d’obtenir
une bande passante de plus de 400 MHz. En contre partie, nous avons une forte consommation
de courant. Dans notre application, la spécification de courant n’est pas importante puisque notre
objectif est de valider un BIST dans un convertisseur de trés haute dynamique, et non de
concevoir un modulateur de basse consommation. C’est aussi pour cette raison que nous avons
utilisé le méme amplificateur pour les deux étages du modulateur. Habituellement, un
amplificateur avec des performances plus réduites est utilisé dans le deuxi¢me étage pour réduire
la consommation totale de courant.

L'architecture de 'amplificateur opérationnel, présentée sur la figure 5.3, est constituée de
quatre blocs principaux. Un premier bloc génére toutes les tensions de polarisation (bias voltages)
nécessaires pour le reste des circuits et déclenche le fonctionnement du circuit (start #p) apres la
connexion de l'alimentation. Le circuit d’amplification différentiel, composé de deux étages,
amplifie le signal différentiel d’entrée V' -V |\ et génére la sortie différentielle V-V o=
=Ay' (V' n-Vin)- La tension de référence du mode commun de chacun des deux étages, est fixée
par un circuit de controle du mode commun. Le circuit qui régule la tension du mode commun
du premier étage est réalisé en temps continu. Le deuxieme est congu en temps discret a 'aide de
capacités commutées.

Y VoD (3.3 V)
VfloatN <—{  CIRCUITDE  |—>VbiasP  VIN+— CIrcuIT —>VouT+ outP — CIRCUIT VouT+—>  ecurr
VfloatP «<—] POLARISATION |—>VcascP  VIN- —p| D"AMPLIFICATION |—>VOUT-  OUtN —>{ e conrroLe VOUT- —>| be ConTroLE
> >
Vana2 < ET = VcascN  Vem—>|  €tage réplié DU MODE DU MODE
DECLANCHEMENT . + > outP Vem Vem2
VbiasOUT<—] l—> VbiasN étage sortie AB Vana2 —>| Commun 1 Vana —>| Commun2
Vcm2 —>| ctag —> outN

Figure 5.3. Architecture de I'amplificateur opérationnel

$ GND (0V)

5.4.1. Amplificateur différentiel a 2 étages, configuration classe-AB en sortie

Larchitecture du circuit d’amplification est montrée sur la figure 5.4. Le premier étage est
formé d’une structure cascode repliée (folded cascode) dont le gain peut étre estimé de la facon
suivante [Raz00] :

Ay =8, '{(’”05 “&ms Tos )ﬂ(”m “Ema '[”03"(’”01 "8miTo2 )])} (5.15)

Le deuxieme étage est une configuration de sortie classe AB avec ses deux transistors, M,
(INMOS) et M,, (PMOS), configurés en étage source commune. Cette opération simultanée
(push-pull operation) permet de doubler la transconductance effective de Iétage de sortie, en
¢loignant le pdle non-dominant wpy, qui est donné par [Rab97]:

o = 8us * &) 516

¢,

ou C; est la capacité qui charge la sortie de I'amplificateur. Ce pole wpy, est tres important parce
qu’il limite la bande passante de 'amplificateur opérationnel. Un autre avantage de la classe AB
réside dans le fait que seul le s/ew-rate du premier étage limite la performance de Pamplificateur. Le
gain de I’étage de sortie est :

A4,, = (gm9 + &0 ) {7"09||V010||7"011||”012"} (5.17)
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Figure 5.4. Configuration de l'amplificateur différentiel a deux étages

Le gain total du circuit est donc A4, =4, ,:4,,=100.6 dB. Afin d’obtenir une opération en
classe AB, une cellule flottante composée des transistors M, et Mg, est rajoutée sur la branche
repliée [Hog94, Lan98]. Cette cellule génere une chute de tension continue constante qui nous
permet de polariser les transistors M, et M,,. Avec un choix correct des tensions de polarisation
ViloatN et ViloatP, 'impédance équivalente de la cellule, vu entre ses extrémes, est trés proche de
zéro et négligeable par rapport a 'impédance de sortie des transistors M, et M. De plus, grace a
sa caractéristique flottante, la cellule n’introduit pas de bruit thermique additionnel. Par
conséquent, la fonctionnalité et les performances du premier étage ne sont pas modifiées par
I'introduction des transistors M, et M.

Le schéma de compensation de Miller, c'est-a-dire, la connexion des capacités de
compensation aux drains de M, et M;, nous oblige a utiliser des valeurs de capacités énormes
pour avoir une marge de phase suffisant (>65°). C’est pourquoi nous avons utilisé la méthode de
compensation d’Ahuja [Ahu83, Rib84| qui permet de réduire la taille des capacités mais aussi
d’améliorer la bande passante de 'amplificateur. Dans une configuration classe AB en sortie, cette
méthode consiste a relier les capacités de compensation aux drains des transistors M; et M;
[YavO4]. En utilisant des capacités de compensation de valeur C;=9.5pF et C.,=7pF et la taille
de transistors indiquée dans le tableau 5.2, nous aboutissons a une bande passante de 402 MHz
avec une marge de phase de 66.75° (figure 5.5).

W/L W/L
x(0.34m/0.35um) x(0.34m/0.354m)
M, 18900/1 M, 200/1
M, 27000/2.5 M; 540/1
M; 18000/3.3 M, 7800/1
M, 4000/1 My 22000/1
Ms 10800/1 My, 2000/1
M 32400/3.3 M, 5000/1

Tableau 5.2. Taille des transistors du circuit d’amplification

Le calcul du bruit équivalent en entrée de l'amplificateur est effectué en prenant en
considération deux spécificités. Premic¢rement, le bruit du deuxieme étage ramené a I'entrée est
négligeable grace au gain du premier étage Ay,. Deuxiemement, ni les transistors en cascode M, et
M., ni la source de courant créée par le transistor M, ne contribuent au bruit [Raz00]. En
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Figure 5.5. Diagramme de Bode du gain différentiel de I'amplificateur

conséquence, seul le bruit causé par les transistors M,, M; et M, est pris en compte pour le calcul
du bruit thermique et en 1/f (bruit en basses fréquences) équivalent en entrée de 'amplificateur
opérationnel :

2. 2 2-K
2 n gr;3+ gr;m n P
3-8 38w 38w Cox W, L,- f
n 2-Ky gjﬁ n 2-Kp gjm
Cox WLy f gju Cox Ws-Ls- f gi]

La figure 5.6.a et 5.6.b montrent, respectivement, la puissance spectrale du bruit en

V 2
bruit ,entrée

=8-k-T-

(5.18)

fonction de la fréquence et le bruit 1/f total en fonction de la bande passante, obtenus grace a
des simulations de bruit au niveau transistor avec Cadence. Comme nous avions déja indiqué
dans la section 5.3, la puissance de bruit dans la bande audio due au bruit 1/f est égale 4 9.8 pV*.
La puissance de bruit blanc est égale a 3.4 aV?, et nous permet de calculer la puissance de bruit
thermique repliée dans la bande audio selon I’équation 5.9.

5.4.2. Circuits de controle du mode commun

Premier étage

Le contréle du mode commun du premier étage est réalisé avec le circuit proposé par
Duque-Carrillo [Duq93] et représenté sur la figure 5.7. Les tensions de sortie du premier étage
outP et ontIN sont comparées avec un voltage de référence V,,. Des variations sur la valeur de la
tension commune (o#tP+ outN)/2 se traduisent par un changement de la tension Vi pour
compenser et rétablir la valeur moyenne attendue V,,,. Cette configuration a un impact minimal
sur la distorsion de 'amplificateur [Duq93]. En utilisant la taille des transistors décrite dans le
tableau 5.3, nous obtenons un gain de boucle en mode commun de 69.05 dB, et la bande

passante est égale a 54.71 MHz avec une marge de phase de 69.05°. La plage de tension
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Tableau 5.3. Taille des transistors du

Figure 5.7. Configuration du circuit de
mode commun du 1 étage

control du mode commun du 1¢ étage

outP/ outN pour laquelle le circuit travaille correctement est restreinte, 4 cause du Vi, nécessaite
pour saturer les paires différentielles formées par les transistors Mg, Cela ne pose pas de
probleme dans notre cas puisque les variations de la tension de sortie du premier étage sont
trés réduites. Par contre, nous ne pouvons pas utiliser une telle configuration pour contréler le
mode commun du deuxiéme étage, puisque V. peut étre tres proche des tensions

d’alimentation.
Deuxieme étage

Un circuit en capacités commutées (figure 5.8) contréle le mode commun du deuxiéme
étage. L’architecture, proposé par Castello [Cast85] et largement utilisée dans les circuits
différentiels en temps discret [Cho03], n’imposant pas de limitation aux amplitudes des signaux
différentiels Vo et Vour. De plus, cette configuration est trés linéaire et moins gourmande en
courant que les architectures en temps continu. Tous les interrupteurs ont été réalisés avec des

transistors NMOS (Wyos=7.54m et Lyy0s=0.354m) sauf les interrupteurs connectés a Vg,
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Figure 5.8. Configuration du circuit de control du mode commun du 2¢m étage

effectués avec des portes de transmission CMOS (W5 =7.54m, Weyos p=154m et
Lenos=0.35u4m). Une variation de (1 +1 )/ 2 sur la tension de référence (V,,=1.65V)
produit une modification de Vi, qui contrdle la grille des transistors M, et corrige la variation.
La tension Vot est générée par le circuit de polarisation.

Contréle du mode commun par le substrat

Pendant ces travaux de thése nous avons aussi congu un circuit qui permet de fixer le
mode commun des circuits différentiels a travers le substrat. Nous ne nous sommes pas servis de
cette architecture pour la conception du convertisseur audio mais, pour sa nouveauté, nous la
présentons ici.

Le controle de la tension commune des amplificateurs différentiels nécessite un circuit qui
détecte le mode commun du signal (V,+Vy)/2. Dans les citcuits en temps continu, ce détecteur
peut étre réalisé avec deux schémas différents : un diviseur résistif ou bien une paire différentielle
[Duq90, Duq93]. L’emploi d’un diviseur nécessite des résistances linéaires de grande valeur afin
de ne pas diminuer le gain de 'amplificateur opérationnel, ce qui prend beaucoup de surface en
silicium. Nous avons déja observé que l'utilisation d’une paire différentielle réduit la dynamique
ou la plage de tensions de I’étage de lamplificateur. Une alternative pour résoudre ces
inconvénients est la conception d’un schéma en capacités commutées comme, par exemple, celui
que nous avons employé pour le deuxiéme étage de notre amplificateur (figure 5.8). Par contre,
dans beaucoup des applications en temps continu, cette solution ne peut pas étre appliquée.

Pour faire face a la réduction des tensions d’alimentation dans les nouvelles technologies
CMOS, une nouvelle stratégie de design analogique, recourt, pour conduire le signal analogique, a
Putilisation du quatriéme terminal du transistors CMOS, le substrat [Bla98, Las00, Sto02, Chat04,
Chat05]. Ainsi, suivant la méme philosophie, nous proposons un circuit qui contréle le mode
commun des amplificateurs différentiels a travers le substrat.

La figure 5.9 présente un amplificateur d’un seul étage, en configuration typique cascode
repliée, ou le controle de la tension commune de la sortie est effectué avec un circuit en temps
continu, dont le détecteur du mode commun est réalisé¢ a 'aide d’une paire différentielle et la
conduction du signal par le substrat (bulk-driven differential pair). En effet, la sortie de
Iamplificateur opérationnel 17,,= est amenée au substrat des transistors PMOS M., ,, qui
composent 'étage d’entrée du circuit du mode commun. Les terminaux grille et drain de ces deux
transistors sont tous les deux connectés a la masse. Les transistors M,, ; sont en conséquence
toujours saturés puisque leurs grilles sont connectées a la masse. Nous ne perdons donc pas Vy
dans la plage de tensions de sortie et la dynamique de 'amplificateur est améliorée. Lorsque nous
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Figure 5.9. Amplificateur différentiel avec le control du mode commun par le substrat
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Figure 5.10. Modele en petit signal des transistors M7a-s

étudions le modéle en petit signal des transistors M, 5 (figure 5.10), nous pouvons calculer, en
négligeant effet de la résistance R :

V Vv
i =—2 = 17 avec 1, = Y (5.19)
Vout Vout I + ]77 2 : v 2 : ¢F + VBS,7

ou M est le rapport entre la transconductance de la grille (g,) est celle du terminal substrat (g, ). ¥
et ®. sont des constantes fixées par la technologie. Des vatiations de la valeur de tension de
mode commun vont éloigner la valeur V,=(V,+V,)/2 de la valeur de référence Vi Les
transistors M, 5 vont amplifier cette différence pour générer la tension de sortie du circuit de
mode commun V. Cette tension commande la grille des transistors M, ; et, par conséquent,
régule le courant qui passe a travers ’étage de sortie de Pamplificateur et compense la
modification de la tension continue a la sortie de 'amplificateur opérationnel. Le gain du mode
commun en boucle ouverte est :

(ro4 "8 '[’%3 To1 ])} (5.20)

Aoy =2——""="g.3 ’{(’”05 “8ms 'r06)|

A cause de la dépendance de 1M, avec Vi, amplificateur a une conduction légerement
supérieure pour les signaux élevés (proches de V) par rapport aux signaux faibles (proches de
Gup)- Cependant, cela n’introduit pas de distorsion dans le signal différentiel et la non-linéarité
reste tres réduite.

La réponse fréquentielle du circuit de mode commun est limitée par le nceud M.
L'utilisation de capacités Miller entre le nceud N et la sortie nous permet de réaliser la
compensation du boucle de mode commun avec des valeurs tres petits de capacités (0.2 pF).
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Spécification Valeur
Acm 85 dB
GBWcum 79.5 MHz
Marge de phase ¢cum 69.2°
Plage dynamique de sortie 0.16 Vpp- 0.91 Vpp
THD de I’Opamp + Circuit CM -77.07 dB (0.014%) pour Amp=2.4 Vp-p @ lkHz
(Ap.gain=1, Vpp=1.8 V) -68.18 dB  (0.039%) pour Amp=2.8 Vp-p @ lkHz
Courant du mode commun 350 A

Tableau 5.4. Performance du circuit de control du mode commun par le substrat

Le tableau 5.4 résume les performances du circuit de contréle du mode commun par le
substrat. La dynamique de sortie est tres grande, proche des tensions d’alimentation et est
uniquement limitée par les transistors en cascode M, et M;, ;. La consommation et la
distorsion restent petites tout en obtenant des valeurs de gain et de bande passante élevées.

Nous n’avons pas utilisé ce circuit pour contrdler le mode commun de notre
amplificateur différentiel. Pour le premier étage, nous n’avons pas besoin d’une plage de tension
importante parce que o#fP et outIN subissent des variations tres petites. Pour le deuxieme étage, le
circuit présenté sur la figure 5.8 s’avere plus adapté pour une structure en classe AB. Toutefois, ce
schéma a déja été utilisé dans d’autres applications [Pre05].

5.4.3. Circuits de polarisation et déclenchement

La figure 5.11 montre le schéma qui génere toutes les tensions de polarisation nécessaires
et utilisées dans le reste des circuits. Un premier circuit de polarisation [Joh906], nous permet de

créer les tensions Vi, V. Vier €t Ve, tout en stabilisant les transconductances des

caseN>
transistors de I'amplificateur. En effet, cette configuration rend les transconductances des
transistors indépendants de la tension d’alimentation et des variations de la température et du
proces. Cela est tres important parce que toutes les spécifications de amplificateur opérationnel
sont fixées par les rapports entre les transconductances des différents transistors. Avec cette
stabilisation, ces rapports ne dépendent que des parameétres géométriques [Ste90]. L’utilisation
des transistors cascode (M,, M,;, My, M, M;, et M,;) améliore la rejection du bruit de

Palimentation.

Le deuxiéme circuit de polarisation s’occupe de la génération des tensions Vg, Vaouns
Vi €tViour Les valeurs des tensions Vi, Vieup 2insi que la dimension des transistors M 5,

al
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Figure 5.11. Circuits de polarisation et déclanchement
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W/L W/L
x(0.34m/0.354m) x(0.34m/0.354m)
Mg, 40/1 Ma1s.16 10/1
Mas.6.13 10/1.6 Mgy 30/1
MBSJ,]O 27/16 M320,21 280/5
MB4,8,11 27/1 MB22 120/3
Mps.i 10/1 Mgss 80/1
Mo 2.5/1.6 M)y 110/3
Mgy 7.5/1.6 Mi)s 160/1
MB15.16 10/1 MST,1.3.4 10/1
Mai7.s 270/3 Mgy, 2.7/20

Tableau 5.5. Taille des transistors du circuit de polarisation

Cas Typique Cas Rapide Cas Lent
Vhiasp 2.671V 2.739V 2.602 V
Veasep 2393V 2477V 2303V
VeaseN 1.053 V 954 mV 1.161 V
VbiasN 740 mV 665 mV 815 mV
Vioatn 1.850 V 1.604 V 2.101 V
Vioatp 1.550 V 1.695V 1.402 V
Vanaz 750 mV 697 mV 804 mV
VbiasOUT 850 mV 791 mV 910 mV

Tableau 5.6. Voltages de polarisation pour les différents cas du procés

sont trés importantes pour un bon fonctionnement de I’étage classe AB en sortie. Les tableaux
5.5 et 5.6 montrent, respectivement, la taille des transistors du circuit de polarisation et les valeurs
des tensions de polarisation obtenues dans le cas typique mais aussi dans les deux cas lent et
rapide du proces (slow corner et fast corner).

Finalement un circuit de déclenchement est ajouté [Joh96] pour empécher au circuit de
rester, apres la connexion des alimentations, dans un état stable ou tous les courants sont nuls.

5.4.4. Performances

Le tableau 5.7 présente les performances de l'amplificateur opérationnel pour les
différents cas du proces. Le gain, la bande passante et la marge de phase du mode différentiel
(A, GBW, et f,) et du mode commun du premier étage (A, GBW ey et fruy) sont calculés en
boucle ouverte. Les mesures de rejection au bruit des alimentations (PSRR+ et PSRR-) et aux
variations du mode commun de lentrée (CMRR), sont calculées en considérant une
mésappariement (mismatch) des transconductances de la paire différentielle Ag,,=0.1% comme
suit :

A
PSRR+ = D (5.21)
AVSORT]E AVDD=1V (AC) Ag,=0.1%
A
PSRR- = > 2
AVSORTIE AGND=IV (4C) | \, ,=0.1%
A
CMRR = D (5.23)

A VSORTIE AVIN +=AVIN-=1V (AC)

Ag,=0.1%

99



Chapitre 5

Spécification Cas Typique Cas Rapide Cas Lent
Ap 100.6 dB 98.45 dB 102.3 dB
GBW, 402 MHz 299 MHz 565 MHz
Op 66.75° 72.55° 52.62°
Acmi 69.05 dB 69.32 dB 68.78 dB
GBWcMm; 54.71 MHz 51.02 MHz 54.97 MHz
O 69.05° 69.32° 68.78°
Slew Rate 238 V/us 179 V/us 307 Vl/us
Bruit 1/f total 2 2 2
(BW=1Hz =22kH?7) 9.8 pV 9.8 pV 9.8 pV
Puissance spectrale 3.4 aV/Hz 4.2 aV¥/Hz 2.8 aV¥/Hz
du bruit thermique
PSRR+ (Ag1=0.1%) 106.4 dB 120.3 dB 100.4 dB
PSRR- (Agn=0.1%) 122.1 dB 113.6 dB 112.7 dB
CMRR (Agm=0.1%) 117.9 dB 111.6 dB 135.9dB
Consommation 73 mA 95 mA 55 mA
Surface 0.24 mm’

Tableau 5.7. Spécifications de I'opamp pour les différents cas du proces

La variation du gain de Pamplificateur en fonction de la tension de sortie A,=f(Vqyp) 2
été aussi étudiée. Ce parametre est important parce que la diminution du gain pour des tensions
de sortie proches des alimentations, peut induire des distorsions importantes, notamment pour
des larges signaux en entrée du modulateur. La figure 5.12.a montre le gain de amplificateur
opérationnel en fonction de la tension a la sortie. Nous pouvons observer que, grace a la
configuration en deux étages, le gain reste trés élevé méme pour des valeurs proches de
I'alimentation (plus de 80 dB jusque 3V). La figure 5.12.b nous permet de modéliser cette
dépendance en représentant la tension de sortie en fonction de la tension d’entrée. Au moyen
d’une interpolation, nous pouvons faire une approximation de cette courbe par une équation qui
modélise la non-linéarité de I'amplificateur. Cette équation a été employée dans notre modele
Matlab-Simulink (figure 4.3) afin d’inclure cet effet sur la performance du modulateur.

120 - 5 4 3 2
y = 1E+20x" + 3E+06x" - 2E+13x° +0,0091x? + 107199x - 7E-11
Av(dB) 400
4106 ’ Vour,pirr (V)
3,00
80
2,00
60 1 100
40 1 ‘ ‘ 0:09 ‘ ‘
-0,00004 -0,00002 00000 0,00002 0,00004
20 1,00
| Vinpirr (V)
200 w,oirr (V)
= 0 H by 200
-4 0 1 2 3 4 ’

Vour,pirr (V) -4,00 -
(a) Gain de 'opamp en fonction de la tension a la sortie
(b) Voltage de sortie en fonction de la tension d’entrée

Figure 5.12.

5.5. DESIGN DU GENERATEUR DES TENSIONS DE REFERENCE

Avec Pamplificateur opérationnel, le circuit générateur de la référence de tension (vo/tage
bandgap) est le bloc le plus important dans la conception d’'un modulateur XA analogique. Tout le
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bruit couplé aux tensions de référence va étre directement injecté sur entrée du modulateur.
Méme si une capacité extérieure peut filtrer le bruit thermique généré par ce circuit, nous devons
encore limiter son bruit en basses fréquences (1/f). Pour la méme raison, la rejection du circuit au
bruit de l'alimentation est aussi une spécification a prendre en compte. Un autre parametre
important du circuit est sa capacité a charger les capacités d’échantillonnage rapidement (phase
0,). De nouveau, cette spécification peut étre satisfaite a I'aide d’une capacité extérieure de grande
valeur. Finalement, afin d’éviter des variations du gain du convertisseur causées par des
changements de température, nous devons générer une tension dont la valeur est indépendante

de la température (bandgap).

5.5.1. Architecture du générateur des tensions de référence

11 est bien connu que la tension qui apparait sur la jonction p# d’une diode, polarisée en
direct par un courant constant, présente un coefficient de température négative, c'est-a-dire, une
augmentation de la température produit une diminution de la tension [Raz00] :

Wy
oT

De la méme maniére, deux diodes de taille différente et polarisées avec le méme courant
I, (tigure 5.13), engendrent une différence de tension qui est proportionnelle a la température :

~—ImV/°C (5.24)

I I
AVpy =V =Vpy, =V -In=%-V, -1nm.01 =V, -Inm (5.25)
N N
OAV :
Aoy = 9 ()= BT | = K (5.26)
or  dT T\ ¢ q

ol £ est la constante de Boltzmann, (4=1.38:107 J/K), ¢ est la charge électrique d’un électron
(@=1.602:10" C) et m est le rapport entre les surfaces des deux diodes (w=A,,/ Ap,). Ces deux
résultats (équations 5.24 et 5.26) peuvent étre utilisés pour générer une tension avec un
coefficient de température nul. En effet, si nous additionnons la tension d’une jonction pz et la
différence de tension entre deux diodes de surface différente, nous pouvons obtenir une tension
indépendante de la température. Cette stratégie est habituellement employée grace au schéme
décrit sur la figure 5.14 [Kui73, Mic84, Ban99, Wal00, Broo94]. L’amplificateur opérationnel
conduit a I’égalité des tensions 1/, et I/, Puisque 17,=1",y,, le courant qui traverse la résistance R,
est (1pni-Vono)/ R, et la valeur de la tension 1, est donnée par :

Vo A
Ri1
Vent Vena
Dy Dy (Az=A7xm)
GND
Fig. 5.13. Différence de tension entre Fig. 5.14. Génération d'une tension avec
deux diodes de taille différente. un coefficient de température nul.
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R, +R R
Viee = Ve + (VPNI —Vex ) =V, Y Inm | 1+ —2 (5.27)
R, R,
Le coefficient de température est donc calculé de la fagon suivante :
14 av v, R R
REF = — P2 — T ilnm-| [+—= z—lmV/K+£1nm- I+—= (5.28)
oT oT oT R, q ;

En choisissant des valeurs appropriées pour le rapport de résistances R,/R, et pour le
rapport de tailles des diodes 7, nous pouvons atteindre une tension [;pr indépendante des
variations de température. Toutefois, le circuit de la figure 5.14 n’est pas applicable dans notre cas
pour deux raisons. Premic¢rement, nous cherchons a générer une tension de référence
différentielle (/g -V gp). Deuxiémement, le bruit équivalent en entrée de Pamplificateur est
amplifié par (1+R,/R,), constante dont la valeur est habituellement égale ou plus grande que cing
[Raz00] afin de générer une tension de référence élevée. Le bruit thermique de I'amplificateur
opérationnel peut étre éliminé a I'aide de capacités extérieures qui vont réduire la bande passante.
Par contre, le bruit 1/f, qui est treés important dans les amplificateurs CMOS, ne peut pas étre
¢évité. Nous avons donc cherché une nouvelle configuration qui nous permettra de générer une
tension de référence différentielle, indépendante de la température et avec un bruit en basses
fréquences réduit. La figure 5.15 montre I'architecture qui nous permet de satisfaire toutes ces
spécifications. Il aurait aussi été possible d’utiliser une architecture en capacités commutées pour
la génération des tensions de référence [Nic91]. Nous avons choisi une configuration en temps
continu pour simplifier la conception.

1.9kQ éRz—LQkQ Voo a

AAAAA
VWV
el
9
]

Vb v, @ =OABAND —0 Vpep+
D1 R1=2kQ % Verurr &

Veni Venz O Vigr-
D4 D2 (A2=A1xm)

Figure 5.15. Génération d'une tension différentielle indépendante a la température

La tension de référence différentielle est déterminée par :

_ R, +R R
AV e = VR+EF —Vier = (VA _VPNZ)'(%J=(2‘VPNI _VPNz)'(]+R_2]

1 1
R, R,

AVREF = (VPNI + (VPNI —Vins )) 1 +R_ = (szw +Vr 'lnm)' 1 +R_ (5.29)
1 I

ce qui nous permet d’obtenir une valeur de tension élevée (A1;=2.217), avec une constante
(1+R,/R,)=1.95 plus petite que dans le cas antérieur et, par conséquent, un bruit en 1/f réduit.
Le coefficient de température de cette tension est calculé comme suit :

A e [, R .i(VPN1+VT.1nm)z JE=N B DR Py L Sy (5.30)
oT R, ) oT , q

Afin d’avoir un coefficient de température nul (AAV 4./ dT=0), m doit étre fixé autour de
100000, ce qui est possible en concevant une diode D, composée de 64 diodes en parallele,
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chacune d’elles avec une surface 40x40 fois la sutface de D; (m=40x40x64=102400). La
figure 5.16 montre le comportement en température du circuit. Le coefficient de température est,
pour toute la plage de températures comprises entre -100 °C et 100 °C, plus petit que 490
ppm/°C.

Ui
2.230 _ -
AVgee=f (T)
TN
2.220 L
/
/
/
T o210 -/ \
Z \
/ \
\\
\
2.200 L
\
\
\
2.190 |
—100 0.00 100 200
temp ( C)

Figure 5.16. Dépendance du voltage de référence différentiel avec la température

Cette architecture, tout comme celle de la figure 5.14, nous permet aussi de rejeter le bruit
des alimentations, grace au gain de amplificateur opérationnel : plus le gain de Pamplificateur
opérationnel est grand, plus la tension différentielle de référence est insensible au bruit
d’alimentation. Les tensions de référence ne peuvent pas, par contre, étre directement utilisées
pour charger les capacités d’échantillonnage. Nous devons employer deux suiveurs de tension
pour procurer les pics de courant nécessaires lors de la charge des capacités commutées. De plus,
la réponse de ces deux suiveurs de tension doit étre rapide pour étre capable de charger
completement les capacités d’échantillonnage lors de la phase ¢,. Afin de faciliter la conception
de ces suiveurs (et ainsi réduire leur surface), nous allons utiliser une capacité extérieure C,=47
ME qui sert a charger rapidement les capacités commutées et limite de plus la chute de tension
provoquée par les pics de courant. Les spécifications de bande passante et de s/ew rate des suiveurs
sont, en conséquence, beaucoup moins importantes.

La figure 5.17 montre Darchitecture complete du circuit générateur des tensions de
référence. Le méme circuit est réutilisé pour générer les tensions de référence additionnelles qui
sont nécessaires pour appliquer la technique de BIST. Ainsi, I, et 7, sont engendrés grice

Vob Vop
Vv
1 +\VF;\L Vier+
v _
19k0 3 1.9kQ Vo /l/ 22k %Rm
b GND J—
10uF | 47uF
v + 3.49 kQ F Rp2 Cu ::C!1
v 2,67 kQ
D1 2kQ§ : GnD Vv { ) T B A
2
+ 22k0 %Rm
D Dy (Az=A1xm) 1
GnD
GnD

Figqure 5.17. Architecture du circuit générateur des voltages de référence
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aux résistances externes Ky, et Ry,. Ces deux résistances, jointes a la résistance équivalente R, de
I'étage d’entrée du modulateur, forment un diviseur de tension qui nous permet d’injecter un
stimulus binaire d’amplitude atténuée Les valeurs de tension du train binaire sont fixées par :

RBZ HREQ
2Ry, + Ry R

AV ysr = VB+IST —Vaisr = AV pere - (5.31)

ou la valeur de R, peut étre calculée en observant que lentrée du modulateur est composée de
deux capacités commutées de 2 pF en série (figure 5.1) :

1 1

R = =
o Covmer/ 12288 kHz - 1pF
f FHORLOGE 2

~ 80kQ (5.32)

Afin de calculer les valeurs des résistances Ky, et Ky, nous devons utiliser les équations
5.11 et 5.12, qui nous indiquent quelle est latténuation que doivent subir les trains binaires du
BIST pour obtenir une réduction de 12 dB sur le signal de test :

4y,

R, |80k
AT oppre2 5= A V? = 32”

e \ 2Ry +R,|80k2

(5.33)

Lorsque le stimulus est d’ordre 2, nous utilisons une résistance K;,=1.49 kQ, tandis que
quand le stimulus est généré par un modulateur d’ordre 3, nous employons une trésistance
R;,=2.67 kQ. Dans les deux cas, la valeur de la résistance Ky, est de 2.2 kQ. La capacité C;=10
ME est nécessaire pour éviter les chutes de tensions causées par les pics de courant lors de la
charge des capacités commutées. Si nous choisissons des valeurs de résistances plus petites, le
courant de sortie des suiveurs de tensions augmente. Par contre, si nous utilisons des résistances
plus grandes, la constante de temps formée par la résistance Ry, et la capacité Cj s’éléve. Cette
constante de temps est importante parce qu’apres la connexion des alimentations, nous devons
attendre la stabilisation complete (Tgpyg=10-17=10-R;,Cp) de la tension de référence. Dans le test
industriel standard des convertisseurs A/N, nous devons aussi attendre un temps de stabilisation
similaire, ou méme plus grand, pour charger toutes les capacités de la carte de test [IC1, IC2 et
IC3]. Nous allons maintenant détailler la conception de 'amplificateur et des suiveurs de tension
du circuit générateur des tensions de référence.

5.5.2. Design de I'amplificateur opérationnel du générateur

La figure 5.18 montre larchitecture de l'amplificateur opérationnel utilisé dans la
conception du circuit générateur des références. Afin d’obtenir un gain élevé et un bruit en basses
fréquences trés réduit, nous avons de nouveau choisi un amplificateur a deux étages avec une
configuration classe AB en sortie [Hog94]. A la différence du circuit de la figure 5.4, la sortie de
Iamplificateur n’est pas différentielle et nous n’avons pas besoin de contréler le mode commun.
Le tableau 5.8 montre les dimensions des transistors qui permettent d’obtenir un gain de 99.4 dB
et une puissance totale de bruit de 1.72 pV? dans la bande audio. La bande passante de
Pamplificateur opérationnel est égale a 16 MHz avec une matrge de phase de 62° et une
consommation totale de 2.6 mA.

5.5.3. Design des suiveurs de tension du générateur

Le design des deux suiveurs de tension utilisés pour générer les tensions de références est
décrit figure 5.19. Ces deux amplificateurs n’ont pas de spécification de vitesse parce que les deux
circuits sont compensés par de larges capacités extérieures, qui réduisent considérablement leur
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Figure 5.18. Amplificateur opérationnel du circuit générateur
W/L W/L
x(0.34m/0.354m) x(0.34m/0.354m)
Mgcias 43200/1 Maecoas 1690/25
Mgz 400/1 Mecran 200/1
Mpcias 5625/25 Mpcsas 540/1
Msgcaap 3000/1.6 Maggo 1000/1
Msggsa.p 8100/1 Mscio 2700/1

Tableau 5.8. Taille des transistors de I'amplificateur opérationnel du générateur

bande passante. Néanmoins, leurs spécifications de gain et de bruit en 1/f sont trés importantes
pour conserver, respectivement, une bonne réjection du bruit de I'alimentation et une puissance
de bruit en basses fréquences minime. C’est pourquoi nous avons choisi pour les deux circuits
une configuration typique a deux étages, avec une structure cascode sans repliement et une
configuration classe A en sortie. Le tableau 5.9 présente les dimensions des transistors des deux
circuits. Le premier amplificateur offre un gain en boucle ouverte de 83.7 dB et une puissance de
bruit dans la bande audio de 4.7 pV? pour une consommation totale de 1.44 mA. Le deuxiéme
suiveur présente un gain et une consommation tres similaires (83.3 dB et 1.37 mA
respectivement) avec une puissance de bruit plus petite (2.8 pV?).

Vopg
. VbiasP
Mivras Vb'““‘“{ |: Mvrsa 0—0| I:MVFBﬁ

T

Vi
< n
Vout 0—({ Vout
— p—-O
Mvrs2
Myras Mvres
Mvrg1

GND ‘;
(b)

Fig.5.19.  Premier (a) et deuxieme (b) suiveurs de tension du circuit générateur
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WIL WIL
x(0.34m/0.35m) x(0.34m/0.35um)
Muygas 300/3 Myrg: 1125/15
Mygaz 42000/1.4 My g 1000/2
Mygas 2700/2 Myggs 30000/1
Mygas 1350/10 My s 1215/3
Mygas 1600/3 My s 2400/3
Muygas 4320/3 Myrge 6430/3

Tableau 5.9. Taille des transistors des suiveurs de tension du générateur

5.5.4. Performances

Le tableau 5.10 résume les performances obtenues pour le circuit générateur des tensions
de référence. Le bloc occupe une surface de 0.31 mm? avec une consommation totale de 5.4 mA.
Grice aux capacités externes, seul le bruit en 1/f contribue a la puissance totale de bruit dans la
bande d’audio (12.1 pV?). Le bruit provenant de I'alimentation est fortement atténué a la sortie du
circuit, avec une rejection minimale de 73.5 dB. Le temps de stabilisation du circuit apres la
connexion des alimentations est de 150 ms.

Spécification Valeur

OAVggp/dT °
(-100°C = 100°C) 490 ppm/°C

Bruit 1/f total 2

(BW=1Hz + 22kHz) 12.1pV

Temps de stabilisation 150 ms
PSRR+ (dAVger/dVpp ) 73.5dB
PSRR- (0AVggr/dGnp ) 76.3 dB

Consommation 5.4 mA
Surface 0.31 mm’

Tableau 5.10. Performance du générateur des voltages de références

5.6. AUTRES ELEMENTS DU CIRCUIT
5.6.1. Comparateur

Grace a la mise en forme du bruit produit dans le modulateur, les erreurs du comparateur
vont étre filtrées par un filtre passe-haut de deuxiéme ordre. Les spécifications d’offset et
d’hystérésis du comparateur ne sont pas donc tres restrictives. C’est pourquoi nous pouvons
utiliser une configuration simple et sans préamplification a entrée, dont le schéma est présenté
sur la figure 5.20 [Yuk85, Med99]. La sortie du 2°™ intégrateur est échantillonnée pendant la
phase ¢,. Lorsque V" est plus grand que V,, entrée R de la bascule RS est a niveau haut (R=1,
S=0) et Vo vaut 3.3 V. Au contraire, quand V" est plus petit que V,y, entrée R reste au
niveau bas (R=0, S=1) ce qui comporte une sortie Vi~ égale 2 0 V. Une fois que la phase ¢,
passe au niveau bas, le comparateur est régénéré grace aux transistors Mcps et Mpg, ce qui fait que
les deux entrées de la bascule restent au niveau bas (R=0 et S=0) et I’état antérieur est conservé.
Le tableau 5.11 montre les tailles des transistors du comparateur.

5.6.2. Générateur des phases de 1’horloge
Les quatre phases de I'horloge (9, 90, 0,y et §,1yy), nécessaires pour effectuer la

commutation des capacités du modulateur (figure 5.1), sont crées a partir de ’horloge principale
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Figure 5.20. Architecture du comparateur

W/L W/L
x(0.34m/0.35m) x(0.34m/0.35m)
Mcpi-234 12/6 Mcp1-12.13-14 5/1
Mcps-6 32/6 Mnor.NMOS 10/1
Mcp.7.89-.10 5/ Mnor.pMos 271

Tableau 5.11. Taille des transistors du comparateur

grace au circuit décrit figure 5.21 [Marq98]. Le délai introduit par la chaine des inverseurs
empéche le recouvrement des signaux @, et ¢,. Ainsi, lorsque la phase ¢, passe a niveau bas, la
phase 0, reste collée a zéro pendant un laps de temps (Atl+At2) avant de passer a niveau haut.
Les inverseurs ont été congus pour obtenir un temps de non-recouvrement égal a 5% de la
période de T'horloge (4 ns). Puisque la phase d’intégration requiert plus de temps que la phase
d’échantillonnage pour compléter le transfert de charge [DLRO5], nous choisissions une phase 0,
plus longue (67.5% de la période de Thotloge) que la phase O, (27.5%). Deux phases
additionnelles ¢, et (,, sont générées a partir du méme circuit pour éviter I'injection de charges
non-linéaires des interrupteurs [Joh96]. En effet, si les interrupteurs controlés par ¢, et 9,, se
ferment avant, la charge, contenue dans les canaux des transistors et transférée aux capacités, ne
dépend pas du signal d’entrée parce que ces interrupteurs sont toujours connectés a la masse

Figure 5.21. Architecture du circuit générateur des phases de I’horloge
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analogique. Les phases 0,, et ¢,, doivent donc avancer leurs flancs descendants par rapport a
leurs homologues 0, et ¢,. Afin de profiter au maximum de la période d’hotloge, les flancs de
montée peuvent rester synchronisés. Sur la figure 5.21, les phases @,, et §,, présentent une
avance de At, sur leurs flancs de descente. Si At et At, sont égaux, les flancs de montée de ¢, et

0,, ont lieu en méme temps.

5.6.3. Interface du bloc analogique avec les signaux numériques

Dans la technologie HCMOS9 de STMicroelectronics, tous les blocs numériques ont une
tension d’alimentation Vy,, 5,;=1.2V. Par contre, les blocs analogiques de notre convertisseur ont
été congus avec une alimentation analogique de Vi \nag=3.3V pour améliorer la dynamique du
modulateur. Nous devons donc élever la tension des trois signaux numériques qui arrivent au
modulateur (horloge, stimulus et signal du contréle du BIST) de 1.2 V a 3.3 V. La figure 5.22.a
montre le circuit qui réalise cette tiche. Cette configuration trés simple inverse et amplifie le
signal d’entrée au prix d’une consommation de 300 A lorsque la sortie est en niveau bas. De la
méme maniére, la sortie numérique Vg générée par le modulateur doit étre atténuée de 3.3 V a
1.2 V avant d’arriver au premier étage du filtre de décimation. Cela est réalisé grace au diviseur de
tension illustré sur la figure 5.22.b. Quand le signal est en niveau haut, un courant de 120 A
traverse les résistances.

LTVDDANA=3.3 %
Veoscpomel [ 286m038m |11 1 HNNQN e nnnnt. .
| : HHHH J3.3v 33VHHHUL oLy
s NNON I 10kQ
120 T A T 9440000 /0) 25, 1nn
S S | RN ) ||1“““"”‘”““'
GND _ANA=0V GND DIG=0V
(a) (b)

Fig. 5.22.  Interfaces des signaux numeériques avec le modulateur analogique

5.7. CONCLUSIONS

Dans ce chapitre nous avons détaillé la conception d’un modulateur analogique de
deuxiéme ordre qui atteint une dynamique de 96 dB. Ce modulateur incorpore un nouveau
chemin sur son étage d’entrée afin d’injecter un train binaire et pouvoir appliquer la technique de
BIST présentée dans le chapitre antérieur. Une étude des différentes sources de bruit présentes
dans le modulateur a été effectuée. Ia conception de 'amplificateur opérationnel différentiel, qui
constitue le bloc principal du modulateur, a été détaillée, ainsi que les circuits qui controlent ses
tensions de mode commun. Nous avons également présenté le design d’un circuit qui génére une
tension différentielle indépendante de la température et insensible au bruit des alimentations.
Enfin, la conception des autres circuits qui constituent le modulateur (le comparateur, le
générateur de phases et interface avec les signaux numériques) a aussi été présentée.

La consommation totale du modulateur (153 mA) est tres élevée a cause de P'architecture
choisie pour le modulateur. Une configuration d’ordre plus grand permettrait 'utilisation d’une
horloge moins rapide et réduirait, en conséquence, la consommation. Cependant, notre objectif
n’est pas de concevoir un modulateur de basse consommation mais de réaliser un convertisseur
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analogique/numérique de haute précision auto-testable. L architecture de 2°™ ordre se montre
trés tolérante aux imperfections de fabrication.

Le circuit générateur des tensions de référence est réutilisé pour engendrer les tensions de
BIST, nécessaires pour I'injection du stimulus binaire atténué. Seuls trois plots additionnels (pour
les tensions ", 6 et le signal de contrdle BISTMODE) doivent étre rajoutés dans la partie
analogique. En conséquence, le surcout en surface analogique du BIST est tres petit (0.036 mm?)
en comparaison avec la surface totale du modulateur (0.89 mm? sans les plots), dont le layout est
présenté sur la figure 5.23.

1R OPAMP

Clrcuit
Genérateur
(BANDGAP)

Figure 5.23. Layout du modulateur analogique
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CHAPITRE 6

Résultats Expérimentaux

6.1. INTRODUCTION

Afin de valider sur silicium la technique de BIST proposée dans ces travaux de these,
nous avons réalisé un prototype dans une technologie CMOS 0.13 um de STMicroelectronics. Ce
démonstrateur contient tous les blocs analogiques du convertisseur analogique/numérique auto-
testable. Les blocs numériques sont émulés lors du test avec Matlab. Dans ce chapitre, nous
présentons ce prototype ainsi que la carte de test et instrumentation utilisée pour effectuer les
mesures expérimentales. Ensuite, nous abordons la caractérisation du convertisseur. Enfin, nous
comparons les résultats du test conventionnel avec les résultats obtenus avec la technique de

BIST.

6.2. PROTOTYPE REALISE

La figure 6.1 montre le démonstrateur congu dans la technologie HCMOS9 (0.13 um) de
STMicroelectronics avec 6 niveaux de métaux. Cette technologie mixte utilise une alimentation de
1.2’V pour les cellules numériques, mais elle permet aussi d’alimenter les blocs analogiques avec
une tension de 3.3V, grace a l'utilisation de transistors (GOZ2), qui ont une épaisseur d’oxyde
supérieure. Ce prototype a été fabriqué grice au service CMP (Cirenits Multi Projess), service du
CNRS permettant aux universités et instituts de recherche de fabriquer des circuits a bas prix en
partageant une plaquette entre plusieurs concepteurs.

Ce démonstrateur contient le modulateur analogique et le circuit générateur (bandgap) de
tensions de référence du convertisseur A/N Sigma-Delta, dont la conception a été détaillée dans
le chapitre précédent. Le filtre de décimation numérique n’a pas été intégré sur silicium, mais des
modcles de Matlab nous permettent d’émuler completement sa fonctionnalité. ILa puce contient
deux circuits identiques a ceux présentés au préalable sur la figure 5.23. La surface de chacun de
ces circuits est de 0.89 mm?. La surface totale du démonstrateur est de 4.07 mm? (1.69 mm x
241 mm). Le reste de la surface (2.29 mm?) est da principalement au nombre plots (80),
nécessaires dans ce prototype pour supporter le courant de consommation du circuit. Si le
procédé est centré, nous attendons un courant total environt 305 mA. Le boitier choisi pour ce
prototype est un CQFP (Ceramic Qnad Flat Package) de 100 pins, ce qui est une excellente solution
pour les circuits analogiques. Ce boitier est monté en surface (SM, Swurface Mounted) et introduit
beaucoup moins de parasites que d’autres boitiers comme, par exemple, le PGA (Pin Grid Array)
qui est plus approprié pour les circuits numériques.
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(b)
Fig. 6.1.  Layout (a) et photo (b) du prototype

La seule différence entre les deux circuits intégrés sur la puce est la possibilité de régler,
depuis extérieur, les quatre tensions de polarisation Veany Vivars Vanaz €t Viiasour dans le deuxieme
circuit. Ces tensions permettent principalement de controler le mode commun du premier et
deuxieme étage des deux amplificateurs opérationnels différentiels (Section 5.4.2) du modulateur
analogique. Dans le cas d’'une déviation du proces, nous aurons la possibilité de varier ces
tensions pour améliorer les performances du convertisseur.

Chacun des deux circuits est congu pour pouvoir recevoir deux entrées différentielles
différentes : soit un signal analogique audio, soit un stimulus binaire (Figure 5.1). Grace au pin de
contréle BISTMODE, nous pouvons passer d'un mode a lautre et comparer ainsi les résultats. La
sortie de chacun des circuits est le train binaire généré a la sortie du modulateur analogique. Ce
signal numérique peut étre ensuite traité avec Matlab. Seules les trois entrées numériques du
démonstrateur (clock, stimulus et controle du BIST) et les deux sorties numériques (out, et out,)
utilisent des plots numériques, qui travaillent a une tension de 1.2V. Les autres entrées sont
analogiques avec une tension maximale de 3.3 V. Afin d’avoir les meilleures performances, et
d’éviter le couplage de bruit généré par les signaux numériques sur les blocs analogiques, nous
avons scindé la couronne de plots en deux morceaux isolés. I'un d’eux contient uniquement les
entrées et sorties numériques, et 'autre comporte tous les alimentations et entrées analogiques. La
séparation des alimentations et des masses analogique et numérique n’est pas effectuée seulement
a niveau de la couronne de plots mais également dans tout le layout du circuit et de la carte de
test.

Tel que nous P'avons décrit dans le chapitre précédent, un circuit de bandgap engendre
dans la puce les tensions de référence nécessaires pour le convertisseur. Grace a utilisation de
quelques composants passifs extérieurs (Section 5.5.1), les tensions de référence additionnelles,
nécessaires pour I'application du BIST, peuvent étre aussi générées a partir de ce circuit. Ainsi,
deux nouveaux plots sont inclus (par circuit) dans le prototype. Comme nous 'avons décrit dans
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le chapitre précédent, une capacité de découplage de 10 uF doit étre placée entre ces deux plots
dans la carte de test. Lors de la réalisation du layout du circuit, il est extrémement important de
bien isoler et séparer les tensions de références, générées par le circuit du bandgap, du train binaire
obtenu a la sortie du modulateur. Un couplage entre ces deux signaux peut introduire de la
distorsion dans la bande passante du convertisseur [Nor96]. Pour I'application de la technique de
BIST, nous devons également séparer les tensions de référence atténuées, utilisées pour le BIST,
du stimulus binaire d’entrée.

6.3. CARTE DE TEST

La réalisation d’une carte de test, spécialement dédiée a chaque puce, est nécessaire pour
le test de convertisseurs analogique/numérique Sigma-Delta, afin de ne pas dégrader les
performances du circuit. Pour la conception et fabrication de cette carte, 'aide des ingénieurs de
STMicroelectronics Dimitri Goguet et Christian Badard a été essentielle. Une photo de cette carte
est présentée en figure 6.2.

“am I 7TAlim
. Numériques

-

—

W' Sorties

'] &
_Nin_stimulus
——

imulus

VPLOATING W

8192 94¥-0 06/42 2 veroavine_r SEWE L _SIODEL_JLC VI

Fig. 6.2.  Photo de la carte de test

La connexion de linstrumentation avec les entrées analogiques différentielles du
modulateur est effectuée grice a un étage d’entrée composé d’un filtre anti-repliement (anti-
aliasing). Ce filtre permet d’éliminer le bruit des hautes fréquences qui pourrait se replier dans la
bande passante du convertisseur. La figure 6.3 montre un schéma simplifié de ce filtre. Le filtre
passe-haut composé par la capacité C, et la résistance R,, a une fréquence de coupure ;=2 Hz, ce
qui nous permet de découpler la valeur de tension continue du signal d’entrée, et 'adapter au
mode commun du modulateur (V). Le filtre passe-bas composé par R,, R;, C, et C,, introduit
deux poles sur les fréquences £,=101 kHz et £;,=268 kHz.

Toutes les alimentations du prototype et les tensions extérieures de polarisation du
deuxieme CAN Sigma-Delta sont générées grace a des régulateurs L.M377. La figure 6.4 décrit la
configuration employée pour ces composants. L’utilisation de ces régulateurs permet d’atténuer
le bruit de I'alimentation d’au moins 65 dB [IC4] et de générer une valeur de tension qui, selon les
spécifications du composant LM377, est déterminée de la maniére suivante :
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C2=200 pF
il
R2=7.87 kQ
WW
I R1=7.87 kQ R
VAUDIO-  — - 3=180 Q2
C1=10 uF _?_PA627 W VIN+
Vem C3=33nF /=
+
G R -
VAUDIO+ TR OPAG2Z W VIN
1 Rs
R,
W
G
I

Fig. 6.3.  Schéma simplifié du filtre anti-aliasing
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Fig. 6.4. Configuration du régulateur pour générer Vop_ana
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Pour les tensions Vew, Vieans Vioarrs Vanaz et Viiasour, nous remplacons R, par un
potentiomeétre afin de pouvoir régler ces tensions. Pour obtenir des valeurs plus petites que
1.25V, un diviseur résistif additionnel est utilisé a la sortie du régulateur. Afin de pouvoir réaliser
des comparaisons, nous avons ajouté la possibilité de générer, avec des régulateurs extérieurs, les
tensions de références atténuées nécessaires pour le BIST. Dans cette carte expérimentale, nous
pouvons donc générer ces tensions depuis 'extérieur ou bien les engendrer a partir du bandgap
interne.

Pour les entrées numériques, nous avons choisi des connecteurs BNC, alors que les
sorties binaires sont récupérées au moyen de connecteurs a picot. Les entrées audio analogiques
et différentielles sont injectées dans le filtre anti-repliement a travers des connecteurs XLR. Afin
d’optimiser les performances, nous utilisons entre la masse et toutes les alimentations du circuit,
deux capacités de découplage : une petite capacité de 0.1 uF en céramique, située le plus pres
possible de la puce, et une plus grande capacité de 10 uF en tantale, placée pres du régulateur.
Tous les dispositifs utilisés dans la carte de test sont montés en surface, a Uexception des diodes
et des régulateurs.

6.4. ENVIRONNEMENT DE TEST

Pour 'exécution du test, nous avons utilisé plusieurs équipements du laboratoire RF-AMS
a ST-Crolles. Pour son utilisation, I'aide de 'ingénieur de test, Dimitri Goguet, a été, de nouveau,
indispensable pour mener a bout toutes les mesures. Le tableau 6.1 liste tous les instruments
employés lors du test.
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FONCTIONNALITE INSTRUMENT
Alimentation RhOd}; ézpic;;wanz
Multimetre 2700 Intggizilﬂéfr}i]es DMM
Oscilloscope igggoélsii

Audio Precision

Génération des signaux
System two cascade plus

analogiques audio 2722 — Dual domain

Génération des stimuli Tektronix -DG2020

numériques et de ’horloge Pattern Generation

Acquisition des trains Tektronix -DG2020
binaires Logic Analyser

Tableau 6.1. Liste des équipements utilisés lors du test

Pour le mode de test standard, nous utilisons comme stimulus de test le signal analogique
différentiel généré par linstrumentation d’audio précision (Figure 6.5.2). Le train binaire est
capturé au moyen de 'analyseur logique Tektronix. Ce méme instrument est utilisé pour générer
une horloge a 12.2 MHz. Nous prenons 368640 bits de la sortie du modulateur, ce qui
correspond a un temps de test de 30 ms. Une fois que le train binaire est sauvegardé en mémoire,
nous transférons les données a Matlab, ou nous pouvons émuler le filtre de décimation
numérique. Dans ce mode, la résolution du convertisseur est calculée avec Ialgorithme de
régression sinusoidale a quatre variables (fréquence, amplitude, phase et offset) [[EEE94]. Nous
ne pouvons pas utiliser I'algorithme a trois variables (amplitude, phase et offset), parce que
d’infimes variations sur la fréquence d’entrée peuvent causer une mauvaise évaluation du SINAD
du convertisseur. Pour effectuer ce calcul, nous prenons a la sortie du filtre de décimation 563
points.

Pour le mode BIST, ’équipement audio n’est pas utilisé. Un seul instrument (Tektronix)
est employé pour générer l'horloge et le stimulus du BIST, ainsi que pour récupérer les
échantillons a la sortie du modulateur. Dans ce mode, le stimulus binaire est aussi mémorisé et
envoyé au filtre de décimation, afin de générer un signal de référence synchronisé avec la réponse
(Figure 6.5.b). Le calcul du SINAD du convertisseur est effectué en utilisant ce signal de
référence, selon la méthode expliquée dans le chapitre 4. Afin de réaliser ce calcul, nous prenons

— VAUDIO+ ViIN+ . Matlab
Générateur FILTRE CRRcuIT | sormie, | Tektronix - DG2020 | sorTE (régression sinusoidale
Audio Precision | VAUDO- | ANTI-REPLIEMENT| Vin- ”| Logic Analyser [ BiNARE [\ on Sinusor
> » Sous TesT | BINAIRE g y a4 variables)
s
Tektronix - DG2020 CLOCK
Pattern Generation
(a)
3 SORTIE
Tektronix - DG2020 | CRCUT | oopme | Tektronix - DG2020 |~ 5RaRe ], Matlab )
> (régression sinusoidale

Pattern Generation [ srvurus | SOUS TEST [TBINAIRE Logic Analyser

> a 2 variables)
STIMULUS

CLOCK T

(b)
Fig. 6.5.  Configuration du test en (a) mode de test standard, et (b) mode BIST
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de nouveau 563 échantillons a la sortie du filtre de décimation.
6.5. RESULTATS DE TEST

Notre premiére mesure est la consommation de courant du prototype. Bien évidemment,
la consommation dépend des valeurs des tensions de polarisation (Vey, Vieans Vioarps Vana2 et
Vbiasour) du deuxiéme circuit, réglables dans notre carte de test. Lorsque nous choissions pour
ces tensions les valeurs attendues pour le cas typique du proces (tableau 5.6: Vey=1.65 'V,
Vitoan=1.85 V, Viioap=1.55 V, Vana2=750 mV et Vpius0ur=850 mV) nous mesurons un courant
total de 240 mA. Nous attendions un courant de 305 mA pour un procédé typique, et de 233 mA
pour un procédé lent. Nous pouvons donc conclure que le silicium n’est pas centré mais proche
du cas lent.

Nous observons que le premier circuit, sans les tensions de polarisation réglables, n’est
pas fonctionnel. Quand nous effectuons le test standard avec un signal audio, nous récupérons a
la sortie un train binaire, mais le signal d’entrée n’est pas codifié. Le résultat est le méme quand
nous utilisons comme signal de test un stimulus binaire. L.e décentrage du procédé a donc eu un
impact tres important sur la fonctionnalité du circuit. Nous pouvons donc conclure que
'architecture de 'amplificateur opérationnel, utilisé dans les deux intégrateurs du convertisseur,
n’est pas assez tolérante aux déviations du procédé.

Heureusement, nous avons pu régler les tensions de polarisation du deuxiéme circuit pour
compenser la déviation du procédé. Comme nous le montrons par la suite, avec les valeurs de
tension suivantes (Vey=1.70 V, Vioan=1.892 V, Vipap=1.213 V, Vapa2=450 mV et Viiasour=
912 mV), le deuxi¢me convertisseur atteint une résolution de plus de 15 bits.

6.5.1. Caractérisation du convertisseur

Dans un premier temps, nous avons caractérisé le convertisseur avec un test standard
(environnement décrit sur la figure 6.5.a), sans utiliser le BIST. La figure 6.6 montre le SINAD du

100

OO Lo o
Pleine échelle= 1.4V *Simulé

80+ .
DR=99.25dB

SINAD (dB

70r :
X Mesuré

501
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Pleine échelle= 1.38 V|
DR= 96.26 dB

301
20+
10+
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Amplitude d'entrée (dBFS)

Fig. 6.6. SINAD du convertisseur en fonction de I'amplitude

0
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convertisseur en fonction de 'amplitude du signal d’entrée quand I'on utilise un signal sinusoidal
a 5.4 kHz. Les valeurs de SINAD, obtenues de maniére expérimentale, sont comparées avec les
résultats attendus par simulation, que nous avions déja décrits sur la figure 4.10. Le SINAD
maximal mesuré est de 93.17 dB, face aux 96.24 dB attendus par simulation. Cette valeur est
obtenue pour une amplitude Agypyx=1.166 V. La pleine échelle est la méme que prévue
(PE=1.38 V) mais la plancher de bruit du convertisseur a augmenté de 3.38 dB. La dynamique du
convertisseur a diminué de 3 dB (DR=96.26 dB), face aux 99.25 dB attendus par simulation. Le
nombre effectif de bits est ENOB,qurp=15.18 bits. Nous n’avons donc perdu que 0.6 bits de
résolution. Cette petite détérioration de performances peut étre expliquée, de maniere tres
raisonnable, par la déviation du procédé et des non-idéalités qui n’ont pas été prises en compte
dans notre modele, comme par exemple, la gigue de Photloge du test.

La figure 6.7 montre le SINAD obtenu pour des signaux d’entrée a différentes
fréquences, depuis 30 Hz jusqu’aux 23 kHz. I.’amplitude du signal d’entrée est fixée a 0.82 V.
(-3 dB par rapport a I'amplitude qui donne le SINAD maximal Agy pyx=1.166 V). Le
convertisseur se montre fonctionnel dans toute la bande d’audio, avec une réduction moyenne de
3.9 dB par rapport aux résultats de simulation.
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Fig. 6.7. SINAD du convertisseur en fonction de la fréquence du signal

6.5.2. Caractérisation de la technique de BIST

Nous avons ensuite procédé a la comparaison de notre technique de BIST avec la
méthode de test standard. La figure 6.8 montre les résultats obtenus lorsque nous mesurons le
SINAD du convertisseur avec le BIST en utilisant un stimulus d’ordre 3, aussi bien pour la
génération du stimulus que pour I'analyse de la réponse du CAN. La fréquence fondamentale du
signal est la méme dans les deux tests: =54 £Hz. Les tensions du BIST, nécessaires pour
Iinjection du stimulus binaire, ont été générées en réutilisant le circuit de bandgap, qui engendre
les tensions de référence du modulateur. Le résultat obtenu est le méme lorsque nous utilisons
des régulateurs extérieurs.

117



Chapitre 6

=N
Q
O

SINAD (dB)
[0« TN (o]
(?O

e Test standard

a [0 B
O o O
T T

I
o
T

XxBIST ordre 3

N ]
(@) O
T T

+ BIST sans corriger

=N
(@)
T

0 « - 1 i
-100 -80 -60 -40 -20 0
Amplitude d’entrée (dBFS)

Fig. 6.8. SINAD obtenu avec le BIST et un stimulus d’ordre 3

Afin d’obtenir la figure 6.8, nous avons généré des stimuli binaires qui codifient des
signaux sinusoidaux avec des amplitudes différentes. Quand nous avons réalisé cette
manipulation, nous avons observé deux phénomenes. Premic¢rement, si nous introduisons un
délai de deux cycles d’horloge afin de synchroniser le signal de référence avec la réponse, nous
obtenons des valeurs de SINAD plus petits que 60 dB dans tous les cas. Cette limitation est
résolue si nous utilisons un délai de trois périodes d’hotloge. En effet, le comparateur du
modulateur analogique échantillonne le signal et introduit un délai additionnel que nous n’avions
pas considéré dans notre modéle. Deuxiémement, pour des stimuli qui codifient des amplitudes
de signal plus petites que 1 mV, lerreur est grande. Elle est causée par la dégradation de la qualité
du signal de référence pour des stimuli d’amplitude réduite. Pour éviter cette limitation, nous
avons corrigé le coefficient a la sortie du filtre sinus cardinal (figure 4.6.b), et nous avons
multiplié sa valeur par 64. Cette modification, trés facile a effectuer, permet d’augmenter la
précision du signal de référence et, en conséquence, d’améliorer les résultats du BIST.

Sur la figure 6.8 nous pouvons observer que, une fois ces deux phénomeénes ont été
corrigés, I'erreur ou différence entre le SINAD mesuré avec la méthode de test standard et le
SINAD mesuré avec notre technique de BIST est tres réduite. Comme prévu par les simulations,
pour des amplitudes au-dela de —12 dBFS, le stimulus binaire cause la saturation du modulateur
analogique et la valeur du SINAD diminue. Dans les autres cas, 'erreur est toujours plus petite
que 2 dB. De plus, pour des valeurs de SINAD comprises entre 40 dB et 82 dB, la précision de la
mesure est trés élevée, avec une erreur inférieure 2 1 dB.

La figure 6.9 présente les résultats obtenus avec le BIST quand nous utilisons un stimulus
d’ordre 2 et que nous n’effectuons aucune modification sur le filtre de décimation. Comme prévu
de nouveau par les simulations, lerreur est plus grande, allant jusqu’aux 3 dB. Cette erreur est
causée principalement par la diminution de la précision du signal de référence. En effet, si nous
générons le méme stimulus mais nous utilisons un signal de référence idéal (BIST-génération sur
la figure 6.9), Perreur est limitée a2 moins de 1 dB.
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Fig. 6.9. SINAD obtenu avec le BIST et un stimulus d’ordre 2

100 .

90+ ,
« Test standard
80+ »

SINAD (dB

70
60

40+ ' :
X BIST ordre 3
Multitone;

30+

DO b
10

ol «
-100 -80 -60

‘ -46 -2|0 0
Amplitude d'entrée (dBFS)

Fi¢. 6.10. SINAD obtenu avec le BIST et un stimulus multifréquence d’ordre 2

Finalement, la figure 6.10 montre les valeurs du SINAD mesurées avec le BIST quand le
stimulus binaire codifie un signal multifréquence de deux tons. Les résultats sont trés similaires
aux autres cas, avec une erreur maximale de 2 dB.

Les résultats expérimentaux présentés dans les figures 6.8, 6.9 et 6.10 confirment les
résultats obtenus par simulation. La précision du BIST est excellente, avec une erreur de mesure
toujours inférieure a 3 dB et limitée a moins de 1 dB lorsque nous utilisons un stimulus d’ordre 3.
Afin d’évaluer la capacité de la technique de BIST pour détecter la dégradation de performances
du convertisseur, nous avons essayé d’injecter des non-idéalités dans le circuit. Dans ce but, nous
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avons varié les tensions de polarisation réglables. Malheureusement, la grande sensibilité¢ du
modulateur a ces tensions produit une instabilité lorsque nous modifions légerement leurs
valeurs. Cela nous a empéché d’effectuer ces manipulations.

6.6. CONCLUSIONS

Dans ce chapitre, nous avons présenté le prototype que nous avons congu et fabriqué afin
de valider la technique de BIST proposée dans ces travaux de thése. Toutes les parties
analogiques du convertisseur sont intégrées dans ce circuit. Les blocs numériques ont été émulés
a I'aide de Matlab. Nous avons aussi décrit la carte et 'environnement de test dans lequel nous
avons effectué toutes les mesures.

La caractérisation du convertisseur a montré que Darchitecture utilisée pour les
amplificateurs différentiels du modulateur analogique n’est pas tolérante aux variations du
procédé. Nous avons choisi, pour cet amplificateur, une configuration en deux étages afin
d’atteindre une bande passante élevée. Cela est nécessaire pour pouvoir utiliser un sut-
échantillonnage (OSR) important et obtenir, avec un modulateur d’ordre 2, 16 bits de précision
dans la bande audio. Une configuration d’ordre supérieur pour le modulateur permettrait de
réduire 'OSR et, par conséquent, la bande passante de I'amplificateur et la consommation en
courant du circuit.

Cependant, grace au réglage de plusicurs tensions de polarisation, nous avons obtenu une
précision de 15.18 bits dans le deuxieme circuit du prototype. En utilisant une méthode de test
standard, nous avons caractérisé la dynamique (DR=96.26 dB) et la pleine échelle (PE=1.38 V)
du convertisseur. Le circuit fournit une treés haute résolution dans toute la bande audio. Le circuit
de bandgap, générateur des tensions de référence, se montre aussi completement fonctionnel. 11
génere une tension différentielle de 2.2 V, avec un niveau de bruit trés bas. De plus, il a été
réutilisé pour générer les tensions de référence du BIST, nécessaires pour injecter le stimulus
binaire dans le modulateur.

De maniere expérimentale, nous avons déterminé que le délai subi par le signal dans le
modulateur analogique est de 3 cycles d’horloge. Cela est tres important pour synchroniser les
deux signaux : réponse du CAN et signal de référence. Nous avons comparé la technique de
BIST avec le test standard. Les résultats expérimentaux ont montré une excellente corrélation
entre les deux tests. L’erreur est toujours plus petite que 2 dB quand nous utilisons pour le BIST
un stimulus d’ordre 3, soit mono-fréquence, soit multifréquence. Le test conventionnel et le BIST
mesurent le méme SINAD pour des amplitudes allant jusqu’a —10 dBFS. Dans le cas particulier
d’un stimulus d’ordre 3 mono-fréquence, Perreur est limitée a 1 dB pour des SINAD compris
entre 40 dB et 82 dB. Lorsque nous utilisons un stimulus d’ordre 2, lerreur est plus élevée,
comme prévu par les résultats de simulation, a cause de la perte de précision du signal de
référence.

Les résultats expérimentaux montrent que la technique de BIST a une excellente capacité
pour mesurer le SINAD et, en conséquence, pour détecter la dégradation de la performance des
convertisseurs Sigma-Delta. A cause de I'instabilité du convertisseur lors des modifications des
tensions de polarisation, nous n’avons pas réussi a injecter des non-linéarités. Par simulation,
nous avons observé que cette technique de BIST est capable de détecter toutes les fautes, a
I'exception des non-idéalités qui produisent de la distorsion. Il faudrait, comme travail a effectuer
dans le futur, batir un plan d’expérimentation plus exhaustif pour s’assurer que cette technique de
BIST détecte toutes ces fautes.
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Conclusions et Travaux Futurs

Au moment ou nous avons entamé ces travaux de thése, il n’y avait pas de solution
compléte qui permette d’effectuer le test intégré de convertisseurs de haute résolution. Ceci est
dua a plusieurs causes:

- Nous avons besoin d’un stimulus de test de trés haute qualité. Réaliser le test d’'un
convertisseur de signal de 16-bits exige d’utiliser un signal de test de plus de 18-bits de
précision. Générer sur la puce elle-méme un tel signal analogique demande un surcout en
surface trop élevé.

- La petformance des convertisseurs audio YA est déterminée par ses parametres
dynamiques : le SNR, le THD et notamment le SINAD. Ces paramétres ne peuvent étre
calculés qu’avec des ressources numériques importants. Si ces ressources ne sont pas
disponibles dans le circuit, la réalisation de I'analyse sur la puce est trop couteuse.

Dans ce mémoire de thése, nous proposons une technique d’auto test pour les
convertisseurs analogiques/numériques Sigma-Delta qui permet de mesurer le SINAD du
convertisseur. Cette stratégie est basée sur deux principes:

- Nous utilisons comme stimulus de test un train binaire périodique. Ce train est obtenu
au préalable a I'aide des simulations et il codifie un signal sinusoidal de tres grande précision
dans la bande passante du modulateur. Dans un convertisseur Sigma-Delta, un tel stimulus
peut étre tres facilement injecté sur son entrée.

- Pour TI'analyse de la réponse du CAN, nous réutilisons le méme stimulus binaire ainsi
que le filtre de décimation présent dans le convertisseur. Cela nous permet de générer sur la
puce un signal de référence de haute précision. Nous pouvons, en conséquence, réaliser une
régression sinusoidale et calculer le SINAD du circuit de maniere tres efficace.

Cette stratégie de test intégré se montre tres intéressante pour les convertisseurs de haute
résolution, notamment pour les convertisseurs d’audio. Les atouts de cette technique de BIST
sont les suivants :

- Avec cette méthode de test, nous pouvons mesurer avec une tres grande précision
(moins d’un dB d’erreur) le plancher de bruit du convertisseur. Ce parametre est essentiel
pour les convertisseurs Sigma-Delta et, a notre connaissance, il n’existe aucune technique de
BIST permettant de déterminer le bruit du convertisseur sans disposer d'un DSP dans le
circuit.
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- Le cout en surface du BIST représente seulement 10.7 % de la surface totale du
convertisseur. Cela est valable aussi bien pour les convertisseurs stéréo que pour les circuits
disposant d’'une mémoire intégrée dans le system. La plupart des circuits ajoutés pour le BIST
sont numériques. Cela est tres approprié pour les convertisseurs XA, pour lesquels le principe
de base est de réserver les plus grandes difficultés de la conception a la partie numérique. De
plus, puisque les circuits numériques sont de plus en plus petits dans les nouvelles
technologies, le surcout en surface du BIST peut étre encore plus réduit dans les
convertisseurs futurs.

- Le temps de test n’est que de 30 ms. Nous n’avons pas besoin d’utiliser d’équipements
de précision ni pour la génération d’un signal analogique de haute qualité, ni pour
échantillonner et analyser la réponse du CAN. Le cout du test est, en conséquence,
énormément réduit. De plus, le temps de préparation de l'environnement de test est
également amplement réduit.

- Cette technique a été appliquée a un convertisseur de 16-bits constitué d’'un modulateur

YA de 2°™ ordre. La stratégie est, toutefois, complétement compatible pour d’autres
configurations.

Cette proposition de BIST présente, en revanche, une limitation. Nous ne pouvons pas
mesurer avec précision la distorsion du convertisseur. La cause de cette limitation est I'utilisation
d’un stimulus binaire qui doit étre atténué pour éviter la saturation du modulateur lors du test.
Puisque nous utilisons un signal de test qui est atténué de 12 dB par rapport a la pleine échelle
(0 dBFS) du convertisseur, nous ne pouvons pas détecter la distorsion qui peut apparaitre lorsque
nous avons un signal de plus grande amplitude.

Pour des applications audio ot nous pouvons assurer que le signal d’entrée ne va jamais
dépasser les —12 dBES, cette technique de test peut valider complétement la fonctionnalité du
convertisseur. Pour d’autres applications, ou le signal d’entrée peut aller au-dela de —12 dBFS,
nous devons effectuer des tests additionnels pour mesurer la distorsion du circuit. Dans ce but
nous pouvons, par exemple, utiliser plusieurs valeurs de voltage DC placées tout au long de la
pleine échelle. Notre objectif dans ce test additionnel n’est pas de mesurer le bruit ou la précision
du convertisseur, mais seulement sa distorsion lorsque nous avons une entrée a pleine échelle.
Nous n’avons donc pas besoin d’utiliser de stimuli de grande précision et, en conséquence, le
cout de ce test additionnel est limité.

Nous remarquons aussi que notre stratégie de test intégré est complémentaire a celle
présentée dans [Roy02]. Dans cette derni¢re méthode, utilisation d’un signal exponentielle en
forme d’escalier permet de mesurer I'amplitude du 2°™ et 3*™ harmoniques avec une précision de
plus de 13 bits. Par contre, la mesure du bruit n’est pas possible. Nous constatons donc que les
deux techniques se compléetent. Notre technique permet de mesurer le plancher de bruit du
convertisseur, et la technique proposée dans [Roy02] calcule la distorsion du circuit avec un signal
en pleine échelle. Le tableau 7.1 présente une comparaison de notre proposition de BIST avec la
technique présentée dans [Roy02], ainsi qu’avec les méthodes conventionnelles utilisées dans
I'industrie pour le test de convertisseurs de signal. Nous pouvons observer que notre technique
est au moins aussi performante que les autres quant au temps de test. Avec un surcott en surface
du BIST qui ne représente que 10.7% de la surface totale du convertisseur, nous pouvons calculer
le SINAD du CAN sans utiliser d’équipements de précision qui sont onéreux. Le cout du test est,
par conséquent, trés réduit.
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Méthode de Test Nombre de | Temps de Caractéristiques principales
points Test
Histogramme >655360 >13.65s Trop long pour un CAN XA
. ~2048~ - Nécessite une synchronisation parfaite entre
Test FFT 1 (cohérent) (typique) 0.04s la fréq. du stimulus et celle d’échantillonnage
, ~32768~ - Utilisation de fenétres pour réduire
Test FFT 2 (non cohérent) (typique) 0.68s I’effet des pertes spectrales
Test avec des Filtres Filtres numériques de bande passante étroite
. ~14400~ 03s s o
Numériques nécessitent longtemps pour stabiliser

- Nécessite une synchronisation parfaite entre
la fréq. du stimulus et celle d’échantillonnage
- Habituellement non disponible dans
I’instrumentation
- Temps additionnel nécessaire pour
la convergence de ’algorithme
- Habituellement non disponible dans
I’instrumentation
Surcolit =ND
Mesure de la distorsion
Surcotlit =10.6 %

Mesure du bruit

Régression sinusoidale
avec 3 variables ~1024~ 0.02s
(fréquence cohérente)

Régression sinusoidale
avec 4 variables ~1024~ >0.02 s
(fréquence non cohérente)

[Roy02] 2048 0.04's

Ce travail 563 0.03s

Tableau 7.1. Comparaison de méthodes de test pour des convertisseurs de signal

Les résultats obtenus par simulation ont été validés par silicium. Nous avons congu et
réalisé un prototype en technologie CMOS 0.13 um de STMicroelectronics qui contient tous les
blocs analogiques du convertisseur. Ce démonstrateur donne des trés bons résultats :

- Le convertisseur atteint un SINAD maximal de 93.17 dB. Cela équivaut a une résolution
de 15.18 dB, face aux 15.76 bits attendus par simulation. Ce résultat est excellent pour une
configuration de 2™ ordre.

- La caractérisation de la technique de BIST montre une erreur inférieure a 1 dB lorsqu’un
stimulus d’ordre 3 est utilisé. Quand nous utilisons un stimulus d’ordre 2, 'erreur est plus
grande, allant jusqu’aux 3 dB. L’utilisation d’un stimulus d’ordre 3 et la modification du filtre
de décimation sont donc préférables, méme si le surcott en surface est plus élevé : 10.7 %
pour 6.2 % lorsque nous utilisons un stimulus d’ordre 2 sans modifier le filtre de décimation.

- La réutilisation du circuit générateur des voltages de référence (Bandgap), permet de
générer les voltages nécessaires pour le BIST. De maniére expérimentale, nous avons observé
que les résultats obtenus sont les mémes que si ces voltages étaient générés a laide des
régulateurs extérieurs.

Des travaux futurs restent a accomplir autour de cette technique d’auto test :

- La réalisation d’un modéle Matlab plus complet du modulateur analogique afin d’évaluer
la qualité de la méthode de test en évitant les simulations transitoires a niveau transistor.
L’importance du temps de test nécessaire pour ces simulations fait que, a I’heure actuelle,
nous ne pouvons pas valider cette stratégie a niveau transistor.

- La mise en place d’une expérimentation plus exhaustive pour s’assuter que cette
technique de BIST détecte toutes ces fautes, a 'exception des non-idéalités qui produisent de
la distorsion. La couverture de fautes, le rendement du test, le nombre de circuits défaillants
qui passent le test, etc., déterminent la qualité du test. Ils ne peuvent étre estimés que lors
d’un test de production complet.
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- D’intégration du filtre de décimation sur silicium permettrait de valider de maniere
expérimentale tous les blocs numériques, et de connaitre le surcout en surface total du BIST
avec plus de précision.

- L’étude de compatibilité de cette technique de BIST avec la méthode proposée dans
[Roy02] et leur intégration sur le méme circuit.
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TITRE

Technique d’auto test pour des convertisseurs de signal Sigma-Delta

RESUME

Le test de circuits analogiques et mixtes est de plus en plus couteux, représentant patrfois jusqu’a
50% du cout total de fabrication du circuit. Les techniques de BIST (Buz/t-In Self-Tes?) permettent
de réduire ce cout en intégrant sur la puce les ressources nécessaires au test. Dans cette these,
nous présentons une nouvelle technique de BIST pour les Convertisseurs Analogiques-
Numériques Sigma-Delta (CAN). Cette approche combine un surcott en surface et un temps de
test trés réduits. Puisque les circuits numériques sont de plus en plus petits, nous avons choisi
une technique principalement numérique, ce qui est en phase avec la philosophie des
convertisseurs Sigma-Delta. Comme signal de test nous utilisons un stimulus numérique qui
codifie avec une grande précision un signal sinusoidal. Le méme stimulus binaire est employé
pour P'analyse de la réponse, effectuée au moyen d’une régression sinusoidale (sine-wave fitting
algorithm). La réutilisation de ressources présentes dans le circuit permet de calculer le SINAD
(SIgnal-to-Noise And Distortion ratio) du convertisseur de manicre tres efficace. Afin de valider cette
technique, un prototype a été congu et fabriqué dans une technologie CMOS 0.13 um de
STMicroelectronics. Les résultats expérimentaux confirment la capacité de notre technique a
mesurer le SINAD dans un convertisseur audio de 16 bits.

Mots clés : BIST, test analogique et mixte, conception analogique, CAN, design en vue du test.

TITLE
A BIST technique for Sigma-Delta ADCs

ABSTRACT

The test of analogue and mixed-signal circuits is becoming very costly, sometimes taking up to
50% of the total product cost. Built-In Self-Techniques (BIST) have the potential to reduce
these costs, moving most of the test complexity to the design domain and making the circuit
auto-testable. In this thesis, we present a new BIST technique for Sigma-Delta Analogue-to-
Digital Converters (ADC). This approach exhibits both a very low area overhead and a short test
time. Considering the continuous downscaling of digital circuits, we propose a strategy mainly
digital, which is in-line with the philosophy of Sigma-Delta converters. As test signal, we
generate on-chip a binary stimulus which encodes a very-high precision sinusoidal signal. The
same binary stimulus is used for the response analysis, performed on-chip by means of a sine-
wave fitting algorithm. The reuse of the resources already present in the circuit allows us to
calculate the converter SINAD (SIgnal-to-Noise And Distortion ratio) in a very efficient way. As
result of this work, a prototype has been designed and fabricated in a 0.13 um CMOS
technology from STMicroelectronics. The experimental results confirm the capacity of the BIST
technique to measure the SINAD in a 16-bit audio Sigma Delta Converter.

Keywords : BIST, analogue & mixed-signal test, analogue design, ADC, Design-for-Test (DfT).
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