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Résumé en français

Avec l’évolution de la densité d’intégration et la forte complexité des procédés de
fabrication des circuits intégrés actuels, l’occurrence de défaillances non modélisables
par de simples collages devient importante voire prépondérante. Cette thèse s’inté-
resse particulièrement à des défaillances dues à des défauts physiques. Au niveau du
produit final, ces défaillances se traduisent soit par la mise en relation de deux noeuds
indépendants dans le circuit sain, soit par la dégradation d’une interconnexion.

Deux défauts paramétriques sont étudiés dans cette thèse. Il s’agit des circuits ou-
verts résistifs et des courts-circuits résistifs. La résistance a priori inconnue de ces
défauts est le paramètre prépondérant de leur modélisation. La première partie s’inté-
resse particulièrement aux circuits ouverts résistifs. A partir d’une analyse électrique
approfondie de leur comportement dynamique, un simulateur de fautes spécifique est
développé et validé sur une série de circuits référence et le cahier des charges d’un
générateur automatique de vecteurs de test (ATPG) est proposé. Dans la seconde par-
tie, ce sont les courts-circuits résistifs qui sont analysés et un modèle mathématique
représentant leur comportement dynamique est proposé et validé.
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Abstract in English

Due to integration density evolution and the high complexity of manufacturing process
for integrated circuits, failures which can not be modeled by simple stuck at faults
become preponderant. This thesis deals particularly with failures caused by physical
defects. The result of such a defect is either a connection of two independent nodes in
a fault-free circuit or a deterioration of an interconnection.

Two parametrical defects are studied in this thesis: resistive opens and resistive
shorts. The unknown resistance of these defects is the major parameter of their model.
The first part deals with resistive opens. From a deep electrical analysis of their dy-
namical behavior, specific Automatic Test Pattern Generator (ATPG) and fault sim-
ulator have been developed. In the second part, resistive shorts have been analyzed
and a mathematical model which represents the dynamical behavior is proposed and
validated.
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Introduction générale

Depuis l’apparition du premier transistor en décembre 1947 et du premier cir-

cuit intégré inventé en 1958 par Jack Kilby, les technologies n’ont cessé d’évoluer et

placent aujourd’hui l’industrie du semi-conducteur au premier plan de la microélec-

tronique. Ces quinze dernières années ont été les témoins d’un effort constant visant

à l’intégration de fonctions de plus en plus complexes. Afin d’illustrer cette formi-

dable évolution, on peut s’intéresser particulièrement à l’évolution des processeurs et

des mémoires représentée sur la Figure 1 [2]. Le premier graphe donne l’évolution

du nombre de transistors dans les microprocesseurs tandis que le second représente

l’évolution de la taille des mémoires.

FIG. 1: Les grandes tendances de l’évolution technologique ces dernières années
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L’étape technologique qui a permis cette évolution est la réduction de la taille

des motifs lithographiques. Cependant, une telle avancée n’a pu se faire sans son lot

d’inconvénients. En effet, la diminution des dimensions peut provoquer l’apparition

de défauts physiques. Il est donc nécessaire de développer le test afin de détecter ces

nouveaux défauts.

L’objectif du test d’un circuit intégré est de déceler d’éventuelles défaillances

survenues pendant le processus de fabrication et pouvant altérer les fonctionnalités du

circuit. Les circuits étudiés dans ce manuscrit sont de type digital et la mise en œuvre

du test consiste à appliquer des séquences de vecteurs sur les entrées du circuit. Pour

chaque stimulus, la réponse en sortie du circuit est comparée à la valeur référence,

c’est-à-dire la réponse du circuit sain. Toute différence entre la réponse effective et la

réponse attendue indique la présence d’une faute dans le circuit.

La phase de test est précédée d’une phase de génération qui consiste à créer une

séquence de vecteurs à appliquer sur le circuit. Pour chaque défaillance du circuit il

est nécessaire d’appliquer un ou plusieurs vecteurs. On comprend donc que le nombre

de vecteurs à générer peut devenir prohibitif. On classe alors les défaillances ayant des

impacts similaires en classe et on représente ces classes par des modèles de faute.

Ces modèles se doivent d’être les plus représentatifs possible de leur classe de

défauts. En effet, puisque la génération de la séquence de vecteurs de test se fait à partir

de ces modèles et non à partir de la défaillance elle-même, si le modèle diffère trop de

la réalité alors les vecteurs générés ne seront que peu efficaces.

Dans le cadre de ce manuscrit, nous considérons uniquement des défauts réa-

listes, c’est-à-dire des courts-circuits et des circuits ouverts bien sûr, mais dans tous

les cas résistifs. Dans ce cas précis, on juge de l’efficacité des vecteurs de test appli-

qués par leur capacité à détecter un intervalle de résistance le plus grand possible. Pour
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une séquence donnée, son efficacité est donc définie comme le rapport de l’intervalle

de résistance détecté à l’intervalle de résistance que détecterait la meilleure séquence.

Ce mémoire s’attache à la définition de nouveaux modèles de faute plus précis

pour deux types de défauts : les circuits ouverts et les courts-circuits. Ils prennent en

compte les paramètres aléatoires des défauts et sont utilisables pour la simulation de

faute et pour la génération automatique de séquence de test. Le manuscrit est organisé

de la manière suivante.

Le chapitre 1 présente un état de l’art sur les différents modèles de faute existants

pour les courts-circuits et les circuits ouverts. Il commence par une présentation du

modèle originel : le modèle de collage. Ce premier chapitre est ensuite lui-même divisé

en trois parties. La première s’intéresse plus particulièrement aux circuits ouverts. Elle

présente la modélisation d’un tel défaut ainsi que son impact sur le reste du circuit.

La deuxième partie, quant à elle, présente une description des différents modèles de

courts-circuits qu’ils soient considérés comme francs ou comme résistifs. Enfin, la

troisième partie présente le test en retard des circuits digitaux. Cette partie présente la

base de l’étude menée dans la suite de ce mémoire.

Le deuxième chapitre analyse le comportement dynamique d’un circuit ouvert

affectant une interconnexion dans un circuit digital. La première partie porte sur l’ob-

servation d’un phénomène apparaissant durant la phase de test. Ce phénomène est

appelé l’effet mémoire. En effet, la présence du défaut a une influence différente sui-

vant la séquence de test appliquée. Cet effet est analysé et expliqué. Ensuite un modèle

est proposé afin de représenter de manière simple le comportement d’un circuit ouvert.

Le troisième chapitre de ce mémoire propose, à partir des observations faites

dans le chapitre précédent, un simulateur de fautes développé en collaboration avec

l’Université Albert-Ludwigs de Freibur ainsi que les résultats obtenus avec des cir-

13



cuits représentatifs. Dans un second temps, une méthode de génération automatique

de vecteurs de test est proposée. Cette méthode prend en compte l’effet mémoire dé-

crit auparavant.

Le chapitre 4 du manuscrit analyse le comportement dynamique d’un court-

circuit résistif aggravé par de la diaphonie. Une analyse du comportement du circuit

en tenant seulement compte de la résistance de court-circuit est réalisée. Ensuite cette

même analyse est effectuée en prenant en compte cette fois-ci une capacité de couplage

entre les deux lignes court-circuitées.

Le dernier chapitre présente le modèle élaboré à partir des observations faites

dans le chapitre 4. La première partie est consacrée à la réalisation d’un modèle ma-

thématique prenant en compte non seulement la résistance de court-circuit mais aussi

la capacité de couplage représentant la diaphonie. La deuxième partie présente les ré-

sultats expérimentaux et l’évaluation du modèle proposé.

Ce manuscrit se termine par une conclusion générale qui reprend les aspects les

plus importants du travail réalisé et propose des perspectives de travail.
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16 CHAPITRE 1. TEST ORIENTÉ DÉFAUT

"Une erreur peut devenir exacte selon
que celui qui l’a commise s’est trompé
ou non."

Pierre DAC

1.1 Introduction

La qualité d’une chaîne de fabrication est un des facteurs essentiels de la pro-

duction de circuits intégrés à l’heure actuelle. Il est donc naturel de vouloir l’évaluer

et la quantifier. Cette qualité est représentée par le rendement de la chaîne. Il s’agit du

ratio entre les produits défectueux et les produits déclarés sains. Une série de tests est

donc appliquée afin de détecter au mieux et rejeter les produits défectueux. Cependant,

une certaine proportion d’éléments déficients échappe à toutes les étapes du test. Cette

proportion est exprimée à l’aide d’une métrique : le Taux de Rejet sur Site (TRS). Si un

défaut physique apparaît lors de la phase de fabrication, il se traduira par un comporte-

ment anormal au niveau du circuit et donc une défaillance au niveau de l’application.

De manière stricte, ce Taux de Rejet ne peut être connu qu’a posteriori par les "retours

clients", d’où la nécessité de définir des méthodes et des outils permettant de l’estimer

a priori. Des études ont été menées afin de modéliser ce taux [3, 4, 5], avec pour but de

coller au mieux à la réalité industrielle. Le plus simple des modèles proposés [6] relie

le TRS au rendement du procédé de fabrication R ainsi qu’à la couverture de fautes

C. Le Taux de Rejet s’exprime alors par TRS = 1 − R(1−C) . On s’aperçoit ainsi

aisément que, pour un rendement de fabrication donné, la proportion de circuits défec-

tueux sur le marché sera d’autant plus faible que la couverture de faute sera grande.

Celle-ci devient alors un critère prépondérant et une attention particulière doit lui être
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apportée, notamment sur la définition de l’ensemble de fautes qui sert de référence. En

effet, plus la probabilité d’occurence est élevée et plus son impact sur le taux de rejet

est important [7]. La Figure 1.1 permet de visualiser cet état de fait.

Si l’on considère le premier ensemble constitué des fautes les plus probables,

celui-ci aura un Taux de Rejet inférieur à un ensemble de fautes plus rares. La demande

croissante de Taux de Rejet très bas, de l’ordre de quelques centaines de Parties Par

Million (PPM), nous amène donc à développer des modèles de plus en plus précis pour

ces défauts ayant une forte probabilité d’occurence.

FIG. 1.1: Contribution au taux de rejet sur site

Le test est donc une partie primordiale de la microélectronique et fait l’objet de

nombreuses études visant à améliorer ses performances et donc augmenter la qualité

des circuits et systèmes mis sur le marché. Le comportement fautif d’un circuit logique

se représente souvent par un niveau logique en lieu et place de son dual. Le modèle le

plus simple et le plus largement utilisé pour représenter ce comportement est donc le

modèle de collage simple au niveau d’une porte logique [8, 9]. Il consiste à supposer

l’existence d’un signal quelconque du circuit figé à l’une des deux valeurs logiques.

Toute entrée ou sortie d’une porte logique peut ainsi être "collée". Le modèle peut, par

la suite, être étendu à des collages multiples. Le collage multiple est nettement plus

compliqué à représenter et à manipuler car sa complexité augmente très vite avec la

taille du circuit considéré. Une autre extension possible est de ne plus considérer des

collages uniquement au niveau des portes logiques mais aussi au niveau des transistors.
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FIG. 1.2: Transistor collé ouvert

On obtient ainsi un modèle plus représentatif de la réalité physique, mais le nombre de

fautes est là encore augmenté considérablement puisque, à ce niveau, le collage peut

également intervenir sur les nœuds électriques internes aux portes.

Si l’on considère uniquement la technologie TTL (Transistor Transistor Logic),

le modèle du collage décrit précédemment est assez représentatif des défauts physiques

réels. Cependant, dans les circuits CMOS, on ne peut pas garantir la détection de tous

les défauts seulement à partir du modèle de collage. L’avènement de la technologie

CMOS a donc apporté son lot de modèles. Le premier concerne le fonctionnement

anormal des transistors en les considérant soit toujours ouverts (stuck-open), soit tou-

jours fermés (stuck-on) ([10, 11]). Dans le cas des transistors collés ouvert, la sortie

du transistor peut être mise en état haute impédance tandis que les transistors collés

fermé peuvent être modélisés par des collages ou bien par des états indéterminés. Les

fautes de transistors collés ouvert peuvent engendrer un comportement séquentiel et

requièrent une séquence de deux vecteurs pour être détectées.
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Vecteur PréS E1 E2 ExpS ObsS
1 0 0 0 1 1
2 0 0 1 1 0
3 0 1 0 1 1
4 0 1 1 0 0
5 1 0 0 1 1
6 1 0 1 1 1
7 1 1 0 1 1
8 1 1 1 0 0

TAB. 1.1: Comportement logique en présence d’un collage à ouvert

Si l’on considère le cas d’une porte NAND dont le transistor T1 est collé ou-

vert (Figure 1.2), une séquence de deux vecteurs doit être appliquée. Le tableau 1.1

synthétise tous les vecteurs qui peuvent être appliqués. La colonne PréS représente la

valeur logique précédente de la sortie S. La colonne ExpS donne les valeurs logiques

attendues à la sortie de la porte NAND, tandis que la colonne ObsS fournit les valeurs

réellement observées sur S en présence de la faute. Ce tableau montre bien qu’une

paire de vecteurs est nécessaire à la sensibilisation d’une faute de collage ouvert

puisque, dans ce cas, la valeur précédente correspondant au vecteur 2, PréS(2),

est nécessaire pour mettre en évidence le collage ouvert présent sur le transistor

T1. En revanche, si PréS=1, on n’observe aucun changement sur la sortie S.

Pour assurer, à fréquence élevée, la détection des transistors collés ouvert, il

faut tenir compte de la transformation du circuit combinatoire en circuit séquentiel et

utiliser une paire de vecteurs de test, et non plus un seul vecteur, pour chaque faute à

détecter.

Deux autres types de défauts ont un impact qui n’est plus négligeable dans les

technologies récentes, ce sont les circuits ouverts et les courts-circuits [12]. Leur dé-

tection est donc un enjeu grandissant et les modèles actuels atteignent leurs limites.

Ces deux défauts font l’objet d’une étude plus approfondie dans les sections suivantes.
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1.2 Le test des circuits ouverts

Les circuits ouverts sont des discontinuités électriques sur les lignes d’intercon-

nexion des circuits intégrés qui surviennent généralement dans les niveaux de métaux

mais aussi dans le polysilicium ou encore dans les diffusions. Ces défauts peuvent in-

tervenir soit à l’intérieur d’une porte logique soit entre les portes logiques sur les lignes

d’interconnexion. La Figure 1.3 montre des photographies de circuits ouverts dans un

circuit CMOS. Les caractéristiques principales d’un circuit ouvert sont :

– La taille du défaut (la fissure est-elle large ou étroite ?),

– La localisation du défaut (sur la grille, le drain ou la source d’un transistor

seul, sur les grilles d’une paire de transistors complémentaires),

– Le défaut intervient sur une ligne de métal conduisant à plusieurs portes,

– Le couplage capacitif du nœud incriminé avec les nœuds environnants.

FIG. 1.3: Photographies de circuits ouverts [13]

Les technologies CMOS submicroniques utilisent des lignes de métal de largeur

inférieure au micromètre et les rapports hauteur/largeur des vias sont supérieurs à 5.

Ajoutons à ces dimensions les millions, voire les milliards de contacts et les kilomètres

de lignes métalliques, et il est facile de comprendre que les défauts de circuit ouvert

sont de plus en plus nombreux. Il est donc important de modéliser le comportement

de ces nœuds plus ou moins déconnectés (Figure 1.4) et d’analyser leur impact sur le

fonctionnement du circuit.
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FIG. 1.4: Exemple d’un modèle de circuit ouvert résistif

1.2.1 Modélisation d’un nœud flottant [1]

Sur la Figure 1.4, si l’on considère que la résistance du défaut affectant l’inter-

connexion entre les portes 3 et 4 est très grande, voire infinie, alors la porte 4 n’est plus

rattachée à sa porte amont. Le nœud est alors laissé dans un état dit flottant ou de haute

impédance. Il est important de noter que, contrairement à des modèles de faute de type

collage, ce nœud n’est pas relié directement à la masse ou à Vdd. Le niveau électrique

d’un nœud flottant dépend des propriétés et de la topologie du circuit environnant. Les

deux variables prépondérantes qui déterminent la tension du nœud sont :

– la taille de la fissure,

– la quantité de charges présentes sur le nœud.

Les électrons peuvent traverser le défaut par effet tunnel suivant la taille de la fissure.

La charge du nœud incriminé dépend également du couplage capacitif avec le circuit

environnant. Il est important de remarquer que la résolution de ce problème est une

combinaison de tous ces effets. Nous donnerons ici, à titre d’exemple, la description

du couplage entre le nœud flottant et les rails d’alimentation.

Des ponts diviseurs de tension capacitifs apparaissent dans certains cas de circuit

ouvert. La Figure 1.5 représente un circuit ouvert affectant une ligne de polysilicium

au-dessus d’un champ d’oxyde (Vx est flottant). Une partie de la ligne flottante se

trouve au-dessus du substrat relié à la masse, tandis que l’autre partie est au-dessus
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du puits connecté à Vdd. La structure métal-oxyde-semiconducteur est une capacité, et

le nœud flottant est donc relié de façon capacitive à la masse et à l’alimentation. Les

valeurs des capacités de couplage à la masse et à l’alimentation dépendent de la surface

de piste au-dessus du puits et au-dessus du substrat.

FIG. 1.5: Circuit ouvert sur une ligne de polysilicium et son équivalent électrique

Le circuit équivalent sur la droite de la Figure 1.5 présente deux capacités en

série. La tension Vx dépend de Vdd et des valeurs de C1 et C2.

Or, on sait que :

C1 =
Q

Vdd − Vx
(1.1)

et

C2 =
Q

Vx
(1.2)

et donc

Vdd = Q
(

1

C1

+
1

C2

)

(1.3)

et en substituant

Vdd = VxC2

(

1

C1

+
1

C2

)

(1.4)



1.2. LE TEST DES CIRCUITS OUVERTS 23

ce qui peut encore s’écrire

Vx = Vdd

(

C1

C1 + C2

)

(1.5)

En général, la tension du nœud en l’air s’exprime par :

Vx = αVdd (1.6)

où α est une constante comprise entre 0 et 1.

Le circuit électrique équivalent de la Figure 1.5 est utilisé dans l’analyse des

défauts de circuit ouvert. Par exemple, lorsque la grille d’un transistor est en l’air,

elle est en état de haute impédance mais les capacités parasites peuvent ramener le

problème à celui de la Figure 1.5 ([14]).

1.2.2 Classification des circuits ouverts

Les comportements des circuits ouverts peuvent être classés en six catégories

ou modèles. Le comportement d’un circuit ouvert peut donner immédiatement des

indices sur l’appartenance à telle ou telle classe. Ces indices permettent également

de déterminer à quelle classe le défaut n’appartient pas. L’impact d’un circuit ouvert

affectant une interconnexion sur le comportement du circuit dépend des transistors

avals ainsi que de la topologie de la porte à laquelle ils appartiennent. Dans [1], six

classes de circuit ouvert ont été répertoriées à partir des analyses de fautes :

– transistor passant,

– paire de transistors passants,

– paire de transistors passants/bloqués,

– retard,
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– mémoire (transistor bloqué),

– séquentiel.

Etudions plus en détail le cas où le défaut rend un transistor toujours passant.

Un tel transistor a un comportement anormal [15, 16, 17]. La Figure 1.6 montre un

inverseur CMOS dont la grille du transistor N a été déconnectée de la ligne de métal.

Sa fonction de transfert statique sur la droite de la figure montre cependant que, malgré

une perte de marge de bruit due au décalage de la courbe vers la droite, la fonctionnalité

de l’inverseur est conservée. Lorsque Vin − Vdd << Vtp, le transistor PMOS devient

FIG. 1.6: Inverseur affecté par un circuit ouvert et sa fonction de transfert

fortement passant et 5V sont reportés sur la sortie. Le transistor NMOS, quant à lui,

n’a initialement pas de signal sur sa grille et est bloqué. Quand la tension de drain du

transistor P augmente et tend vers Vdd, les capacités de couplage drain-grille et grille-

source du transistor N créent un pont diviseur de tension. Ainsi lorsque la tension

grille-source du transistor N induite par ces capacités atteint la tension de seuil Vtn, le

transistor devient passant et conduit le courant du transistor P vers la masse. La courbe

de la fonction de transfert montre que pour une technologie où Vtn = |Vtp| ≈ 0, 8 V ,

Vout = 4, 96 V pour Vin < 2, 5 V . Au-delà de Vin = 2, 5 V , le PMOS commence à se

bloquer mais, à cause de la présence de charges sur la grille du transistor N, les charges

continuent de passer entre la sortie et le transistor N, comme le montre la courbe du

courant. Vout diminue jusqu’à ce que VGSn passe sous le seuil. Le NMOS se bloque
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lorsque Vout ≈ 1, 8 V et le nœud de sortie est alors en état de haute impédance avec une

lente décharge due aux fuites. La partie plate en bas à droite de la figure montre cette

lente décharge. Le courant d’alimentation est très élevé (96 µA) pour 0 < Vin < 1, 8 V

et il l’est uniquement dans un seul des deux états, ce qui est typique pour beaucoup

de défauts qui font augmenter le courant statique appelé IDDQ. Notons également que,

contrairement à ce qu’on pourrait penser intuitivement, un défaut de circuit ouvert,

dans ce cas de figure, augmente le courant d’alimentation.

1.2.3 Modélisation des circuits ouverts résistifs

Un circuit ouvert affectant une interconnexion peut être modélisé par une résis-

tance (Figure 1.7). La valeur de la résistance est un paramètre aléatoire qui dépend de

la nature et de la topologie de ce circuit ouvert.

FIG. 1.7: Exemple d’un circuit ouvert résistif

Si la résistance de circuit ouvert est grande alors l’impact du défaut est très im-

portant allant jusqu’à une deconnexion complète de la porte aval ; c’est le cas du nœud

flottant vu précédemment. Si la résistance de circuit ouvert est plus faible, la décon-

nexion n’est que partielle. L’effet électrique dépend de la valeur de la résistance. Plus

cette résistance est faible, plus on se rapproche du comportement électrique du circuit

sain. A partir d’une certaine valeur de résistance, le comportement logique du circuit

n’est plus assuré. L’enjeu du test d’un tel défaut est donc de déterminer la gamme de
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résistance la plus grande possible pour laquelle le circuit ouvert est détecté.

D’un point de vue local, les portes connectées à un nœud fautif interprètent le

potentiel du circuit ouvert soit comme la valeur logique correcte (0 ou 1), soit comme la

valeur logique fautive associée à un intervalle de résistance correspondant (0/1 [Rc,∞[

ou 1/0 [Rc,∞[), intervalle pour lequel la valeur logique est effectivement fautive et

appelé l’intervalle de détection. D’un point de vue global, ces valeurs se propagent

jusqu’aux sorties primaires.

Par ailleurs, l’intervalle de valeurs détectées dépend des vecteurs de test appli-

qués. Afin de déterminer la qualité d’une paire de vecteurs, on calcule le rapport entre

la probabilité de détection du défaut par cette paire et la probabilité de détection du

défaut par la meilleure paire de vecteurs de test. Cette notion est détaillée dans les

chapitres suivants.

1.3 Le test des courts-circuits

Généralement, un court-circuit est défini comme étant une défaillance physique

mettant en connexion électrique deux équipotentielles normalement indépendantes

dans un circuit sain. Les causes principales d’apparition de ces défauts sont des dé-

pôts de particules sur les masques de fabrication qui provoquent par l’intermédiaire

de la résine photosensible une présence de matériau conducteur entre des équipoten-

tielles. Ceci n’étant bien sûr pas la seule cause possible, on pourrait ainsi également

citer des défauts d’inhomogénéité dans le substrat, de contamination de la surface...

Les courts-circuits peuvent être classés en deux catégories distinctes. Dans un

premier temps les courts-circuits ont été considérés comme francs, c’est-à-dire qu’une

ligne influence directement la ligne avec laquelle elle est court-circuitée. Puis une évo-
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lution du modèle a amené à parler de court-circuit résistif. Selon la valeur de la résis-

tance du court-circuit, on observe soit un court-circuit franc (résistance Rs proche de

zéro), soit court-circuit résistif (résistance Rs non nulle) (Figure 1.8).

FIG. 1.8: Exemple d’un court-circuit résistif

1.3.1 Les courts-circuits francs

Plusieurs modèles de court-circuit ont été reportés dans la littérature : Strong

Driver Wired OR/AND, Strong Driver Wired, Wired OR/AND, Byzantine... Chacun

de ces modèles représente un comportement particulier pouvant être induit pas la mise

en court-circuit de deux lignes. Parmi ces modèles, nous pouvons différencier :

– Ceux qui provoquent une erreur sur une seule des deux lignes en court-circuit

(erreur simple) pour une condition de sensibilisation unique (Strong Driver

Wired OR, Strong Driver Wired AND). Dans ce cas, l’erreur produite est obli-

gatoirement 0/1 ou 1/0, où la première valeur représente la valeur attendue et

la deuxième représente la valeur obtenue effectivement.

– Ceux qui provoquent une erreur sur une seule des deux lignes en court-circuit

(erreur simple) pour deux conditions de sensibilisation différentes (Strong Dri-

ver Wired). Dans ce cas, l’erreur produite sur la ligne peut être 0/1 ou 1/0

([18]).

– Ceux qui provoquent une erreur sur l’une ou l’autre des deux lignes en court-

circuit mais pas sur les deux (erreur simple) pour deux conditions de sensibi-
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lisation différentes (Wired OR, Wired AND [19]).

– Ceux qui provoquent une erreur sur les deux lignes en court-circuit (Byzantine

[20]).

Le tableau 1.2 résume les conditions de sensibilisation ainsi que les effets de

chacun des modèles de court-circuit franc cités précédemment.

Strong Driver Wired OR Erreur simple
1 site 0/1

Strong Driver Wired AND Erreur simple
1 site 1/0

Strong Driver Wired Erreur double
1 site 0/1 et 1/0

Wired OR Erreur simple
2 sites 0/1

Wired AND Erreur simple
2 sites 1/0

Byzantine Erreur double
2 sites 1/0 et 0/1

TAB. 1.2: Différents modèles de court-circuit

Un modèle général de court-circuit permettant de préciser les conditions de sen-

sibilisation ainsi que les effets induits par les courts-circuits, c’est-à-dire les erreurs, est

proposé Figure 1.9. Celle-ci représente les valeurs respectives que devraient avoir les

deux lignes court-circuitées dans le circuit sain. La fonction Z(x,y) représente la fonc-

tion réalisée par le court-circuit. Les sorties (x’,y’) représentent les valeurs effectives

qu’ont les deux lignes en présence du court-circuit considéré.

FIG. 1.9: Modèle général de court-circuit
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D’autres modèles ont également été développés afin de toujours mieux repré-

senter le comportement du court-circuit tout en supposant la valeur de la résistance

comme nulle. Ce sont les modèles de Vote. Le Modèle du Vote considère que lorsque

deux nœuds sont mis en court-circuit, chacun d’eux essaye d’imposer son niveau lo-

gique à l’autre [21, 22]. Ces nœuds sont contrôlés par des réseaux de transistors de

type P et N. Si, dans un premier temps, on fait l’hypothèse d’une tension de seuil lo-

gique unique quelle que soit la porte logique et égale à Vdd/2, le réseau qui réussit

à imposer sa valeur logique est simplement celui qui possède la plus grande force.

Il reste donc seulement à évaluer les forces des réseaux en présence. Cette force est

définie par la capacité en courant du réseau, ce qui la lie donc à la résistance équiva-

lente du réseau. Un nœud sera d’autant plus fort que la capacité en courant du réseau

associé sera grande, c’est-à-dire que sa résistance équivalente sera faible. L’hypothèse

sur la tension de seuil unique, impliquant une différence de potentiel constante égale à

Vdd/2 aux bornes de chaque réseau, rend la comparaison des résistances équivalentes

Rp et Rn identique à la comparaison des courants Ip et In traversant chaque réseau

indépendant de l’autre (Figure 1.10).

FIG. 1.10: Modèle du Vote

Généralement, le Modèle du Vote est basé sur une caractérisation préliminaire

des réseaux constitutifs de la bibliothèque de cellules utilisées. Cette caractérisation

consiste à déterminer la force associée aux différents réseaux de transistors possibles
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de cette bibliothèque.

Cependant, le Modèle du Vote est fondé sur l’hypothèse que les forces sont cal-

culées pour un potentiel donné à Vdd/2. Or la force du réseau dépend de cette diffé-

rence de potentiel. L’exemple d’un simple transistor (Figure 1.11) montre bien que la

force du transistor dépend de la tension Vds. Les forces utilisées dans le Modèle du Vote

ne sont donc pas les véritables forces, ce qui peut conduire à un résultat érroné. Dans

le Modèle du Vote Influencé [23], les forces sont relevées pour un certain potentiel de

polarisation variant de 0 V à 5 V .

FIG. 1.11: Variation de la force en fonction de la différence de potentiel appliquée

Ainsi, un réseau n’est plus caractérisé par une seule valeur de force mais par une

courbe. Cette nouvelle définition de la force exige la connaissance a priori de la valeur

du potentiel initial V0 (Figure 1.12 afin de se positionner sur la courbe. Or en présence

de court-circuit, cette valeur V0 est justement l’inconnue qu’on cherche à déterminer.

FIG. 1.12: Court-circuit entre deux inverseurs
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La seule donnée accessible est la variation du potentiel intermédiaire V0 en fonc-

tion du rapport des forces en présence (Fp/Fn). Cette variation est donnée par :

(

Fp
Fn

)

V0

=
V0

Vdd

1− V0

Vdd

(1.7)

Il suffit alors de calculer les forces des deux réseaux en prenant pour V0 la tension

de seuil Vth de la porte aval. On compare ensuite le rapport Fp(Vth)/Fn(Vth) avec le

rapport (Fp/Fn)Vth déduit de la courbe sur la Figure 1.11. On peut ainsi déduire la

valeur logique du nœud.

Le Modèle du Vote Influencé est certes plus précis que le Modèle du Vote mais

ceci aux dépens d’une consommation en temps CPU et en mémoire bien plus impor-

tante.

Le Modèle du Vote Direct a été développé afin d’éviter ce coût prohibitif [24].

Ce modèle est issu d’une propriété de l’étude d’un court-circuit entre deux portes in-

verseuses. On voit, sur la Figure 1.12, que le court-circuit de ces deux inverseurs met

en conflit un transistor PMOS et un NMOS.

L’égalité des deux courants Ip et In circulant dans les transistors permet d’écrire

l’équation suivante :

Ip = In (1.8)

µpCox(WL )
p

[

(Vdd−|Vtp|)(Vdd−V0)−
(Vdd−V0)2

2

]

= µnCox(WL )
n

[

(Vdd−Vtn)V0−
V 2

0
2

]

(1.9)

En posant βp=
(

W
L

)

p
, βn=

(

W
L

)

n
et β=

(

βp
βn

)

, la relation entre le potentiel intermédiaire

V0 et le rapport de dimensionnement β est donné par :

β =
µn
[

(Vdd − Vtn)V0 −
V 2

0

2

]

µp
[

(Vdd − |Vtp|) (Vdd − V0)−
(Vdd−V0)2

2

] (1.10)
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Ce qu’on peut également écrire sous la forme : V0=f(β,Vtn,Vtp,µn,p,Vdd). Le terme

f(β,Vtn,Vtp,µn,p,Vdd) dépend uniquement des paramètres technologiques, de la tension

d’alimentation et du rapport de dimensionnement β. Autrement dit ce terme est unique

et identique pour tous les courts-circuits dans un circuit donné. On en déduit donc que,

pour une technologie donnée, le potentiel intermédiaire V0 ne dépend que de β.

Par conséquent, la connaissance du rapport β suffit pour donner directement la

valeur du potentiel V0, d’où le nom du Modèle de Vote Direct.

Cependant, la non prise en compte de la résistivité des courts-circuits n’est plus

assez représentative de la réalité dans les circuits intégrés actuels. Cette résistivité a

donc été prise en considération et de nouveaux modèles ont été développés.

1.3.2 Les courts-circuits résistifs

Chaque court-circuit peut être caractérisé de manière générale par sa localisation

sur le circuit et par sa dimension géométrique. L’importance d’un court-circuit est dé-

finie par une résistance notée Rs dont la valeur dépend des caractéristiques physiques

du défaut : topologie et nature du matériau qui constitue le court-circuit. Elle ne peut

être connue a priori [25]. Ainsi les nœuds mis en concurrence présentent des potentiels

intermédiaires différents dont la valeur dépend de cette résistance (Figure 1.13). Par

conséquent, le fait de négliger cette résistance de court-circuit n’est pas réaliste et peut

amener à des conclusions erronées. Bien que cette résistance soit inconnue, la prise en

compte de sa valeur a été envisagée à l’aide de données statistiques. Un modèle pro-

pose par exemple de prendre la résistance de court-circuit égale à une valeur moyenne

[26]. Dans ce modèle, les stimuli sont pris en compte en considérant uniquement les

transistors passants de chaque réseau en concurrence. Chaque transistor est alors rem-

placé par sa résistance équivalente donnée par l’expression Req = 1
KW
L

(Vgs−Vt)
, pour
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FIG. 1.13: Influence de la résistance de court-circuit

laquelle la simple connaissance du rapport des dimensions W/L suffit à déterminer la

valeur. Ensuite, il ne reste plus qu’à calculer les potentiels intermédiaires de chaque

nœud grâce à un pont diviseur de tension et à les comparer aux différentes tensions de

seuil logique. Ce modèle a notamment permis de développer le simulateur de fautes

TARSIM (Transistor And Resistor Simulator). Ce simulateur calcule donc les valeurs

des potentiels intermédiaires Vn1 et Vn2 en fonction de ces résistances équivalentes et

de la résistance de court-circuit statistique. Les résultats obtenus ne sont valables qu’à

la seule condition que la valeur réelle de la résistance de court-circuit soit proche de

celle supposée, dans le cas contraire, les résultats sont complètement faux. L’exemple

de la Figure 1.14 illustre cette situation. Pour les valeurs de résistance notées sur la

figure, le potentiel V n2 varie de 2, 1 V si la résistance réelle est égale à 500 Ω, à

2, 6 V si la résistance de court-ciruit est considérée égale à 100 Ω. Supposons qu’une

porte dont la tension de seuil logique est à 2, 3 V soit connectée à ce nœud, alors ces

deux valeurs peuvent être interprétées respectivement comme un 0 ou un 1 logique.

Il est donc clair que la valeur statistique de la résistance ne peut être utilisée tant son

influence sur les résultats est importante.
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FIG. 1.14: Problème de l’utilisation d’une valeur de résistance supposée

Par ailleurs, en présence d’un court-circuit, les méthodes "classiques" calculent

le potentiel correspondant à un court-circuit non résistif et affectent, en fonction des

tensions de seuil logique, une simple valeur binaire à l’entrée de chacune des portes

connectée en aval de la faute. Cette valeur correspond soit à la valeur saine (0 ou 1) soit

à la valeur fautive (0/1 ou 1/0). Cependant, cette valeur fautive dépend de la valeur de

la résistance du court-circuit. Pour tenir compte de cette dépendance, on attribue à la

valeur fautive un intervalle de résistance [0, Rci] pour lequel la valeur est effectivement

fautive ([27, 28]). Rci représente la valeur maximale de la résistance de court-circuit

pour laquelle la porte aval i voit la valeur fautive. Cette résistance maximale est appelée

"résistance critique". Sur la Figure 1.15, chaque porte en aval de la faute est affectée

soit de la valeur binaire correcte, soit de la valeur fautive associée à l’intervalle de

détection correspondant. En ce qui concerne le second nœud n2, le potentiel Vn2(Rs)

est toujours supérieur à la tension de seuil logique VthD et est donc interprété comme

un 1 logique (valeur non fautive) par la porte D quelle que soit la valeur de Rs (l’effet

du défaut ne peut pas être propagé à travers la porte D).

En revanche, la courbe Vn2(Rs) coupe la droite VthE et par conséquent le nœud

n2 présente une valeur fautive 1/0 pour une résistance de court-circuit appartenant à



1.3. LE TEST DES COURTS-CIRCUITS 35

FIG. 1.15: Affectation des intervalles de détection à chaque valeur fautive

l’intervalle [0, RcE] sur l’entrée de la porte E.

Le potentiel Vn1(Rs), quant à lui, est toujours inférieur à la tension de seuil

logique VthB, le nœud n1 est donc toujours interprété comme un 0 logique par la porte

B quelle que soit la valeur de la résistance de court-circuit Rs (l’effet du défaut ne peut

pas être propagé à travers la porte B). Cependant, la courbe Vn1(Rs) coupe à la fois la

droite VthA et la courbe VthC , le nœud n1 est donc reconnu par les portes A et C comme

la valeur fautive 0/1 pour les intervalles respectifs [0, RcA] et [0, RcC ].

En conclusion, d’un point de vue local, les portes connectées à un nœud fautif

interprètent le potentiel de court-circuit soit comme la valeur logique correcte, soit

comme la valeur logique fautive associée à un intervalle de valeurs de résistance. D’un

point de vue plus global, c’est-à-dire au niveau du circuit, ces valeurs se propagent

jusqu’aux sorties primaires.
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Ce modèle paramétrique est ici étudié d’un point de vue statique. Nous verrons

plus tard qu’il peut également être étendu à un test dynamique.

1.3.3 Test statique des courts-circuits résistifs

Reprenons la propriété précédente, à savoir qu’on associe aux valeurs fautives

un intervalle de résistance pour lequel la valeur logique du nœud est effectivement

fautive, et considérons l’exemple de la Figure 1.16.

FIG. 1.16: Exemple d’un court-circuit résistif

Sur cet exemple, le vecteur appliqué permet la détection du défaut si la valeur de

la résistance de celui-ci est suffisamment faible. En effet si la valeur de la résistance

dépasse une valeur critique Rc alors le défaut n’a plus d’impact sur le comportement

du circuit et il n’est pas détectable.

Lors du test du court-circuit, un vecteur détermine donc un intervalle de résis-

tance de la forme [0, Rc] pour lequel le défaut est détecté. Ce vecteur donne tel in-

tervalle pour telle porte. A la fin du test, on peut donc obtenir un résultat de la forme

[0, Rc1] ∪ [0, Rc2]. Pour un vecteur, on a donc un intervalle [0, Rci], ce qui ne repré-

sente pas la totalité de la zone détectable, on parle alors de la qualité ou de l’efficacité

d’un vecteur. On définit l’efficacité de ce vecteur en effectuant le rapport de la proba-
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bilité de détection du défaut par le vecteur de test avec la probabilité de détection du

défaut par le meilleur vecteur. Cette métrique est communément utilisée pour définir

la qualité d’un vecteur de test.

Les outils de simulation doivent donc fournir les intervalles de détection asso-

ciés aux valeurs fautives afin de déterminer l’efficacité de chaque vecteur appliqué au

circuit.

1.4 Le test en retard des circuits digitaux

Deux critères sont primordiaux à prendre en compte dans l’évaluation du bon

fonctionnement d’un circuit digital : son fonctionnement statique ainsi que son fonc-

tionnement temporel. Le test booléen classique s’effectue par la comparaison des ni-

veaux logiques des signaux obtenus sur les sorties primaires par rapport aux valeurs

de référence lorsque le système est stabilisé. Autrement dit, ces vérifications se font à

des fréquences très basses et les observations sur les sorties primaires se font au bout

d’un temps très supérieur au retard de propagation du chemin le plus long du circuit

(appelé chemin critique), d’où l’appelation de test statique.

L’un des principaux facteurs de développement de ces dernières années à été

la performance temporelle avec des circuits atteignant des fréquences de plus en plus

élevées. Les contraintes temporelles sont donc devenues critiques obligeant ainsi à

reconsidérer le test des circuits intégrés. En effet, le test de ces nouveaux circuits à

leur fréquence nominale de fonctionnement fait apparaître des comportements fautifs

qui n’existaient pas lors du test à des fréquences plus basses. On dit alors que le circuit

est le siège d’une panne temporelle dont voici la définition :

Lorsqu’un circuit fonctionne correctement à une fréquence relativement basse,
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mais présente un dysfonctionnement à haute fréquence, on dit qu’il est le siège d’une

panne temporelle [29].

Ce type de panne temporelle est également appelé faute de retard. Ce terme a

été utilisé la première fois par M. Breuer en 1974 [30]. Une faute de retard signifie

que le retard d’un chemin (et pas nécessairement le chemin critique) est supérieur à

la période d’horloge. Contrairement à une faute qualifiée de "statique", une faute de

retard dépend de la fréquence appliquée au circuit. Prenons l’exemple simple d’une

porte NAND à deux entrées en technologie CMOS afin d’expliquer le comportement

temporel d’un circuit logique (Figure 1.17).

FIG. 1.17: Porte NAND à deux entrées en technologie CMOS

L’application successive des vecteurs (E1=0, E2=1) (E1=1, E2=1) (on applique

en fait une paire de vecteurs sur les entrées) provoque sur la sortie S de la porte une

transition de l’état 1 vers l’état 0. Le temps nécessaire à l’entrée E1 pour passer de

0 à 1 et le temps nécessaire pour rendre passant le transistor NMOS commandé par

E1 peuvent être modélisés par un retard caractérisant le nœud E1. De plus, lorsque les

deux transistors NMOS de la porte deviennent passants, il faut un certain temps à la

sortie S pour se décharger. Chacun de ces intervalles de temps doit donc être modélisé
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par un élément retard sur les entrées ainsi que sur les sorties (Figure 1.18).

FIG. 1.18: Modélisation des retards sur une porte NAND

Généralement, ces éléments de retard se caractérisent par un temps de montée

(ou délai de propagation d’une transition montante) et un temps de descente (ou délai

de propagation d’une transition descendante).

1.4.1 Modèle de défaut temporel

Lorsqu’une panne temporelle est à l’origine du mauvais fonctionnement d’un

circuit à des fréquences élevées, cette panne peut soit être issue d’un défaut physique

localisé sur un site particulier, soit être la conséquence d’un défaut distribué tout au

long d’un chemin de propagation. La modélisation des défauts d’origine temporelle a

donc donné lieu à une classification suivant l’aspect global ou local du défaut. Cette

classification est résumée par la figure suivante (Figure 1.19).

FIG. 1.19: Classification des différents modèles de défauts temporels

Le modèle local conduit généralement aux fautes de retard de porte [31, 32, 33,

34, 35] où l’on suppose qu’une défaillance temporelle affecte les entrées ou les sorties
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d’une porte du circuit. Cette défaillance, localisée sur un élément logique du circuit, est

modélisée par une faute de type Lent à monter ou de type Lent à descendre suivant le

type de commutation. Une faute de retard de type Lent à monter (respectivement Lent

à descendre) affectant une porte logique caractérise un retard de propagation d’une

transition montante (respectivement descendante) supérieur à la valeur maximale de

référence.

Dans le cas d’une faute de collage localisée sur un site particulier du circuit sous

test, deux conditions sont nécessaires à sa détection. Il faut d’une part que la condition

d’excitation de la faute de collage soit vérifiée et d’autre part trouver un chemin de

propagation entre le site de la panne et une sortie primaire du circuit. Or dans le cas

d’une faute de retard, le modèle local présente l’inconvénient que ces deux conditions

sont certes nécessaires mais plus suffisantes. En effet, tous les chemins sensibles entre

le site incriminé et une sortie primaire ne permettent pas forcément la détection de

l’erreur. Il faut prendre en compte le retard de propagation de chaque chemin afin de

choisir un chemin sensible mettant la faute en évidence.

Considérons l’exemple de la Figure 1.20. Dans ce circuit chacune des portes lo-

giques a un retard de 4 unités. Afin de tester une faute de collage sur la ligne a, on peut

choisir indifféremment un vecteur sensibilisant le chemin C1 ou un vecteur sensibili-

sant le chemin C2. Cependant, si l’on veut tester une faute de retard sur le même site

à un temps d’observation Tobs=12 alors il est préférable de choisir de sensibiliser le

chemin C1 car, dans ce cas, la faute est détectée quel que soit le retard introduit. Si le

chemin C2 est choisi, alors seule une faute de retard introduisant un retard supérieur à

4 unités peut être détectée.

Supposons qu’il existe sur le circuit sous test un défaut physique suffisamment

important pour qu’il soit détectable quel que soit le chemin de sensibilisation. Ce cas

particulier du modèle local est le modèle de défaut de transition [36, 37, 38]. Le fait de
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FIG. 1.20: Limitation du modèle de faute de retard de porte

considérer uniquement des défauts de grande taille (c’est-à-dire induisant des retards

importants) limite son utilisation. En effet, une séquence de test générée à partir du

modèle de défaut de transisition ne couvrira qu’une infime partie des retards de petite

taille [39]. Or il a été montré que les fautes de retard les plus probables dans un cir-

cuit sont d’une taille relativement faible [40]. Par conséquent, le modèle de défaut de

transition n’est pas toujours considéré comme réaliste.

Le modèle global, quant à lui, a été proposé par G.L. Smith [41]. Il considère

d’une part les fautes de retard de chemin et d’autre part les fautes de retard de porte

multiples (rarement traitées puisque peu probables). Dans le modèle de défaut de che-

min, chaque faute de retard est associée à un chemin de propagation compris entre une

entrée primaire et une sortie primaire du circuit. Ce chemin est considéré comme sain

tant que le temps de propagation de tous les signaux l’ayant emprunté est inférieur à

un temps de propagation maximum autorisé. Ce modèle global est réaliste dans la me-

sure où il couvre la totalité des pannes du circuit mais ne peut être considéré comme

efficace qu’à partir du moment où tous les chemins ont été testés. Malheureusement,

le nombre de chemins dans un circuit peut très vite devenir rédhibitoire comme le

montre le tableau 1.3 donnant le nombre de chemins structurels de chacun des circuits

de référence de la série "ISCAS 85" [42].

Bien que le nombre de chemins fonctionnels soit souvent inférieur au nombre

de chemins structurels d’un circuit, le temps nécessaire au test de tous ces chemins
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Circuit Nombre total de Nombre de plus longs
chemins structurels chemins structurels

C432 83926 27
C499 9440 18
C880 8642 35

C1355 4173216 41
C1908 729057 48
C2670 679884 44
C3540 28676671 58
C5315 1341305 56
C6288 >1020 218
C7552 726493 49

TAB. 1.3: Chemins structurels dans les circuits de référence "ISCAS 85"

devient rapidement prohibitif. C’est pourquoi la plupart des auteurs qui utilisent ce

modèle ne traitent qu’une partie des chemins structurels, et en particulier les chemins

comportant le plus grand nombre de portes (plus longs chemins structurels) [43, 44].

Naturellement, s’il existe une faute de retard de porte située sur un chemin non inclus

dans l’ensemble des chemins testés, la faute en question n’est jamais détectée, ce qui

limite quelque peu cette approche.

Pour pouvoir malgré tout utiliser ce modèle, certains auteurs ont proposé des

méthodes efficaces permettant de générer des ensembles de chemins à tester. Les pre-

miers résultats ont été obtenus à partir d’analyses temporelles exhaustives du circuit

[45, 46, 47]. W. Li [48] a proposé un algorithme basé sur une analyse du circuit à la

fois temporelle et structurelle. Cet algorithme consiste à sélectionner un nombre mini-

mum de chemins, compris entre une entrée primaire et une sortie primaire du circuit

(combinatoire), de sorte que :

– chaque ligne L du circuit appartienne à un chemin P (au moins un) sélectionné

pour être testé,

– le délai de propagation d’un signal à travers le chemin P, pris parmi tous les

chemins comportant la ligne L, soit maximum.
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Bien qu’il subsiste encore des chemins non testables (ou non sensibilisables) dans

l’ensemble obtenu, cet algorithme permet de générer efficacement une séquence de

test à partir du modèle de faute de délai de chemin.

1.4.2 Extension du modèle paramétrique des défauts résistifs

Dans une partie précédente (partie 1.3.2, page 33), nous avons étudié un modèle

paramétrique pour les défauts résistifs. Il consiste à affecter à une faute logique un in-

tervalle de résistance dans lequel la valeur logique est effectivement fautive. Ce modèle

n’a cependant été utilisé que d’un point de vue statique, c’est-à-dire que la fréquence

du circuit n’a pas été prise en compte, alors que nous venons de voir qu’elle est un axe

essentiel du développement des circuits intégrés actuels. Il est donc indispensable de

l’étendre à un contexte dynamique.

a/ Cas des circuits ouverts

Considérons l’exemple de la Figure 1.21. Dans ce circuit, le nœud n3 est affecté

par un défaut de type circuit ouvert résistif représenté par la résistance Rop. Soit Tcl

la période d’horloge de ce circuit. A l’instant t0, on applique une transition montante

sur l’entrée E2. Cette transition est propagée par le nœud n3 jusqu’à la sortie S1. La

simulation SPICE de cet exemple est donnée sur la Figure 1.22. La courbe en trait fin

représente le comportement du nœud n3 sain, c’est-à-dire non affecté par un circuit

ouvert. La courbe en trait épais représente quant à elle le comportement du nœud n3

en présence du défaut. La sortie S1 du circuit défectueux est la courbe marquée par des

triangles.

Le temps marqué Tm est la Marge Temporelle. Il s’agit du temps entre le moment

où la sortie franchit la tension de seuil logique et le coup d’horloge suivant.
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FIG. 1.21: Circuit affecté par un circuit ouvert résistif

FIG. 1.22: Simulation SPICE des circuits sains et défectueux

On voit clairement sur cette simulation que la transition au niveau du nœud n3

est retardée par le défaut. En effet, un retard supplémentaire Tsup apparaît. Cependant,

d’un point de vue logique, la sortie se comporte tout à fait normalement puisque la

valeur de seuil logique est atteinte avant le coup d’horloge. Supposons maintenant que

la résistance du défaut augmente. Il est facile de deviner que le retard supplémentaire

augmente également jusqu’à ce qu’il devienne égal à la valeur de la marge temporelle

Tm. Dans ce cas-là, la sortie commute après le coup d’horloge, il y a donc apparition

d’une faute.

On peut alors, de même que précédemment, définir une résistance critique pour
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laquelle le retard supplémentaire est égal à la marge temporelle et associer aux va-

leurs fautives 0/1 ou 1/0 un intervalle de résistance dans lequel le comportement du

circuit est effectivement erroné. Dans notre exemple la valeur de résistance obtenue en

simulation est Rc = 7, 5 kΩ, donc l’intervalle de détection est [7, 5 kΩ,∞[.

b/ Cas des courts-circuits

Considérons à présent l’exemple de la Figure 1.23. Dans ce circuit, les nœuds n1

et n2 sont reliés par un court-circuit résistif représenté par la résistance Rs. Ce cas est

complètement symétrique au cas des circuits ouverts. En effet, pour les circuits ouverts,

plus la résistance est grande, plus le défaut est important, et l’intervalle associé à la

valeur fautive est de la forme [Rc,∞[. Dans le cas des courts-circuits, c’est l’inverse :

plus la résistance est faible et plus le défaut est important.

FIG. 1.23: Circuit affecté par un court-circuit résistif

D’une manière tout à fait identique on définit une résistance critique qu’on asso-

cie à la valeur fautive 0/1 ou 1/0. L’intervalle de détection dans le cas des courts-circuits

résistifs est donc de la forme [0, Rc].
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1.5 Conclusion

Ce premier chapitre dresse un bilan des différentes méthodes de test utilisées

dans la détection des défauts et plus particulièrement des défauts de court-circuit ou de

circuit ouvert. Les modèles de faute ont évolué au fil des années afin d’obtenir toujours

une meilleure représentativité du comportement du défaut en prenant en compte de

plus en plus de paramètres.

La première partie du chapitre s’est intéressée plus particulièrement aux défauts

de circuit ouvert. Elle présente l’impact que peut avoir un tel défaut sur les intercon-

nexions d’un circuit digital et un premier modèle de circuit ouvert prenant en compte

la résistance du défaut est présenté.

La deuxième partie, quant à elle, est focalisée sur les courts-circuits avec une

étude chronologique des modèles. Les courts-circuits sont analysés sans prendre en

compte la résistance du défaut, puis ce paramètre aléatoire qu’est la résistance est

introduit dans les modèles afin obtenir un test statique des courts-circuits résistifs.

La dernière partie du chapitre 1 a donné les pistes pour étendre les modèles

définis auparavant pour des modèles statiques.

La suite du manuscrit trouve donc ses bases dans ce chapitre. Certaines proprié-

tés évoquées ici sont en effet utilisées afin de développer des modèles toujours plus

précis et représentatifs des défauts affectant les circuits digitaux actuels.



Chapitre 2

Analyse électrique du comportement

dynamique des Circuits Ouverts résistifs

Sommaire

2.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48

2.2 Mise en evidence de l’effet mémoire . . . . . . . . . . . . . . . . 48

2.2.1 Détection du défaut avec une paire de vecteurs . . . . . . . 49

2.2.2 Détection du défaut avec une séquence de n vecteurs . . . . 52

2.3 Représentation du défaut par un modèle RC . . . . . . . . . . . 57

2.3.1 Mise en place du modèle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

2.3.2 Utilisation du modèle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61

2.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

47



48
CHAPITRE 2. ANALYSE ÉLECTRIQUE DU COMPORTEMENT DYNAMIQUE DES

CIRCUITS OUVERTS RÉSISTIFS

2.1 Introduction

Avant de pouvoir développer des modèles de faute qui serviront pour la généra-

tion automatique de vecteurs de test ou pour des simulateurs de fautes, il est capital de

comprendre, d’analyser et de modéliser le comportement électrique du défaut étudié.

De plus, les modèles de faute sont différents suivant qu’ils sont destinés à être intégrés

dans un simulateur ou dans un ATPG (Automatic Test Pattern Generator). En effet,

certaines informations, comme les vecteurs d’entrée par exemple, sont connues dans

le cas d’un simulateur alors qu’ils doivent être déterminés par l’ATPG.

L’objectif de ce chapitre est donc, dans un premier temps, d’analyser le compor-

tement électrique dynamique du circuit ouvert résistif et d’en dégager ses principales

caractéristiques. Il est notamment important de noter que s’il est nécessaire d’utiliser

une paire de vecteurs pour tester ce genre de défaut, un ATPG complet ne peut se ré-

duire à ce simple concept et le comportement du circuit ouvert lors d’un test complet

peut être différent.

Dans un second temps, afin d’éviter de nombreuses simulations électriques coû-

teuses en temps et en mémoire, un modèle représentant le circuit défectueux est pro-

posé ainsi que sa validation.

2.2 Mise en evidence de l’effet mémoire

Dans cette partie, nous nous intéressons à l’analyse électrique d’un circuit ouvert

résistif. Dans un soucis de pédagogie, un circuit logique simple mais didactique est

utilisé. La Figure 2.1 représente un circuit où le nœud n3 est affecté par un circuit

ouvert résistif. Ce circuit n’a certes aucun intérêt d’un point de vue logique mais il est
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représentatif de ce qui peut se passer dans un circuit intégré actuel et les conclusions

que nous tirerons de cette étude peuvent être extrapolées à des circuits réels. Dans notre

exemple, le circuit est composé de quatre entrées, notées E1, E2, E3, E4 et de deux

sorties notées S1 et S2. La capacitéCn3 dessinée en pointillés représente la charge créée

par les portes en aval du défaut. D’un point de vue statique (cas du test booléen), il a été

prouvé qu’un circuit ouvert résistif ne peut pas être détecté du fait que le nœud fautif

finit toujours par atteindre son niveau logique sain. En revanche, il est évident qu’un

tel défaut modifie le comportement temporel du circuit et il peut donc être détecté par

un test dynamique, autrement dit, par un test en retard grâce à l’application d’une paire

de vecteurs.

FIG. 2.1: Exemple d’un circuit ouvert résistif

2.2.1 Détection du défaut avec une paire de vecteurs

Le défaut de circuit ouvert est donc représenté sur la Figure 2.1 par l’ajout de la

résistance Rop. La valeur de cette résistance est un paramètre aléatoire du défaut com-

plètement imprévisible, mais afin d’illustrer son influence, on peut réaliser plusieurs

simulations SPICE avec différentes valeurs de résistance. La Figure 2.2 représente la

simulation SPICE du circuit sain et du circuit fautif (avec Rop = 3 kΩ). L’analyse

dynamique du comportement du défaut nécessite l’application de transitions sur les

entrées et la propagation de ces transitions à travers le circuit jusqu’aux sorties. L’état
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initial est donné par le vecteur T0 =< E1, E2, E3, E4 >=< 1010 > et la transition est

créée en appliquant ensuite le vecteur T1 =< 1110 >. L’entrée E2 commute de 0 à

Vdd et la transition est propagée à travers le circuit via les portes 1/2/3/4/5. L’évolution

de la tension au cours du temps du nœud n3 sain est représentée en trait fin sur la Fi-

gure 2.2 tandis que l’évolution du nœud n3 affecté par le défaut est représentée en trait

épais. La sortie S1 du circuit fautif est représentée quant à elle par la courbe marquée

par des triangles.

FIG. 2.2: Comportement dynamique du circuit avec une résistance de 3 kΩ

Dans cet exemple, on considère un cycle d’horloge de Tcl = 0, 4 ns. On définit

par la suite les temps de propagation suivants :

– Tpav, le temps de propagation avant le défaut (indépendant du défaut),

– Tpap, le temps de propagation après le défaut (indépendant du défaut),

– Tsup, le retard induit par le défaut (fonction des paramètres du défaut),
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– Tm, la marge temporelle du chemin E2 → S1 (fonction des trois précédents et

de Tcl).

Il apparaît clairement que la présence du circuit ouvert au niveau du nœud n3

ralentit le signal. Un retard additionnel Tsup apparaît. Cependant ce retard supplé-

mentaire reste dans cet exemple inférieur à la marge temporelle, la sortie S1 est donc

interprétée normalement et reste insensible au défaut d’un point de vue logique. En

considérant cette simulation, on peut donc dire qu’un circuit ouvert dont la taille est de

3 kΩ ne peut pas être détecté. Si l’on considère maintenant un défaut plus important,

c’est-à-dire avec une résistance plus grande, de 7, 5 kΩ dans l’exemple de la Figure

2.3, alors dans ce cas, le retard supplémentaire Tsup est égal à la marge temporelle. La

tension de sortie n’est pas descendue sous la valeur seuil de 0, 9 V lorsque survient

le front d’horloge, on obtient donc un 1 logique au lieu d’un 0 logique. On peut donc

associer à ce défaut l’intervalle de détection :

DI = [Rc,∞[ = [7, 5 kΩ,∞[ (2.1)

Cela signifie qu’un circuit ouvert résistif peut être détecté par une paire de vec-

teurs {T0, T1} uniquement si la valeur de la résistance du défaut Rop est supérieure

à une certaine valeur critique Rc. Dans l’exemple considéré, cette valeur critique est

égale à 7, 5 kΩ pour la paire de vecteurs {< 1010 >,< 1110 >}.

De manière générale, on associe au défaut de circuit ouvert un intervalle de dé-

tection DI associé aux vecteurs T0 et T1 défini par :

DI{T0,T1} =
[

R{T0,T1}
c ,∞

[

(2.2)

Dans l’exemple précédent, les simulations SPICE nous ont permis de déterminer
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FIG. 2.3: Comportement dynamique du circuit avec une résistance de 7, 5 kΩ

que R{T0,T1}
c = 7, 5 kΩ. Cependant, il est important de noter que cette valeur est asso-

ciée à la paire de vecteurs {T0, T1} et qu’une autre séquence de vecteurs, sensibilisant

un autre chemin avec une marge temporelle plus petite, pourrait peut-être détecter une

résistance plus faible et donc un intervalle plus large.

2.2.2 Détection du défaut avec une séquence de n vecteurs

Nous venons de voir dans la partie précédente que la détection d’un défaut de

circuit ouvert peut se faire à l’aide d’une paire de vecteurs. Cependant cette détection

doit se faire dans le contexte d’une séquence complète qui comporte bien évidemment

plus de deux vecteurs de test.
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Phase Vecteur Cycle E1 E2 E3 E4 Sens de la transition sur n3

Etat intitial T0 #0 0 0 1 0

Préparation

T1 #1 0 1 1 0 négative
T2 #2 0 0 1 0 positive
T3 #3 0 1 1 0 négative
T4 #4 0 1 1 0 stable
T5 #5 0 0 1 0 positive

Détection T6 #6 1 1 1 0 négative

TAB. 2.1: Séquence de vecteurs simulée

Considérons donc la séquence de test complète de m vecteurs ciblant différents

défauts et dont l’état initial est T0.

Test sequence = {T0, T1, ..., Tn−1, Tn, ..., Tm} (2.3)

Dans cette séquence le vecteur Tn est généré dans le but de détecter le circuit

ouvert résistif sur le nœud n3 du circuit de la Figure 2.1. Tn est donc tel que la transition

créée par la paire {Tn−1, Tn} passe par le nœud n3, se propage jusqu’à une sortie

primaire et permette donc la détection du défaut.

Il est important de noter que l’application successive de vecteurs avant le vecteur

Tn peut créer des transitions sur le nœud n3 mais ces transitions ne sont pas propagées

jusqu’à une sortie primaire, autrement dit le défaut n’est pas détecté avant l’application

du vecteur Tn.

La détection du circuit ouvert résistif est donc divisée en trois phases :

– L’état initial {T0},

– La phase de préparation correspondant à l’application des n − 1 vecteurs

{T1, ..., Tn−1} ; durant cette phase, le défaut ne peut pas être détecté mais le

nœud peut changer d’état,

– La phase de détection correspondant à l’application du vecteur {Tn}. Le nœud,
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s’il n’est pas affecté d’un défaut, doit commuter et la transition est observable

sur une sortie primaire.

On considère toujours l’exemple de la Figure 2.1 et une séquence de test

composée de l’état initial, d’une phase de préparation comportant cinq vecteurs

{T1, T2, T3, T4, T5} et d’une phase de détection (T6). Les vecteurs appliqués sont

donnés dans le tableau 2.1. Dans cet exemple, le nœud n3 n’est observable sur la

sortie S1 que pendant le 6e cycle lorsque E1 = 1. Le vecteur T6 a été généré à cet

effet. Les vecteurs {T1, ..., T5} ont été générés pour détecter d’autres défauts.

a/ La phase de préparation

Comme cela a été précisé auparavant, durant les cinq premiers cycles, le nœud

n3 n’est pas observable mais il peut cependant commuter du niveau logique 1 vers 0 ou

de 0 vers 1 suivant la réponse du circuit aux vecteurs de test. Dans le cas d’un circuit

sain dont le chronogramme est représenté sur la première partie de la Figure 2.4, le

nœud n3 commute de Vdd à Gnd et vice versa. La sortie de ce circuit est quant à elle

représentée sur la partie basse de la Figure 2.4.

Cependant, dans le cas d’un circuit affecté par un circuit ouvert dont le com-

portement est représenté Figure 2.5, le signal est dégradé par la présence du défaut.

Suivant la valeur de la résistance modélisant le circuit ouvert, le signal peut ne pas

atteindre les valeurs Vdd et Gnd comme l’illustre la Figure 2.5.

Analysons plus en détail la Figure 2.5. L’entrée E2 est initialement à 0 (état ini-

tial T0) et commute à 1 (vecteur T1) à l’instant t0. A l’instant t0 + Tpav, la transition

descendante atteint la sortie de la porte 3 et la tension du nœud n3 commence à dé-

croître de V0 = Vdd à Gnd. Cependant, à cause de la présence de la résistance Rop

du défaut, le temps nécessaire au signal pour atteindre Gnd est plus important qu’une

période d’horloge Tcl. A la fin du premier cycle, c’est-à-dire à l’instant t1 = t0 + Tcl,



2.2. MISE EN EVIDENCE DE L’EFFET MÉMOIRE 55

FIG. 2.4: Réponse du circuit sain à une séquence de test

l’entrée E2 commute de l’état 1 à l’état 0 (vecteur T2) et cette nouvelle transition at-

teint le nœud n3 à l’instant t0 + Tcl + Tpav. Cette transition interrompt la précédente

alors que le nœud n3 n’a pas encore atteint Gnd. Pendant ce premier cycle, on observe

alors que le nœud affecté par le défaut est passé de V0 = V (t0 + Tpav) = 1, 8 V à

V1 = V (t0 + Tpav + Tcl) ≈ 0, 36 V .

Cette observation peut bien évidemment être faite sur le cycle suivant où la nou-

velle transition sur le nœud n3 interrompt la précédente, la tension n3 remonte donc de

V1 = V (t0 + Tpav + Tcl) à V2 = V (t0 + Tpav + 2Tcl) et ainsi de suite.

En résumé, on peut dire que le nœud n3 ne se contente pas de commuter entre Vdd

etGnd. Au lieu de cela, il passe par des états intermédiaires (V0, V1, V2...). En fait, pour

chaque vecteur Tj appliqué, la tension Vj résultante dépend de la résistance du défaut
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FIG. 2.5: Réponse du circuit défectueux à une séquence de test avec une résistance de 7, 5 kΩ

ainsi que de la tension précédente Vj−1 qui elle-même dépend de façon récursive de la

résistance de circuit ouvert et de la tension précédente... En conséquence, à la fin de la

phase de préparation, juste avant la phase de détection (par le vecteur Tn), le nœud ni

présente une tension Vn−1 qui dépend de toutes les tensions intermédiaires précédentes

et donc de tous les vecteurs qui ont été appliqués sur le circuit.

b/ La phase de détection

Passons à présent à l’étude de la phase de détection. Lorsque le vecteur T6 est

appliqué, une transition est propagée depuis l’entrée E2 vers le nœud n3, cette transi-

tion est retardée par la résistance de circuit ouvert et est finalement propagée jusqu’à

la sortie S1. Cette situation est similaire à celle de la détection à deux vecteurs étudiée
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précédemment (T5, le dernier vecteur de la phase de préparation, et T6).

Il existe cependant une différence fondamentale entre une détection à deux vec-

teurs et une détection avec une séquence de vecteurs. En effet, dans le premier cas,

le retard additionnel dépend de la tension initiale V0 = 0 (respectivement Vdd) alors

qu’avec une séquence complète, ce retard dépend de la tension intermédiaire précé-

dente Vn−1 6= 0 (respectivement Vdd). Grâce aux simulations SPICE réalisées, on dé-

termine une résistance critique de 28 kΩ pour cette séquence de vecteurs alors que

dans le cas de la détection à deux vecteurs {T0, T1} cette valeur critique n’était que de

7, 5 kΩ. Ceci démontre clairement l’impact de la phase de préparation sur la détec-

tion d’un circuit ouvert résistif. On peut déduire que la valeur de la résistance critique

dépend également de la séquence de vecteurs appliqués avant la phase de détection.

L’intervalle de détection ne s’écrit donc plus DI [T5,T6] =
[

R{T5,T6}
c ,∞

[

mais :

DI{T0,T1,T2,T3,T4,T5,T6} =
[

R{T0,T1,T2,T3,T4,T5,T6}
c ,∞

[

(2.4)

2.3 Représentation du défaut par un modèle RC

2.3.1 Mise en place du modèle

Dans un souci de simplicité et de rapidité de calcul pour l’exploitation du mo-

dèle, nous proposons ici de modéliser par un simple circuit RC le retard créé par un

circuit ouvert résistif.

Considérons toujours l’exemple de circuit ouvert de la Figure 2.1 et étudions la

variation du retard mesuré entre le nœud n2 et le nœud n3 en fonction de la valeur de

la résistance du défaut. Le résultat de la simulation SPICE est donné sur la Figure 2.6.
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On s’aperçoit alors que la variation du retard en fonction de la résistance de circuit

ouvert est linéaire. On peut donc écrire une relation de la forme :

Retard = α×Rop + β (2.5)

FIG. 2.6: Evolution du retard en fonction de la résistance du défaut

β est l’ordonnée à l’origine de la courbe, c’est-à-dire le retard de la porte 3 avec

une résistance de circuit ouvert égale à 0, autrement dit le terme β est le retard nominal

de la porte. Or on peut également étudier l’évolution de ce retard nominal en fonction

de la charge capacitive appliquée à notre porte n°3 (Figure 2.7). De nouveau cette

évolution est linéaire et peut donc s’écrire :

Retardnom = Retardsans charge + γ × CL (2.6)

où Retardsans charge est le retard de la porte sans aucune charge en sortie et CL est

la capacité de charge appliquée en sortie de la porte (CL est la somme des capaci-
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tés d’entrée de toutes les portes connectées à la sortie de la porte 3). Cette valeur de

Retardsans charge et la constante γ peuvent typiquement être mémorisées dans une bi-

bliothèque (pour chaque porte).

FIG. 2.7: Evolution du retard en fonction de la capacité de charge

On obtient alors l’équation du retard :

Retard = α×Rop +Retardsanscharge + γ × CL (2.7)

Enfin le paramètre α dépend lui aussi de la capacité de charge CL suivant la loi :

α = λ× CL (2.8)

On peut alors finalement modéliser le retard de la porte 3 affectée par un défaut de
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circuit ouvert résistif par un circuit RC à l’aide de l’équation suivante :

Retard = Retardsans charge + γ × CL + λ×Rop × CL (2.9)

Les constantes γ, λ et Retardsans charge ont été calculées pour différents types de porte,

pour une technolofie de 0, 18 µ, à longueur de canal minimale et sont données dans le

tableau 2.2

Porte Transistion λ (s.Ω−1(fF )−1) γ (s.F−1) Retardsans charge (ps)

Inverseur
montante 0,71 5166,67 16,7

descendante 0,71 4000,0 10,0

NAND2
montante 0,72 2833,33 33,3

descendante 0,72 3833,33 23,3

NOR2
montante 0,71 2166,67 16,7

descendante 0,72 7000,00 30,0

NAND3
montante 0,72 4500,00 20,0

descendante 0,72 4000,00 20,0

NOR3
montante 0,70 2166,67 16,7

descendante 0,73 9666,67 76,7

TAB. 2.2: Bibliothèque des paramètres pour modéliser les portes par un circuit RC

La Figure 2.8 représente, dans le cas d’une transition montante sur un inverseur,

la variation du retard en fonction de la résistance de circuit ouvert et ce pour plusieurs

valeurs de capacité de charge.

Puisque le retard additionnel Tsup provoqué par le défaut est lié à la résistance de

circuit ouvert par Tsup = λ× Rop × CL, on peut déduire que la résistance d’un défaut

dont le retard additionnel est Tsup s’exprime :

Rop =
Tsup
λ× CL

(2.10)

Ainsi les intervalles de détection associés aux valeurs fautives dans le domaine
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FIG. 2.8: Retard créé par un circuit ouvert résistif pour plusieurs valeurs de capacité de charge

des résistances peuvent être obtenus en appliquant cette relation aux intervalles de

détection dans le domaine temporel. Une approche similaire avait été suggérée dans

[49] mais aucun résultat expérimental n’avait été donné pour des circuits ouverts.

2.3.2 Utilisation du modèle

Considérons donc que le défaut se comporte comme un circuit RC (Figure 2.9)

et reprenons le cas de la partie précédente où le défaut est soumis à une séquence de

vecteurs de test. Dans le cas où le nœud est dans une transition descendante, alors

la capacité se décharge et si dans le cas contraire, le nœud est dans une transition

montante, la capacité se charge comme l’illustre la Figure 2.10.
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FIG. 2.9: Représentation d’une porte par un circuit RC

FIG. 2.10: Charge (a) et décharge (b) d’une capacité

On peut alors écrire les équations classiques de charge et de décharge d’une

capacité :

Charge Vi+1 = (Vdd − Vi)
(

1− e−Tcl/Cn3 (Rt+Rop)
)

+ Vi (2.11)

Décharge Vi+1 = e−Tcl/Cn3 (Rt+Rop) Vi (2.12)
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Soit, en posant :















































R = Rt +Rop

C = Cn3

A = e−Tcl/RC

k = Vdd
(

1− e−Tcl/RC
)

(2.13)

On obtient :

Charge Vi+1 = AVi + k (2.14)

Décharge Vi+1 = AVi (2.15)

Remarquons que, pour un défaut donné, les coefficients A et k dépendent d’une part

des paramètres du circuit (Rt, Cn3 , t = Tcl), indépendants du défaut, et d’autre part

d’un paramètre aléatoire (Rop) lié au défaut.

Supposons la tension initiale V0 d’un nœud étudié connue et supposons qu’on

applique le vecteur {T0, T1, T2, T3} = {0, 1, 1, 0} au circuit. On obtient alors successi-

vement :

#T Potentiel

V0

T0 = 0 V1 = A V0

T1 = 1 V2 = A V1 + k = A2 V0 + k

T2 = 1 V3 = A V2 + k = A3 V0 + Ak + k

T3 = 0 V4 = A V3 = A4 V0 + A2k + Ak
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On peut donc écrire que le potentiel du nœud au bout de n vecteurs est :

Vn = AnV0 +
n−1
∑

i=0

(ǫiA
n−1−ik)

avec ǫi = {0, 1} suivant le sens de la transition (ici ǫ0 = ǫ3 = 0 et ǫ1 = ǫ2 = 1).

Ainsi, en supposant la valeur du potentiel initial V0 connue, on peut déterminer

l’évolution du potentiel électrique d’un nœud affecté par un circuit ouvert tout au long

de l’application d’une séquence de test sans aucune simulation électrique.

2.4 Conclusion

Ce deuxième chapitre est basé sur l’étude du comportement électrique d’un cir-

cuit ouvert affectant une interconnexion d’un circuit digital. Il servira dans la suite de

ce manuscrit au développement de modèles applicables d’une part dans un simulateur

de fautes et d’autre part dans un ATPG.

La première partie a mis en évidence un effet qui apparaît durant la réalisation

d’un test tel qu’en milieu industriel. En effet, si la détection d’un circuit ouvert résistif

ne nécessite que deux vecteurs, ces vecteurs font partie d’une séquence de vecteurs

appliqués sur le circuit et ce ne sont donc plus deux mais des milliers de vecteurs

qui sont appliqués sur le circuit. Le comportement du nœud fautif est donc totalement

dépendent de la configuration des vecteurs appliqués sur les entrées. La détection du

défaut a donc été étudiée lorsque celui-ci est testé dans une séquence de test complète.

La deuxième partie, quant à elle, s’attache à la modélisation du défaut par un

circuit de type RC. Cette modélisation simplifie l’étude des circuits ouverts et surtout

diminue le nombre de simulations nécessaires. On peut ainsi facilement appliquer ce
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modèle dans un simulateur de fautes ainsi que dans un ATPG, ce qui est fait dans le

chapitre suivant.





Chapitre 3

Simulation et ATPG pour le test

dynamique des Circuits Ouverts résistifs

Sommaire

3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

3.2 Simulation sans effet mémoire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

3.2.1 Description de la méthode . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.2.2 Resultats expérimentaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71

3.3 ATPG avec effet mémoire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74

3.3.1 Description de la procédure de l’ATPG . . . . . . . . . . . 74

3.3.2 Phase de pré-traitement de l’ATPG . . . . . . . . . . . . . . 78

3.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82

67



68
CHAPITRE 3. SIMULATION ET ATPG POUR LE TEST DYNAMIQUE DES CIRCUITS

OUVERTS RÉSISTIFS

3.1 Introduction

Ce chapitre est consacré à l’élaboration d’un simulateur de fautes ainsi que d’un

ATPG spécifiques ciblant les circuits ouverts résistifs. Il sera par conséquent scindé en

deux parties.

Dans le cadre d’une coopération avec l’université Albert-Ludwigs de Freiburg

(Allemagne), un simulateur de fautes a été développé pour les circuits ouverts résistifs

à partir du modèle proposé dans le chapitre précédent [50]. La première partie de

ce chapitre est donc dédiée à la mise en place de ce simulateur de circuits ouverts

résistifs ainsi que d’une nouvelle métrique permettant de quantifier de manière réaliste

la couverture de fautes.

La deuxième partie, quant à elle, se focalise sur le développement d’un ATPG

spécifique ciblant les circuits ouverts résistifs. Sa spécificité provient du fait qu’il ga-

rantit la propagation du défaut pour une gamme maximale de résistance de défaut.

L’algorithme comprend deux phases, une phase de pré-traitement et une phase d’ap-

plication. Ces deux étapes sont décrites dans cette partie.

3.2 Simulation sans effet mémoire

Cette partie présente un nouveau simulateur de fautes capable de déterminer la

couverture de fautes pour des circuits ouverts résistifs provoquant de faibles retards,

c’est-à-dire des retards inférieurs à une période d’horloge. Ces défauts sont typique-

ment indétectables avec des modèles de collage ou de transition. Le modèle utilisé

relie le retard créé par le défaut à une gamme de résistance de circuit ouvert. A par-

tir de cette gamme de résistance, une métrique de couverture de faute probabiliste est

http://www.uni-freiburg.de
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ainsi définie.

3.2.1 Description de la méthode

Considérons un circuit combinatoire représenté au niveau porte ainsi que des

informations de type retard des portes, période d’horloge... Considérons également

une liste de fautes sur ce circuit et un ensemble de vecteurs de test. Une faute donnée

est localisée sur une interconnexion sur laquelle une transition est ralentie. La valeur δ

de ce ralentissement, c’est-à-dire la taille du défaut, n’est pas une donnée connue car

elle dépend de la valeur du défaut qui est un paramètre aléatoire. Cependant, on peut

déterminer une gamme de valeurs δ pour lesquelles le défaut est détecté.

FIG. 3.1: Description de la méthode sur un circuit simple

Sur la Figure 3.1, pour chaque faute fi affectant le circuit et pour chaque paire

de vecteurs de test tpj appliquée au circuit sous test, un Intervalle de Détection

DI t (fi, tpj) est calculé dans le domaine temporel. Cet intervalle de détection

contient toutes les valeurs de retard δ (fi) (c’est-à-dire la taille de fi) pour lesquelles

le circuit est declaré fautif avec la paire de vecteurs tpj . Cet intervalle est de la

forme
[

δmin,∞
[

. Les intervalles de détection peuvent également être constitués de

sous-intervalles disjoints. Un Intervalle de Détection peut être vide si aucun chemin

allant du site fautif à une sortie primaire n’est sensibilisé. Finalement, l’Intervalle de

Détection pour l’ensemble des vecteurs de test est l’union des intervalles individuels :
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DI t (fi) = DI t (fi, tp1) ∪ ... ∪ DI
t (fi, tpm) où m est le nombre de paires de

vecteurs de test appliquées.

On définit de plus l’Intervalle de détectabilité Globale GI t (fi) comme étant la

gamme de retards créés pour lesquels le défaut est détecté par au moins une paire

de vecteurs (qui ne fait pas forcément partie de la séquence de test). Autrement dit,

DI t (fi) est la gamme de retards δ (fi) couverte par le test, tandis que GI t (fi) est

la gamme de retards δ (fi) qui serait couverte par le meilleur ensemble de paires de

vecteurs, c’est-à-dire l’ensemble exhaustif. Afin de ne tester que les défauts créant de

faibles retards, on réalise l’intersection deDI t (fi) etGI t (fi) avec l’intervalle [0, Tcl],

où Tcl est la période d’horloge. Cette restriction permet de ne pas considérer les fautes

créant des retards supérieurs à Tcl qui sont déjà couvertes par des tests de collage.

Après avoir calculé les intervalles de détection DI t (fi) pour la séquence de

test considérée et de détectabilité globale GI t (fi) pour une faute fi dans le domaine

temporel, les gammes correspondantes de résistance de circuit ouvert sont calculées

à partir du modèle électrique proposé dans le chapitre précédent. Les intervalles

résultants sont respectivement appelés Intervalle de Détection dans le domaine

des résistances DIr (fi) et Intervalle de détectabilité G lobale dans le domaine des

résistances GIr (fi).

Finalement, la couverture réaliste pour une faute fi est définie par :

FC =

∫

DIr(fi)
ρ (r) dr

∫

GIr(fi)
ρ (r) dr

(3.1)

Cette métrique est liée à la distribution ρ (r) des résistances de circuit ouvert.

La Figure 3.2 représente le flot complet du simulateur sous forme de graphe.
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FIG. 3.2: Flot de la méthode de simulation de fautes

3.2.2 Resultats expérimentaux

L’équipe de Freiburg a, par la suite, développé ce simulateur et l’a expérimenté

et validé sur des circuits combinatoires ISCAS’85 et sur des circuits séquentiels IS-

CAS’89 et ITC’99 pour des séries de 100 et 1000 vecteurs aléatoires. La technologie

utilisée était de 0, 18 µm avec une tension d’alimentation de Vdd = 1, 8 V . Une pé-

riode d’horloge Tcl égale à la marge temporelle du chemin critique plus une marge de

sécurité de 20 % a été considérée. L’intervalle de détectabilité globale a été approximé

par [Dmax, Tcl], avecDmax la marge du plus long chemin passant par fi, c’est-à-dire la

différence entre Tcl et le retard nominal de ce chemin. La distribution ρ des résistances

de circuit ouvert considérée est celle présentée dans [51].

Le tableau 3.1 regroupe les résultats obtenus.
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Circuit Tcl Nombre de 100 vecteurs 1000 vecteurs

(ns) fautes FC FC optimiste T(s) FC FC optimiste T(s)

c0017 0,17 22 80,43 100,00 0,1 80,43 100,00 0,4

c0095 0,63 64 66,28 100,00 0,2 70,70 100,00 1,5

c0880 2,43 886 29,59 87,58 2,4 41,32 96,39 25,2

c1355 1,86 1174 42,35 82,45 50,4 61,02 93,95 633,7

c1908 3,06 1826 19,55 60,51 7,8 34,91 84,94 115,5

c2670 3,56 2852 22,59 69,78 43,5 32,25 81,38 1137,4

c5315 3,71 4970 32,45 91,07 51,3 42,77 99,38 1371,5

s00027 0,58 34 28,66 91,18 0,1 44,19 100,00 0,7

s00208 0,87 244 21,65 65,57 0,3 32,21 84,43 4,3

s00298 1,09 272 21,76 82,35 0,4 25,93 92,28 7,9

s00344 1,67 368 32,28 89,67 0,6 42,81 97,01 11,1

s00349 1,67 370 32,38 89,46 0,7 42,87 96,76 11,4

s00382 1,86 364 23,22 78,57 0,5 28,34 88,46 10,5

s00386 1,37 344 29,52 58,72 0,6 41,68 80,23 12,2

s00400 1,86 372 19,95 67,47 0,8 28,91 89,52 10,6

s00420 1,21 504 12,89 32,14 0,9 22,58 51,39 12,3

s00444 2,05 410 20,75 79,76 0,9 25,26 86,83 11,6

s00510 1,03 472 36,46 83,69 1,0 44,74 96,61 15,8

s00526 1,09 436 17,17 53,90 0,9 23,83 71,56 10,4

s00641 5,33 866 18,87 81,41 2,2 23,66 92,15 20,9

s00713 5,60 894 18,33 77,96 2,6 22,85 88,37 30,2

s00820 2,16 624 16,49 44,07 1,5 25,83 60,58 23,6

s00832 2,20 620 16,65 44,52 1,4 25,82 60,16 16,8

s00838 1,88 1024 5,56 13,96 1,8 9,37 23,54 18,2

s00953 1,47 880 17,75 48,41 1,6 33,40 81,93 21,1

s01196 2,43 1122 16,29 57,31 2,3 28,48 82,35 26,9

s01238 2,50 1080 16,59 58,33 2,2 28,15 81,57 26,7

s01423 7,86 1496 7,04 62,63 3,5 12,17 87,23 41,1

s01488 2,87 1334 32,45 66,04 3,4 48,93 91,60 35,9

s01494 2,96 1322 32,77 66,19 3,4 49,22 92,06 39,1

s05378 2,68 5986 23,97 64,55 20,0 32,55 80,42 204,4
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Circuit Tcl Nombre de 100 vecteurs 1000 vecteurs

(ns) fautes FC FC optimiste T(s) FC FC optimiste T(s)

s09234 4,58 11688 10,35 42,27 55,6 16,32 57,78 563,6

s13207 5,73 17302 7,48 57,95 196,6 10,08 68,80 2165,3

s15850 7,20 20766 9,56 62,22 257,5 12,55 72,13 7118,9

s35932 3,36 35656 43,41 89,72 169,4 48,57 92,01 1852,0

s38417 4,79 47686 20,49 77,33 147,1 25,78 86,87 1868,0

s38584 6,49 41434 14,98 74,01 139,7 18,24 82,96 1733,2

b01c 0,56 94 53,77 100,00 0,2 61,59 100,00 2,3

b02c 0,34 52 62,17 98,08 0,1 65,45 100,00 1,3

b03c 1,11 298 33,09 98,66 0,7 40,56 100,00 7,1

b04c 2,43 1240 12,91 53,79 13,1 31,41 88,47 250,2

b05c 3,14 1076 23,47 80,11 5,9 36,90 92,10 56,1

b06c 0,44 98 53,03 100,00 0,2 56,41 100,00 2,1

b07c 2,29 838 22,29 82,82 2,8 30,58 89,86 40,2

b08c 0,92 334 23,94 74,25 0,7 36,03 95,51 7,8

b09c 0,94 318 28,42 80,50 0,7 32,41 85,22 7,3

b10c 1,20 348 35,85 88,22 0,8 49,79 100,00 7,9

b11c 2,43 1084 23,12 82,56 2,8 32,84 95,85 31,4

b12c 2,01 2000 20,92 72,10 4,7 31,70 89,00 58,2

b13c 0,99 614 23,95 92,02 1,2 34,01 98,21 13,0

Moyenne 26,72 73,12 35,57 86,16

TAB. 3.1: Résultats de simulation de fautes à faible retard

La première série correspond aux circuits de référence de la série ISCAS’85, la

deuxième à la série ISCAS’89 et la dernière à la série ITC’99.

Les colonnes 2 et 3 représentent la période d’horloge Tcl en nanosecondes et

le nombre de sites de faute possibles dans le circuit. La colonne 4 représente la cou-

verture de faute réaliste obtenue pour 100 vecteurs aléatoires. La colonne 5 relève le

pourcentage de fautes détectées sans considération de la taille, c’est-à-dire les fautes
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avec un intervalle de détectionDI t non vide. Etant donné que cette valeur est une sur-

estimation de la couverture réaliste, elle est appelée "couverture de faute optimiste".

La colonne 6 représente le temps CPU nécessaire à la simulation avec un server AMD

Opteron à 2,6 GHz. Les colonnes 7 à 9 quant à elles donnent les mêmes informations

que les colonnes 4 et 6 mais avec une séquence de 1000 vecteurs aléatoires. La dernière

ligne fournit les valeurs moyennes tous circuits confondus.

On peut remarquer que la courverture de faute est globalement assez faible. Il

faut cependant se rappeler que seule une certaine classe de défauts est ciblée, à savoir

les circuits ouverts résistifs créant de faibles retards et que la couverture d’autres fautes

comme les collages pourrait être bien plus grande.

3.3 ATPG avec effet mémoire

En s’appuyant sur l’analyse menée dans le chapitre précédent, cette partie est

consacrée à la définition d’une technique d’ATPG spécifiquement dédiée aux circuits

ouverts résistifs. Si l’on suppose la détection de défauts réalistes, c’est-à-dire des dé-

fauts dont la résistance ne peut être connue a priori, il est clair que l’objectif de cet

ATPG n’est pas seulement la sensibilisation et la propagation du défaut mais égale-

ment la garantie de la détection de ce défaut pour une gamme de résistance la plus

large possible.

3.3.1 Description de la procédure de l’ATPG

Il a été montré dans le chapitre précédent que pour un circuit ouvert résistif

donné, une certaine séquence de test détecte un défaut dans une gamme de résistance
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donnée par la résistance critique :

DI{sequence} =
[

R{sequence}c ,∞
[

(3.2)

Cette valeur critique de résistance est fonction des caractéristiques électriques du nœud

incriminé ainsi que de la marge temporelle Tm durant la phase de détection. On peut

donc en déduire que plus le chemin sensibilisé est long, plus la marge temporelle est

courte et par conséquent plus la résistance détectée est faible, d’où un intervalle de

détection maximal plus grand. Bien que trivial, ce point est très important au moment

de la génération des vecteurs de test [52]. A partir de ces observations, l’ATPG doit

donc, pour un nœud affecté donné, générer un vecteur de test qui propage une transition

à travers le plus long chemin possible incluant le nœud fautif.

FIG. 3.3: Exemple d’un circuit ouvert résistif

Il a également été démontré dans le chapitre précédent que la résistance critique

dépend de la tension finale de la phase de préparation Vn−1. Il est évident que, dans le

cas d’une transition montante, plus cette tension finale est faible, plus la résistance cri-

tique l’est aussi. En d’autres termes, on obtient une résistance critique minimale Rminc

et par conséquent un intervalle de détection maximal si la séquence de test appliquée

est telle que la tension finale de la phase de préparation est nulle, Vn−1 = 0 V .

Considérons le même exemple que dans le chapitre 2, celui-ci est rappelé sur

la Figure 3.3. Le circuit est affecté par un défaut de circuit ouvert résistif au niveau

du nœud n3. Ce défaut est modélisé par la résistance notée Rop. La Figure 3.4 repré-
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sente une simulation SPICE de ce circuit avec une nouvelle séquence de test composée

de 9 vecteurs {T0, T1, T2, T3, T4, T5, T6, T7, T8} durant laquelle l’entrée E3 prend suc-

cesscivement les valeurs 1, 0, 0, 0, 0, 1, 1, 1, 1 tandis que les entrées < E2, E4 > valent

< 1, 0 > et que les valeurs 0, 0, 0, 0, 0, 0, 0, 0, 1 sur l’entrée E1. Cette simulation a été

réalisée avec une résistance de circuit ouvert de 7, 5 kΩ. On s’aperçoit sur cette Figure

3.4 que le défaut est détecté puisque la sortie S1 commute juste après le coup d’horloge

alors que dans le cas d’un circuit sain, la transition survient avant le coup d’horloge. En

d’autres termes, cette résistance de 7, 5 kΩ est la résistance critique minimaleRminc . Le

potentiel V6 (potentiel final de la phase de préparation) est à 0 V, ce qui est la meilleure

condition de détection du défaut avec une résistance critique mimimale. La Figure 3.4

représente donc le meilleur des cas où l’intervalle de détection DI est borné par la

résistance critique minimale.

FIG. 3.4: Simulation SPICE d’un circuit ouvert résistif

Le but de l’ATPG est donc de créer une séquence de test qui permettra d’avoir

la tension finale de la phase de préparation égale à une valeur extrême (Gnd ou Vdd).

L’exemple de la Figure 3.4 montre que les potentiels intermédiaires {V4, V5, V6} du



3.3. ATPG AVEC EFFET MÉMOIRE 77

nœud n3 décroissent de Vdd à 0 V lorsque les vecteurs T4, T5 et T6 sont appliqués.

Etant donné que ces trois vecteurs sont identiques, aucune transition n’est appliquée

sur le nœud n3 et celui-ci a donc suffisamment de temps pour redescendre à 0 V.

Cette observation permet de dire que le nœud à tester ni est établi à 0 V (respec-

tivement à Vdd) si, avant la phase de détection, le nœud reste stable pendant un nombre

suffisant de cycles d’horloge consécutifs. Dans la suite de ce manuscrit, nous appele-

rons ce nombre minimal de cycles d’horloge consécutifs où le nœud reste stable Nni

.

L’idée directrice de cet ATPG est donc de garantir qu’au moment où le vecteur

assurant la détection est généré, le nœud ni affecté par le circuit ouvert est resté stable

un nombre Nni de cycles avant la transition créée par le vecteur de détection. Remar-

quons qu’une méthode radicale pourrait être de rajouter Nni vecteurs avant chaque

détection mais celle-ci ne serait pas du tout acceptable en termes de nombre de vec-

teurs générés.

Une autre solution, plus raisonnable, consiste à calculer, pendant la génération

des vecteurs de test, une variable d’activité Ani pour chaque nœud ni. Cette variable

indique à chaque instant le nombre de cycles consécutifs où le niveau logique du nœud

est resté stable. On peut aussi créer un ensemble de nœuds qui peuvent être pris pour

cible dans la génération suivante. Ce sont les nœuds du circuit tels que Ani ≥ Nni,

c’est-à-dire que le nœud à tester est resté stable suffisamment longtemps pour atteindre

le potentiel Vdd ou Gnd. Enfin, un vecteur est généré pour tester un de ces nœuds

appartenant à l’ensemble des cibles.

L’avantage de cet ATPG est qu’il ne nécessite pas de génération de vecteurs de

test supplémentaires et qu’il garantit une couverture avec l’intervalle de détection DI

maximal pour chacun des nœuds à tester.
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3.3.2 Phase de pré-traitement de l’ATPG

Le point clé de l’ATPG décrit dans la partie précédente est donc le calcul du

nombre de cycles consécutifs où le nœud doit rester stable afin d’assurer qu’il est bien à

0 V ou à Vdd. Une première solution simple serait de considérer pour chacun des nœuds

un même nombre N de cycles, en prenant N assez grand de manière à pouvoir garantir

le niveau des nœuds à la fin de la phase de préparation. Cependant, durant l’application

de l’ATPG, les nœuds à considérer sont choisis dynamiquement, ainsi une valeur de

N surestimée signifie un nombre de candidats faible. Au début de l’ATPG, lorsque le

nombre de candidats est élevé, ceci ne représente aucun problème, en revanche cela

peut en devenir un à la fin de la génération des vecteurs quand le groupe de candidats

se réduit. Il faudrait dans ce cas rajouter des vecteurs à la séquence.

Une solution plus appropriée serait donc de déterminer dynamiquement cette va-

leur de Nni pour chaque défaut du circuit. Elle doit être calculée pour chaque nœud et

pour chaque vecteur. Dans la partie 2.3 du chapitre précédent, le circuit ouvert résistif

affectant le circuit est modélisé par un circuit RC. Nous allons donc utiliser ce modèle

afin de calculer la variable Nni. La Figure 3.5 illustre le comportement du modèle RC

où Rminc est la résistance critique minimale et Cni est la capacité du nœud ni consi-

déré. La partie décroissante de la courbe représente la phase de préparation alors que

la partie croissante représente la phase de détection.

Dans la phase de préparation, le temps Tr représente le temps requis pour que

la tension du nœud ni passe de Vdd à 1 % de Vdd. On considère que la tension Vn−2

est à Vdd, ce qui représente le pire cas. A partir du modèle RC considéré, on peut alors

modéliser la partie décroissante de la courbe par :

0, 01× Vdd = Vdd × e
−Tr/τ (3.3)
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FIG. 3.5: Exemple de phases de préparation et de détection d’un circuit ouvert résistif

où τ = Rminc × Cni

Dans la phase de détection, le signal Vni passe de Vn−1 = 0 V à Vdd/2 (considéré

comme le niveau de seuil logique) en un temps égal à la marge temporelle Tm. On peut

alors écrire :

1

2
Vdd = Vdd ×

(

1− e−Tm/τ
)

(3.4)

En isolant τ dans les équations (3.2) et (3.3), on obtient :

τ =
Tr
ln(100)

=
Tm
ln(2)

(3.5)

Tr = Tm ×
ln(100)

ln(2)
(3.6)

Remarquons dans l’équation ci-dessus une propriété fondamentale : le temps Tr

nécessaire au nœud pour descendre de Vdd à 0 V ne dépend ni de la résistance critique
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minimaleRminc , ni de la charge présente sur ce nœud Cni. Il ne dépend que de la marge

temporelle Tm pendant la phase de détection.

Enfin, puisque Nni est le nombre de cycles d’horloge intervenant pendant la

période Tr, on a :

Nni = E
(

Tr
Tcl

)

(3.7)

Bien entendu, cette analyse a été menée en considérant un simple circuit RC

piloté par des sources de tension idéales. Dans un contexte réel, ce circuit RC est

piloté par la porte amont. La relation entre la marge temporelle Tm et le temps requis

Tr dépend donc de cette porte amont. La variableNni peut alors être obtenue avec une

simulation SPICE pour chaque type de porte logique.

Il faut cependant garder en tête qu’un des points du cahier des charges pour que

l’ATPG reste efficace est qu’on doit avoir recours le moins possible à des simulations

coûteuses en temps CPU et en mémoire. Afin d’éviter ce point noir, on peut réaliser

une série de simulations SPICE pour créer une bibliothèque. On effectue donc pour

chaque porte une simulation comparable à celle représentée sur la Figure 3.5 pour une

capacité de charge Cni quelconque et pour chaque valeur de marge temporelle Tm, on

relève le temps requis Tr. En ce qui concerne les portes à entrées multiples du type

NAND ou NOR, les simulations sont réalisées dans le cas le plus défavorable, c’est-

à-dire lorsqu’elles représentent le chemin le plus résistif (un seul transistor ouvert par

réseau parallèle). On obtient alors les caractéristiques présentées sur la Figure 3.6.

On observe alors que l’évolution de Tr en fonction de la marge temporelle n’est

pas de la forme y = a x comme on le montre dans l’équation (3.5) mais plutôt de

la forme y = a x + b. Ceci provient du fait qu’à la résistance critique minimale
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FIG. 3.6: Pré-caractérisation de Tr en fonction de Tm

Rminc vient s’ajouter la résistance équivalente de la porte amont. La constante de temps

τ n’est donc plus égale à τ = Rminc × Cni mais à τ =
(

Rminc +Rn/p
)

× Cni. Les

équations de charge et de décharge vues précédemment deviennent alors :















1
2
× Vdd = Vdd ×

[

1− e−Tm/(Rp+R
min
c )×Cni

]

0, 01× Vdd = Vdd × e
−Tr/(Rn+Rminc )×Cni

(3.8)

et l’équation liant le temps requis à la marge temporelle devient :

Tr = Tm ×
ln(100)

ln(2)
− Cni × ln(100)× (Rp −Rn) (3.9)

On peut maintenant décrire le processus complet de l’ATPG :

– Pour chaque nœud ni restant,

– calculer dynamiquement la variable d’activité Ani

– déterminer le plus long chemin de propagation pour ni

– déterminer la marge temporelle correspondante Tm

– déterminer le temps requis par Tr = a Tm + b

– déterminer le nombre de cycles d’horloge requis par Nni = E (Tr/Tcl)
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– déterminer les nœuds candidats tels que Ani ≥ Nni

– générer un vecteur de test pour l’un de ces candidats.

Ce processus est résumé à la Figure 3.7

FIG. 3.7: Processus de l’ATPG

3.4 Conclusion

A partir de l’étude électrique effectuée sur les circuits ouverts résistifs présentée

dans le chapitre précédent, un simulateur de fautes et un ATPG ont été développés.

L’équipe de l’Université Albert-Ludwigs a réalisé un simulateur basé non seulement



3.4. CONCLUSION 83

sur le comportement électrique du défaut mais également sur la distribution probabi-

liste de la valeur de la résistance de ce défaut. Une métrique permettant de qualifier la

couverture de fautes réaliste du modèle a ainsi été proposée et validée sur une série de

tests sur des circuits aussi bien combinatoires que séquentiels.

Un principe d’ATPG spécifique pour les défauts de circuit ouvert résistif a éga-

lement été proposé. Cet ATPG permet de sensibiliser et de propager le défaut vers

une sortie primaire et garantit également la détection de ce défaut pour une gamme de

résistance de circuit ouvert la plus large possible.
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4.1 Introduction

Après le circuit ouvert étudié dans les chapitres précédents, le court-circuit est

le deuxième type de défaut courant qui affecte les circuits intégrés actuels. Encore une

fois, la réalisation d’outils permettant la détection d’un tel défaut passe par une étude

approfondie de son impact sur le comportement électrique du circuit. Le but de notre

travail étant de réaliser des modèles de fautes utilisables dans des ATPG permettant

d’obtenir la plus grande couverture possible, nous nous sommes naturellement inté-

ressés à des défauts réalistes dans des circuits réalistes, à savoir des courts-circuits

résistifs dans des circuits soumis à des interférences de type couplage entre lignes

d’interconnexion. Ce chapitre est donc scindé en deux parties.

La première partie s’intéresse à un court-circuit résistif seul, c’est-à-dire sans

prendre en compte l’impact que peuvent avoir les lignes d’interconnexion environ-

nantes. L’étude met en avant l’influence de la valeur aléatoire de la résistance de court-

circuit ainsi que des vecteurs appliqués en entrée du circuit. Les premières conclusions

nécessaires à l’élaboration d’un modèle mathématique en sont déduites.

La deuxième partie quant à elle propose une étude plus complète du compor-

tement d’un court-circuit aggravé par un couplage capacitif avec les lignes environ-

nantes. Ce couplage est modélisé par une capacité entre les deux lignes mises en conflit

par le court-circuit.

4.2 Influence de la résistance de court-circuit

Dans cette partie nous nous intéressons à l’étude du comportement électrique

dynamique d’un court-circuit résistif sans capacité de couplage. Pour ceci nous nous
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appuyons sur le circuit didactique représenté sur la Figure 4.1. Dans ce circuit logique,

les interconnexions n1 et n2 sont court-circuitées. Le court-circuit est représenté par la

résistance Rs dont la valeur est a priori inconnue puisque dépendante de paramètres

aléatoires tels que la topologie ou le matériau du défaut. Il est donc important de s’in-

téresser au comportement du circuit en présence de défauts de différentes tailles.

Cependant, la valeur de la résistance de court-circuit n’est pas le seul facteur

à prendre en compte. En effet, l’impact d’un court-circuit est tel que chacun des

nœuds essaye d’imposer sa valeur logique à l’autre. Or, dans le cas où les deux

nœuds sont au même niveau ou bien les deux transitions sont dans le même sens,

alors l’influence du court-circuit est transparente. Par exemple, si l’on applique aux

entrées {E1, E2, E3, E4} du circuit de la Figure 4.1 les vecteurs {0, 1, 0, 0} et

{1, 1, 1, 0}, alors les transitions sur les interconnexions n1 et n2 se font dans le

même sens. Dans ce cas, la présence du défaut de court-circuit ne perturbe en rien le

fonctionnement du circuit.

FIG. 4.1: Exemple d’un court-circuit résistif sensibilisé par des transitions de même sens

La Figure 4.2 représente une simulation SPICE du circuit de la Figure 4.1. La

partie supérieure illustre les transitions appliquées sur les entrées E1 et E3 (les entrées

E2 et E4 étant stables aux valeurs non prioritaires), tandis que la partie inférieure

représente les signaux électriques sur les nœuds n1 et n2 avec une résistance de court-
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circuit de 500 Ω. Les transitions sur les entrées E1 et E3 sont exactement confondues.

On voit très clairement que la présence de la résistance de court-circuit n’a aucune

influence sur le comportement du circuit lorsque les deux entrées E1 et E3 commutent

en même temps puisque les réponses obervées sur les nœuds n1 et n2 sont confondues

avec celles du circuit sain.

FIG. 4.2: Simulation d’un court-circuit résistif sensibilisé par des transitions identiques

En revanche, si l’on fait maintenant l’hypothèse que les transitions d’entrée sont

décalées dans le temps (supposons que la transition sur E1 arrive en premier), alors

le nœud n1 effectue sa transition descendante et atteint sa valeur finale avant que la

transition sur n2 n’intervienne. Dans ce cas, le nœud n1 a tendance à "entraîner" le

nœud n2 vers le niveau bas. Autrement dit, le fait que n1 soit déjà au niveau logique

0 va favoriser la transition descendante de n2. Cela se traduit par une accélération du

signal et donc un retard moins important que dans le cas du circuit sain. La simulation

SPICE de ce cas de figure est présentée sur la Figure 4.3. On mesure sur la ligne n2

un retard nominal par rapport à la transition sur E3 de 35 ps pour un circuit sain alors
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que pour un circuit avec un court-circuit résistif de 500 Ω, le retard n’est que de 13 ps.

On observe bien une accélération du signal avec un retard plus faible de 22 ps. Bien

entendu ce cas de figure n’a aucun intérêt pour la détection d’un défaut, il n’est donc

plus considéré dans la suite de ce manuscrit.

FIG. 4.3: Simulation d’un court-circuit résistif sensibilisé par des transitions de même sens
décalées

Le cas le plus intéressant qui produit un ralentissement du signal sur l’inter-

connexion est donc celui où les vecteurs d’entrée produisent des transitions de sens

inverses sur les lignes n1 et n2 mises en compétition. Considérons donc à présent que

les vecteurs {0, 1, 1, 0} et {1, 1, 0, 0} sont appliqués successivement sur les en-

trées {E1, E2, E3, E4}. Dans ce cas, les transitions sur les nœuds n1 et n2 sont de

sens inverses (Figure 4.4).

Ainsi, si dans ce que nous avons vu précédemment, la transition sur n1 favorise et

accélère celle sur n2, on a ici en revanche des conditions défavorables pour la transition

sur n2 et donc un ralentissement de ce signal. Cela se traduit par une augmentation du

retard comme l’illustre la Figure 4.5. Le retard mesuré pour un circuit sain est de 45
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FIG. 4.4: Exemple d’un court-circuit résistif sensibilisé par des transitions de sens contraires

ps alors que celui dans le cas d’un circuit affecté par un court-circuit résistif de 500 Ω

est de 164 ps. On relève donc bien un ralentissement de l’ordre de 119 ps.

FIG. 4.5: Simulation d’un court-circuit résistif sensibilisé par des transitions de sens contraires

Analysons maintenant l’influence de la valeur de la résistance du court-circuit.

Intuitivement, plus la résistance du court-circuit est faible et plus son impact sur le

comportement du circuit est important. La Figure 4.6 illustre cet état de fait. On

constate que pour un court-circuit de 200 Ω le retard créé sur la ligne n2 est de 176 ps

alors que pour un court-circuit de 3000 Ω le retard est de 95 ps.
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FIG. 4.6: Comportement du retard en fonction de la valeur de la résistance de court-circuit

On peut alors évaluer l’influence du court-circuit en traçant la caractéristique du

retard induit en fonction de la valeur de la résistance du défaut. Le résultat de cette

simulation est donné sur la Figure 4.7.

FIG. 4.7: Variation du retard en fonction de la valeur de la résistance de court-circuit

La Figure 4.7 confirme bien les résultats obtenus précédemment, à savoir que
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le retard d’une ligne affectée par un court-circuit diminue lorsque la résistance de ce

court-circuit augmente. De plus, lorsque cette valeur de résistance tend vers l’infini

la courbe tend vers une limite qui est le retard nominal. On constate également sur

la partie de gauche de la courbe que le retard n’est pas défini pour les valeurs de

résistances inférieures à un certain seuil. Cela est dû au fait que la résistance du court-

circuit est tellement faible que le niveau du nœud n2 ne parvient pas à atteindre la

tension de seuil de Vdd/2, il y a donc dans ce cas une faute statique et le retard peut

être considéré comme infini.

4.3 Influence de la capacité de couplage

Etant donnée la densité de plus en plus importante dans les circuits intégrés

actuels, un phénomène récurrent apparaît lors du fonctionnement des circuits. C’est

la diaphonie. On appelle diaphonie l’interférence d’un premier signal avec un second.

On trouve des traces du premier signal dans le second souvent à cause de phénomènes

d’induction électromagnétique entre deux lignes suffisamment proches. Par la suite,

nous considérons donc que les deux lignes affectées par un court-circuit sont également

liées par de la diaphonie due à des capacités de couplage entre lignes voisines. Afin de

modéliser ce phénomène, nous utiliserons le circuit de la Figure 4.8 où une capacité

de couplage Cc a été ajoutée.

La présence de cette capacité de couplage influe sur le comportement du

circuit. Les instants où les vecteurs d’entrée sont appliqués jouent notamment un

rôle important. Appliquons les vecteurs {0, 1, 1, 0} et {1, 1, 0, 0} sur les entrées

{E1, E2, E3, E4}. Le temps entre l’application du front montant sur E1 et le front

descendant sur E3 est appelé le décalage temporel Td. Considérant que l’entrée E3

est la référence alors si la transition sur l’entrée E1 est appliquée avant, le décalage
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FIG. 4.8: Exemple d’un court-circuit résistif aggravé par de la diaphonie

temporel est négatif. Suivant la valeur de ce décalage temporel, la capacité aura plus

ou moins d’impact sur le comportement du circuit. En effet, si la transition sur l’entrée

E1 se produit longtemps avant celle sur l’entrée E2 alors le niveau sur le nœud n1

a le temps de se stabiliser avant la transition de n2 et son influence sur le nœud n2

via la capacité de couplage est nulle. Par contre, si les deux transitions se produisent

à des instants rapprochés alors l’impact du nœud n1 sur le nœud n2 est beaucoup

plus important. Le cas où le décalage temporel Td est positif, c’est-à-dire lorsque la

transition sur E1 intervient après celle sur E3, n’est pas intéressant dans notre étude.

En effet, le niveau haut de n1 favoriserait le changement d’état du nœud n2 et le retard

serait alors plus faible.

Considérons donc deux valeurs de décalage temporel. La partie supérieure de la

Figure 4.9 représente les simulations du circuit didactique de la Figure 4.8 pour un

grand décalage temporel de 2,5 ns tandis que la partie inférieure représente la simula-

tion du même circuit mais avec un décalage temporel court égal à 50 ps.

A partir de ces simulations, on peut voir que le retard Tr décroît lorsque la va-

leur absolue du décalage temporel |Td| diminue. Cela signifie qu’une transition de E1

proche de celle sur E3 accélère la transition sur n2. Une des raisons de cette accéléra-

tion se trouve dans les tensions initiales et finales du signal n2 notées Vinitiale et Vfinale
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sur la Figure 4.9. Pour un décalage temporel faible, le nœud n2 passe de Vinitiale > 0

à Vfinale < Vdd, c’est-à-dire avec une dynamique Vfinale − Vinitiale faible de l’ordre de

0, 8 V . Dans ce cas le retard est de 200 ps. Cependant lorsque le décalage temporel

est plus important, le nœud n2 passe deGnd à Vfinale, c’est-à-dire avec une dynamique

Vfinale − 0 plus grande, de l’ordre de 1, 4 V . Le retard est alors de 550 ps.

FIG. 4.9: Influence du décalage temporel entre les transitions des signaux d’entrée

A partir des simulations précédentes, on peut alors tracer l’évolution du retard en

fonction du décalage temporel pour différentes valeurs de résistance de court-circuit.

La Figure 4.10 représente cette caractéristique.

On observe très clairement sur la Figure 4.10 que lorsque la résistance de court-

circuit Rs augmente le retard induit Tr diminue. De plus, lorsque la décalage temporel

Td est proche de zéro, c’est-à-dire lorsque les deux vecteurs d’entrée commutent qua-

siment en même temps, le retard part d’une valeur minimale pour augmenter lorsque la

valeur absolue du décalage temporel augmente jusqu’à atteindre une valeur maximale

stable. On considère que cette valeur maximale est atteinte pour un décalage temporel

égal à −1 ns.
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FIG. 4.10: Influence du décalage temporel sur le retard du signal au nœud n2

4.4 Conclusion

Ce quatrième chapitre est consacré à l’étude du comportement électrique dyna-

mique d’un court-circuit résistif.

La première partie s’est attachée à l’étude de l’impact de la résistance du court-

circuit sur le comportement dynamique du circuit. Il ressort de cette étude que plus

la résistance est faible et plus son influence est importante, c’est-à-dire que le retard

augmente lorsque la résistance diminue.

La deuxième partie considère, en plus du défaut résistif complètement aléatoire,

un phénomène physique mesurable et déterministe : la diaphonie entre les deux lignes

court-circuitées. La présence de ce phénomène supplémentaire impose de prendre éga-

lement en compte les instants où les vecteurs d’entrée sont appliqués ou, plus précisé-

ment, la valeur du décalage temporel entre l’application des transitions d’entrée.

Le chapitre suivant est donc consacré à la réalisation d’un modèle mathématique
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prenant en compte ces phénomènes de manière combinée avant implémentation dans

un simulateur de fautes.
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5.1 Introduction

Ce chapitre décrit le modèle développé pour évaluer l’intervalle de détection

dans un contexte de simulateur de fautes. Comme nous l’avons vu dans le chapitre 3

dans le cadre des circuits ouverts résistifs, la plus grande difficulté provient du calcul de

l’intervalle de détection dans le domaine des résistances. En d’autres termes, le point

critique est de déterminer, pour une faute donnée et pour une paire de vecteurs de test

donnée, la résistance maximale pour laquelle le retard est égal à la marge temporelle.

Ce chapitre est divisé en deux parties. La première présente la modélisation ma-

thématique du court-circuit. Elle est elle-même constituée de trois étapes. Chacune de

ces étapes contribue à la réalisation de l’équation représentant le retard en fonction de

tous les paramètres du circuit.

La deuxième partie est consacrée à l’évaluation du modèle mathématique pro-

posé. A travers une série de simulations dans des conditions différentes, l’équation est

comparée au circuit réel constitué de portes logiques.

5.2 Modèle mathématique

L’analyse du court-circuit résistif dans le chapitre précédent a conduit à tracer le

retard Tr induit par le défaut sur le signal en fonction du décalage temporel Td entre

les transitions d’entrée et ce pour différentes valeurs de résistance de court-circuit Rs.

Le résultat de cette simulation est rappelé Figure 5.1.

Sur cette figure, la résistance maximale déterminant l’intervalle de détection peut

facilement être extraite. En effet, pour un défaut de court-circuit donné et pour une
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FIG. 5.1: Influence du décalage temporel sur le retard d’un signal

paire de vecteurs de test donnée, le simulateur de fautes détermine :

– le décalage temporel entre les signaux appliqués aux entrées E1 et E3 du cir-

cuit, soit Td,

– la marge temporelle associée au chemin utilisé pour la propagation de la faute,

soit Tm.

Rappelons que pour qu’un défaut soit détectable, il faut que le retard induit Tr

soit supérieur ou égal à la marge temporelle Tm. Ainsi, sur la Figure 5.1, la connais-

sance de la marge temporelle et du décalage temporel permet, grâce à leur intersection,

de déterminer la résistance maximale de court-circuit détectable. En effet, il n’existe

qu’une seule courbe passant par un point donné par (Td, Tm), courbe qui représente

le comportement du court-circuit pour une valeur de résistance. En pratique, cette dé-

termination nécessite d’établir une procédure basée sur un modèle précis du compor-

tement du circuit et donc sur des équations mathématiques. Par conséquent, le but de

cette partie est de déterminer une équation liant le retard créé par le défaut au décalage

temporel entre les transitions d’entrée du circuit.
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Le modèle est basé sur une représentation du circuit de la Figure 4.4 donnée à la

Figure 5.2 où les transistors ont été remplacés par leur résistance équivalente en termes

de retard [49]. Sur la Figure 5.1, on peut observer que pour une certaine résistance de

court-circuitRs, le retard est minimum lorsque lavaleur de décalage temporel est égale

à zéro, c’est-à-dire lorsque les deux entrées commutent en même temps. Appelons

cette valeur de retard d (Rs). Le retard augmente ensuite lorsque le décalage temporel

augmente en valeur absolue, jusqu’à atteindre une valeur limite appelée D (Rs). Cette

valeur maximale est atteinte pour un décalage temporel d’environ |1 ns|. Au-delà de

cette valeur, le retard reste constant et indépendant du décalage temporel.

FIG. 5.2: Circuit avec les résistances équivalentes aux transistors

Etablir une équation du retard induit en tenant compte de tous les paramètres du

circuit (résistances équivalentes, marge temporelle...) ne se faisant pas simplement, la

suite de la section est dédiée à la détermination des deux points extrêmes d (Rs) et

D (Rs) puis à l’extrapolation de la courbe qui les relie pour une valeur de Rs donnée.
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5.2.1 Détermination de D (Rs)

Pour un large décalage temporel Td, le retard devient constant et indépendant

de Td comme on peut le voir sur la partie gauche de la Figure 5.1. Cela signifie que,

dans ce cas, la capacité de couplage Cc n’a plus d’effet et qu’on peut donc ne pas la

considérer dans le circuit de la Figure 5.2 pour calculer D (Rs).

Lorsqu’on néglige la capacité de couplage, le circuit résultant est équivalent à

un circuit modélisé dans un travail antérieur [49]. Les auteurs proposent un modèle

électrique pour un court-circuit résistif sans considérer la capacité de couplage. La

Figure 5.3 montre le circuit étudié par les auteurs de [49].

FIG. 5.3: Circuit équivalent sans prendre la diaphonie en compte

Pour ce circuit, les auteurs déterminent une équation exprimant le retard en fonc-

tion des paramètres du circuit :

d = −

[

C2 +
R2

1

(R1 +Rs)
2 C1

]

(

R2
R1 +Rs

R1 +R2 +Rs

)

ln



1−
0, 5
R1+Rs
R1+R2+Rs



(5.1)

Cette équation détermine le retard du signal au nœud n2, exprimé en secondes,

en fonction des capacités de charge (C1 et C2 en Farads), des résistances équivalentes
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aux portes logiques (R1 et R2 en Ohms) et de la résistance de court-circuit (Rs). Cette

équation a certes été développée dans le cas de court-circuit résistif sans diaphonie,

mais elle fournit bien les différents pointsD (Rs) de la Figure 5.1 pour un court-circuit

résistif aggravé par de la diaphonie étant donné que l’impact de la capacité de couplage

est négligeable dans cette plage de décalage temporel entre les entrées.

Par ailleurs, cette équation représente le retard dans le cas où le décalage tempo-

rel Td est suffisamment grand en valeur absolue pour que la capacité de couplage n’ait

plus d’impact sur le comportement du circuit. Elle est donc l’image du point extrême

que nous cherchons à déterminer. On peut alors écrire :

D (Rs) = −

[

C2 +
R2

1

(R1 +R2)
2 C1

]

(

R2
R1 +Rs

R1 +R2 +Rs

)

ln



1−
0, 5
R1+Rs
R1+R2+Rs





(5.2)

La Figure 5.4 illustre le comportement du retard pour un large décalage temporel

Td en fonction de la résistance du court-circuit obtenu d’un côté par une simulation

SPICE et d’un autre côté par l’équation ci-dessus (5.1). On constate d’une part que la

gamme de résistance de court-circuit pour laquelle le retard ne peut être défini (c’est-

à-dire que le nœud n2 n’atteint pas la tension de seuil logique de Vdd/2) est identique

pour la simulation et pour le modèle. D’autre part, lorsque le retard est défini, on

peut observer que les courbes représentant le retard simulé et le retard calculé sont

quasiment confondues. On peut donc en conclure que l’estimation du comportement

du court-circuit par l’équation précédente est très bonne.

Cette équation représente le retard dans le cas où le décalage temporel Td est

suffisamment grand en valeur absolue pour que la capacité de couplage n’aie plus

d’impact sur le comportement du circuit. Elle est donc l’image du point extrême que



5.2. MODÈLE MATHÉMATIQUE 103

FIG. 5.4: Comparaison de D (Rs) simulé et calculé

nous cherchons à déterminer. On peut alors écrire :

D (Rs) = −

[

C2 +
R2

1

(R1 +R2)
2 C1

]

(

R2
R1 +Rs

R1 +R2 +Rs

)

ln



1−
0, 5
R1+Rs
R1+R2+Rs





(5.3)

Nous sommes à présent en mesure de déterminer avec précision les points

D (Rs) nécessaires à la modélisation des courbes de la Figure 5.1.

5.2.2 Détermination de d (Rs)

Contrairement au cas de D (Rs), lorsque le décalage temporel entre les signaux

d’entrée est égal à zéro, le retard est minimum. Il n’existe aucun modèle donnant le

retard d (Rs) en fonction de la valeur de la résistance de court-circuit et des paramètres

environnants. Nous développons donc dans cette partie un modèle en utilisant le théo-



104
CHAPITRE 5. MODÉLISATION ET SIMULATION DU COMPORTEMENT DYNAMIQUE DES

COURTS-CIRCUITS RÉSISTIFS

rème de superposition. D’après ce théorème, la sortie d’un système linéaire possédant

plusieurs entrées peut être obenue par la somme des réponses de chacune des entrées

prise isolément. La réalisation de ce modèle passe donc par quatre étapes successives :

a) Etape 1.

Considérons dans un premier temps qu’une transition descendante est appliquée

sur l’entrée E1 tandis que l’entrée E3 reste constante et égale à zéro comme représenté

sur la Figure 5.5.

FIG. 5.5: Première étape du calcul de d (Rs)

Sous ces conditions, on détermine la fonction de transfert TF 1 (p) du circuit :

TF 1 (p) =
R1Rs (C1 + Cc) p+R1 +Rs
R1R2RsCeq (p− S1) (p− S2)

(5.4)

où S1 et S2 sont les solutions de l’équation :

p2 + bp+
R1 +R2 +Rs
R1R2RsCeq

(5.5)

avec

b =
(C1 + Cc)R1Rs + (C1 + C2)R1R2

R1R2RsCeq
(5.6)
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Ceq = C1Cc + C1C2 + C2Cc (5.7)

D’après le sens et la constante de temps τ1 de la transition sur E1, on peut écrire dans

le domaine de Laplace :

E1 (p) =
1

p+ τ1
(5.8)

Et on peut en déduire l’expression de n2 :

n1
2 (t) =

KS2
1

(S2 + τ1) (S2 − S1)
eS2t −

KS1
1

(S1 + τ1) (S2 − S1)
eS1t (5.9)

+
K−τ11

(S2 + τ1) (S1 + τ1)
e−τ1t

où

KS1
1 =

R1RsCcS1 +R1RsC1S1 +R1 +Rs
R1R2RsCeq

(5.10)

KS2
1 =

R1RsCcS2 +R1RsC1S2 +R1 +Rs
R1R2RsCeq

(5.11)

K−τ11 =
R1RsCc (−τ1) +R1RsC1 (−τ1) +R1 +Rs

R1R2RsCeq
(5.12)

b) Etape 2.

Considérons à présent une transition montante sur l’entrée E3 tandis que l’entrée

E1 reste constante et égale à zéro. Cette étape est symétrique à la première et est

représentée Figure 5.6.
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FIG. 5.6: Deuxième étape du calcul de d (Rs)

On détermine ainsi la fonction de transfert TF 2 (p) du circuit :

TF 2 (p) =
R2 (1 +RsCcp)

R1R2RsCeq (p− S1) (p− S2)
(5.13)

Ainsi, à partir de l’expression de la transition sur E3 et de sa constante de temps τ2, on

peut déduire la forme de n2 :

E3 (p) =
τ2

p (p+ τ2)
(5.14)

n2
2 (t) =

−τ2K
S1
2

S1 (S2 − S1) (S1 + τ2)
eS1t +

τ2K
S2
2

S2 (S2 − S1) (S2 + τ2)
eS2t (5.15)

−
K−τ22

(S2 + τ2) (S1 + τ2)
e−τ2t +

R1

R1 +R2 +Rs

avec

KS1
2 =

RsCcS1 + 1

R1RsCeq
(5.16)

KS2
2 =

RsCcS2 + 1

R1RsCeq
(5.17)
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K−τ22 =
RsCc (−τ2) + 1

R1RsCeq
(5.18)

c) Etape 3.

On considère dans un troisième temps les conditions initiales du circuit. Avant

l’application des transitions sur les entrées, E1 (0) = Vdd et E3 (0) = 0 (Figure 5.7).

FIG. 5.7: Troisième étape du calcul de d (Rs)

On peut alors écrire :

n3
2 (t) = KS2

3 e
S2t −KS1

3 e
S1t (5.19)

avec

KS1
3 =

1

R2RsCeq (S1 − S2)

















− R2

R1+R2+Rs
(R2C2 −RsCc)

− R2+Rs
R1+R2+Rs

[Rs (Cc + C1) +R2C1]

− R2+Rs
R1+R2+Rs

R2RsCeqS1

















(5.20)
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KS2
3 =

1

R2RsCeq (S1 − S2)

















− R2

R1+R2+Rs
(R2C2 −RsCc)

− R2+Rs
R1+R2+Rs

[Rs (Cc + C1) +R2C1]

− R2+Rs
R1+R2+Rs

R2RsCeqS2

















(5.21)

d) Etape 4.

En utilisant le théorème de superposition, on obtient l’expression générale du

nœud n2 en faisant la somme des trois précédentes.

n2 (t) = n1
3 (t) + n2

3 (t) + n3
3 (t) (5.22)

n2 (t) = −
(

K
S1
1

S1+τ1
+

τ2K
S1
2

S1(S1+τ1)
+ (S2 − S1)K

S1
3

)

eS1t

(S2−S1)

+
(

K
S2
1

S2+τ1
+

τ2K
S2
2

S2(S2+τ2)
+ (S2 − S1)K

S2
3

)

eS2t

(S2−S1)

+
K
−τ1
1

(S2+τ1)(S1+τ1)
e−τ1t −

K
−τ2
2

(S2+τ2)(S1+τ2)
e−τ2t + R1

R1+R2+Rs

(5.23)

A partir de l’équation précédente (5.22), on peut calculer le retard obtenu pour

une certaine valeur de résistance de court-circuit et pour un décalage temporel égal à

zéro. La Figure 5.8 représente la comparaison entre le retard d (Rs) obtenu par une

simulation SPICE et par l’équation précédente. On constate que les deux courbes sont

parfaitement confondues.
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FIG. 5.8: Comparaison de d (Rs) simulé et calculé

5.2.3 Extrapolation de l’équation du retard en fonction du déca-

lage temporel

En utilisant les équations données dans les deux parties précédentes, nous

sommes maintenant en mesure de calculer les points extrêmes D (Rs) et d (Rs) de la

courbe de retard en fonction du décalage temporel pour une résistance de court-circuit

donnée. L’étape suivante consiste à extrapoler l’équation liant le retard au décalage

temporel entre ces points extrêmes. Cette extrapolation est réalisée à partir des

simulations présentées sur la Figure 5.1. Cette extrapolation a mené à l’élaboration de

l’équation suivante donnant le retard en fonction de la résistance de court-circuit et du

décalage temporel entre les signaux d’entrée :

Retard (Rs, Td) =
(

1− e
Td

−10−9/ln(0,01)

)

D (Rs)− d (Rs)

0, 99
+ d (Rs) (5.24)

Une équation est donc en place. La partie suivante est consacrée à l’évaluation

de ce modèle mathématique et à sa validation à travers une série de comparaisons
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avec des simulations SPICE. Pour cela, nous comparerons dans un premier temps les

caractéristiques obtenues par simulation électrique avec les caractéristiques obtenues

avec le modèle, puis, dans un second temps, nous développerons une métrique afin

d’estimer l’erreur commise en termes de d’efficacité de détection de fautes.

5.3 Evaluation du modèle

Dans la partie précédente, nous avons développé un modèle mathématique re-

présentant le comportement en termes de retard d’un court-circuit résistif aggravé par

de la diaphonie. Cette partie, quant à elle, présente la validation de ce modèle à travers

des comparaisons avec des simulations SPICE.

5.3.1 Une première comparaison

La Figure 5.9 présente la comparaison des caractéristiques de retard obtenues

par simulation et par calcul pour différentes valeurs de résistance. La concordance

étant visuellement très bonne, on peut facilement extraire la valeur de résistance maxi-

male Rmaxs correspondant au retard égal à la marge temporelle du chemin considéré.

En effet, comme nous l’avons décrit en début de chapitre, l’intersection entre le déca-

lage temporel entre les entrées et la marge temporelle, leur intersection détermine la

résistance maximale détectable.

Le tableau 5.1 regroupe les valeurs de résistance maximale détectable obtenues

dans par simulation électrique et par calcul dans différents cas de décalage tempo-

rel et pour plusieurs types de porte, c’est-à-dire pour plusieurs valeurs de résistance

équivalente ainsi que pour différentes valeurs de capacité de couplage.
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FIG. 5.9: Comparaison du retard simulé et calculé

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul

R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 40 fF 222 Ω 191 Ω

R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 70 fF 221 Ω 191 Ω

Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul

R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 40 fF 215 Ω 148 Ω

R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 70 fF 214 Ω 149 Ω

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul

R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 40 fF 677 Ω 588 Ω

R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 70 fF 676 Ω 588 Ω

Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul

R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 40 fF 630 Ω 494 Ω

R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 70 fF 631 Ω 498 Ω

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul

R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 40 fF 1290 Ω 1168 Ω

R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 70 fF 1320 Ω 1168 Ω
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Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul

R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 40 fF 1240 Ω 1070 Ω

R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 70 fF 1270 Ω 1072 Ω

TAB. 5.1: Comparaison des résistances maximales détectables calculées et simulées

On s’aperçoit que les résultats sont assez dispersés. L’erreur commise sur le cal-

cul des résistances maximales détectable est d’environ 10 %. Cependant, l’exactitude

des valeurs de ces résistances n’est pas le point le plus important. En effet, les simu-

lateurs de fautes ne manipulent pas directement les résistances mais les efficacités des

vecteurs de test.

5.3.2 Comparaison des efficacités simulées et calculées

Rappelons la définition du calcul de l’efficacité d’une paire de vecteurs de test.

Dans [25], les auteurs présentent une étude statistique quant à la répartition de

la résistance des courts-circuits. Il a été montré que cette répartition a une forme de

gaussienne et que les courts-circuits avec une faible résistance ont une probabilité

d’existence beaucoup plus grande comme on peut le voir sur la Figure 5.10. On peut

également définir la probabilité P de détection d’une faute en calculant l’intégrale de

la densité de résistance ρ (r) sur l’intervalle considéré :

P =
∫

DI
ρ (r) dr (5.25)

Le simulateur de fautes calcule de la même manière la probabilité de détection

maximale Pmax correspondant à l’intervalle de détection maximalDImax qui peut être
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FIG. 5.10: Densité de probabilité des défauts en fonction de leur résistance

obtenu avec la meilleure paire de vecteurs de test.

Pmax =
∫

DImax
ρ (r) dr (5.26)

Finalement, l’efficacité d’une paire de vecteurs de test pour détecter une faute

est calculée comme étant le rapport de la probabilité de détection de la faute par cette

paire de vecteurs sur la probabilité de détection par la meilleure paire de vecteurs.

ǫ =
P

Pmax
(5.27)

En d’autres termes, l’efficacité d’une paire de vecteurs de test est évaluée en

comparant sa capacité à détecter une faute à celle de la meilleure paire de vecteurs.

Si l’efficacité est proche de 1, cela signifie que la paire de vecteurs de test utilisée est

presque aussi efficace que la meilleure paire de vecteurs.

Utilisons à présent cette métrique afin d’évaluer la validité de notre modèle ma-
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thématique. Le tableau 5.2 regroupe les valeurs des efficacités calculées et simulées

pour différentes portes et dans des conditions de couplage capacitif (40 fF et 70 fF )

et de décalage temporel (1 ns et 0, 5 ns) différentes.

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 40 fF 0,47 0,44
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 70 fF 0,47 0,44

Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 40 fF 0,46 0,39
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 70 fF 0,46 0,39

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 40 fF 0,88 0,82
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 70 fF 0,88 0,82

Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 40 fF 0,85 0,75
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 70 fF 0,85 0,75

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 40 fF 1,00 0,99
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 70 fF 1,00 0,99

Td = 1 ns Tm = 500 ps Simulation Calcul
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 40 fF 1,00 0,99
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 70 fF 1,00 0,99

TAB. 5.2: Comparaison des efficacités calculées et simulées

L’erreur entre l’efficacité obtenue en simulation et celle obtenue par le calcul est

résumée dans le tableau 5.3.

On constate grâce à ce tableau que l’erreur commise en utilisant le modèle ma-

thématique à la place d’une simulation SPICE est comprise entre 0 et 10 %, ce qui est

tout à fait acceptable. D’autre part si l’on calcule la moyenne de l’erreur commise, elle

n’est que de 4 %. Le comportement du modèle mathématique est donc très proche de

celui du circuit réel.
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Td = 1 ns Tm = 500 ps Erreur
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 40fF 1 %
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 70fF 1 %

Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Erreur
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 40 fF 4 %
R1 = 1950 Ω R2 = 1900 Ω Cc = 70 fF 4 %

Td = 1 ns Tm = 500 ps Erreur
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 40 fF 6 %
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 70 fF 6 %

Td = 0, 5 ns Tm = 500 ps Erreur
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 40 fF 10 %
R1 = 2600 Ω R2 = 2400 Ω Cc = 70 fF 10 %

Td = 1 ns Tm = 500 ps Erreur
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 40 fF 0 %
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 70 fF 0 %

Td = 1 ns Tm = 500 ps Erreur
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 40 fF %
R1 = 2900 Ω R2 = 2100 Ω Cc = 70 fF 1 %

TAB. 5.3: Erreur commise lors du calcul de l’efficacité

5.4 Conclusion

Ce chapitre a proposé la réalisation d’un modèle mathématique en plusieurs

étapes. A partir des observations faites dans le chapitre précédent, l’équation a été

obtenue en modélisant d’abord les points extrêmes des caractéristiques puis en extra-

polant les courbes entre ces points.

La deuxième partie de ce chapitre a été consacrée à la validation de ce modèle.

Dans un premier temps, une simple comparaison des courbes simulées et calculées a

permis de constater que l’approximation était acceptable. Dans un second temps, nous

avons mis en place une métrique afin d’estimer l’erreur commise lorsqu’on considère

le modèle mathématique au lieu d’une simulation électrique coûteuse en temps CPU.

Enfin, l’équation a été utilisée dans plusieurs cas de portes logiques et de dé-

calages temporels entre les entrées. Les résultats ont été résumés dans un tableau et
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finalement l’erreur moyenne commise est tout à fait acceptable.



Conclusion générale

Compte tenu de l’évolution actuelle de la complexité et des performances des

circuits intégrés, de nouvelles défaillances apparaissent. Celles-ci sont difficilement

assimilables en termes de comportement à un simple modèle de collage. Il est donc né-

cessaire de développer de nouveaux modèles de faute plus représentatifs de la réalité.

Cette représentativité ne peut s’obtenir qu’en considérant l’ensemble des paramètres

réalistes du défaut. Cependant la complexité des modèles développés ne doit pas de-

venir trop grande. En effet, la phase de test représente déjà une part essentielle de la

conception d’un circuit intégré ; il convient donc de ne pas la complexifier avec des

modèles trop lourds afin de ne pas tendre vers des temps de test prohibitifs.

Ce mémoire s’est intéressé particulièrement à des défauts de circuit ouvert et de

court-circuit résistifs. La valeur de la résistance du défaut étant complètement aléa-

toire (elle dépend de la topologie du circuit, du type de matériau...) n’est pas connue

a priorimais elle est à prendre en compte car elle a un impact prépondérant sur le

comportement du circuit. En effet, dans le cas d’un circuit ouvert par exemple, si cette

résistance tend vers 0 alors le circuit se comporte normalement tant en termes de fonc-

tionnement logique qu’en termes de fonctionnement dynamique. Cependant si elle

tend vers l’infini alors la ligne est complètement déconnectée. Les modèles présentés
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dans ce manuscrit sont donc réalisés en prenant en compte ce paramètre aléatoire.

Le premier chapitre a été consacré à un état de l’art du test orienté défaut. Plu-

sieurs types de modèles ont été présentés, des plus anciens comme le modèle de collage

à 0 ou 1 vers des modèles plus élaborés. Deux types de défauts ont particulièrement été

analysés. Il s’agit des circuits ouverts et des courts-circuits. La partie sur les circuits ou-

verts analyse l’impact d’un tel défaut sur le circuit et fournit un modèle représentant ce

défaut. La deuxième partie, consacrée aux courts-circuits, présente différents modèles

proposés dans la litterature. Dans les premiers modèles, la résistance de court-circuit

n’est pas prise en compte, puis des solutions sont proposées pour tenter de représenter

au mieux l’impact de ce paramètre aléatoire. Enfin la dernière partie présente le test

en retard des circuits digitaux. Les concepts présentés dans cette partie préfigurent les

modèles développés dans la suite du mémoire.

Le deuxième chapitre a proposé une analyse électrique du comportement dyna-

mique d’un circuit ouvert résistif. Ce chapitre est scindé en deux parties. La première

repose sur l’observation d’un phénomène apparaissant lors de la phase de test. Ce

phénomène, appelé effet mémoire, influe sur le comportement du noeud présentant le

défaut en fonction des vecteurs de test appliqués en entrée du circuit. La deuxième par-

tie propose une façon simple de modéliser le comportement d’un circuit ouvert durant

la phase de test.

En se basant sur les observations faites dans le chapitre précédent, le chapitre 3

propose dans un premier temps un simulateur de fautes. Un flot complet représentant

le fonctionnement du simulateur est finalement proposé et celui-ci est évalué sur des

circuits types. Dans un second temps, un algorithme pour la génération automatique de

vecteurs de test est décrit. Cet algorithme prend notamment en compte l’effet mémoire

décrit dans le chapitre 2.
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Le quatrième chapitre est, lui, consacré à l’analyse électrique du comportement

dynamique d’un court-circuit résistif aggravé par de la diaphonie. La première partie

est consacrée à l’étude de l’impact de la résistance de court-circuit seule. Dans la

deuxième partie, l’influence de la diaphonie est prise en compte. Elle est modélisée

par une capacité de couplage entre les deux lignes affectées par le défaut.

Le dernier chapitre de ce manuscrit a proposé un modèle représentant le compor-

tement du court-circuit aggravé par de la diaphonie. Ce modèle a été élaboré à partir

des observations faites dans le chapitre précédent. La première partie est consacrée à

la construction du modèle mathématique qui prend en compte l’impact de la résistance

de court-circuit dont la valeur est a priori inconnue ainsi que l’impact de la diapho-

nie. La deuxième partie est consacrée à l’évaluation de ce modèle. Son efficacité à été

comparée à des simulations SPICE afin de démontrer sa représentativité.

Cette étude a donc permis la mise au point de différents modèles de faute pour

des défauts résistifs de type court-circuit et circuit ouvert. Leur représentativité a été

prouvée soit en comparant les résultats obtenus avec des simulations SPICE, soit en

les appliquant sur des circuits types. Ces modèles apportent donc une amélioration

en termes de concordance avec la réalité. Un autre point qui n’est pas négligeable

est qu’ils sont très simples d’utilisation et ne nécessitent donc pas de temps de test

exorbitants (multiples simulations...).

Les perspectives de ce travail peuvent se résumer en deux points. Le premier

est l’intégration du modèle de court-circuit résistif dans un simulateur de fautes. Cette

prochaine étape sera réalisée par l’équipe de l’université Albert-Ludwigs de Freiburg

(Allemagne). Une fois ce simulateur réalisé, le modèle pourra être testé sur des cir-

cuits types. Le deuxième point serait d’étudier l’impact des variations paramétriques

des transistors dans les portes logiques. En effet, avec la course à la miniaturisation

des technologies, on voit apparaître de plus en plus de variations technologiques. Ces
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phénomènes seront donc un point clé dans le test de demain et l’analyse de leur im-

pact ainsi que leur modélisation seront des enjeux majeurs pour une représentativité

toujours plus réaliste des circuits et systèmes intégrés.
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Titre Modélisation de défauts paramétriques en vue de tests statiques et dynamiques

Résumé Avec l’évolution de la densité d’intégration et la forte complexité des
procédés de fabrication des circuits intégrés actuels, l’occurrence de dé-
faillances non modélisables par de simples collages devient importante
voire prépondérante. Cette thèse s’intéresse particulièrement à des dé-
faillances dues à des défauts physiques. Au niveau du produit final, ces
défaillances se traduisent soit par la mise en relation de deux noeuds indé-
pendants dans le circuit sain, soit par la dégradation d’une interconnexion.
Deux défauts paramétriques sont étudiés dans cette thèse. Il s’agit des cir-
cuits ouverts résistifs et des courts-circuits résistifs. La résistance a priori

inconnue de ces défauts est le paramètre prépondérant de leur modélisa-
tion. La première partie s’intéresse particulièrement aux circuits ouverts
résistifs. A partir d’une analyse électrique approfondie de leur comporte-
ment dynamique, un simulateur de fautes spécifiques est développé et va-
lidé sur une série de circuits référence et le cahier des charges d’un généra-
teur automatique de vecteurs de test (ATPG) est proposé. Dans la seconde
partie, ce sont les courts-circuits résistifs qui sont analysés et un modèle
mathématique représentant leur comportement dynamique est proposé et
validé.

Mots clés Test orienté défaut, test dynamique, modélisation électrique, paramètres
aléatoires

Title Parametric defects modelling for static and dynamic tests

Abstract Due to integration density evolution and the high complexity of manufac-
turing process for integrated circuits, failures which can not be modeled
by simple stuck at faults become preponderant. This thesis deals particu-
larly with failures caused by physical defects. The result of such a defect
is either a connection of two independent nodes in a fault-free circuit or a
deterioration of an interconnection.
Two parametrical defects are studied in this thesis : resistive opens and
resistive shorts. The unknown resistance of these defects is the major pa-
rameter of their model. The first part deals with resistive opens. From a
deep electrical analysis of their dynamical behavior, a fault simulator has
been developed and validated with benchmark circuits and Automatic Test
Pattern Generator (ATPG) specifications are proposed. In the second part,
resistive shorts have been analyzed and a mathematical model which re-
presents the dynamical behavior is proposed and validated.
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