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Introduction génerale




Avec le fantastique développement des technologies liées aux marchés du multimédia et des
télécommunications, de plus en plus de circuits, comportent des blocs analogiques intégrés
sur la méme puce que les blocs numériques. Actuellement, ces circuits, appelés circuits
mixtes, sont le plus souvent de véritables systemes-sur-puce (SoC, pour "Systems-on-Chip")
et consistent en un assemblage de blocs fonctionnels, appelés coeurs ou IP ("Intellectual
Property"), issus de bibliothéques logicielles différentes. La complexité de ces SoC et plus
généralement de I’ensemble des circuits analogiques et mixtes rend leur test particuliérement

critique.

Actuellement, il est admis que la complexité des nouvelles générations de circuits intégrés est
telle que les procédures de test classiques ne sont plus capables de garantir entiérement les
performances de ces circuits. Pour pouvoir tester de maniére efficace les circuits fabriqués, il
est donc nécessaire de concevoir les circuits de maniere a ce qu'il soit possible de les tester
apres fabrication. C’est a partir de cette observation que le concept de Conception en Vue du
Test (CVT) a été développé. Un grand nombre de solutions de CVT existent pour les circuits
numériques et sont peu a peu standardisées et directement intégrées dans les outils de
synthése automatique. Cependant, le fait qu’il n’existe aucune méthode générique pour tester
les blocs analogiques ou mixtes implique un cotit extrémement élevé pour le test de ces blocs.
Ainsi le test d’un circuit mixte peut représenter jusqu’a 50% du prix de revient total d’un

circuit intégré actuel.

De plus, dans la mesure ou les nouvelles technologies permettent de diminuer le colt de
fabrication des circuits intégrés, il est généralement admis que le cotlt du test, et en particulier

celui du test de la partie analogique, représentera bientot la plus grosse partie du cott total des




Introduction générale

circuits intégrés mixtes. Dans le contexte technologique et économique actuel, il est donc

crucial pour les fabricants de CI de réduire le cofit du test des circuits mixtes.

Ce cofit excessif est dii en grande partie a 'utilisation d'équipements sophistiqués nécessaires
au test de circuits toujours plus performants. Parallelement a cela, pour les systémes-sur-puce,
l'acces aux différents nceuds internes des blocs devient problématique et rend le test
particulierement difficile et coliteux. Dans ce contexte, une solution attractive pour réduire le
colit du test consiste a intégrer directement sur la puce tout ou une partie des ressources
nécessaires au test. Ainsi les structures de test intégré BIST (Built-In-Self-Test) permettent de
rendre le circuit (ou les cceurs qu’il contient) auto testable ou tout au moins de réduire

considérablement 1'équipement externe nécessaire pour le tester.

Dans la majeure partie des applications multimédia et de télécommunication, il est nécessaire
de faire communiquer le domaine réel qui est forcément analogique avec le processeur
numérique. De ce fait, le Convertisseur Analogique/Numérique (CAN) est [’élément

incontournable de la plupart des circuits mixtes.

Dans ce contexte, 1’objectif des travaux présentés dans le présent manuscrit consiste a
proposer des structures de test intégré dédiées aux Convertisseurs Analogique/Numérique.
Les solutions proposées sont basées sur une technique classique de test externe couramment
utilisée dans le domaine industriel : le test par histogramme. Comme toute structure BIST les
structures de test intégré proposées sont constituées d’un générateur de stimuli et d’un

analyseur de réponses de test.

Dans le premier chapitre, nous présentons le contexte des travaux effectués. Tout d’abord,
nous rappelons les concepts de base qui permettent de définir les caractéristiques
fonctionnelles d’un Convertisseur Analogique/Numérique. Nous nous intéressons ensuite aux
différents types de test couramment utilisés dans 1’industrie pour évaluer ces caractéristiques
fonctionnelles. Enfin, nous réalisons un état de I’art des différentes techniques de test intégré

pour convertisseurs A/N proposées dans la littérature.

Dans le second chapitre nous développons une architecture originale d’analyseur de réponses
de test pour les différents types de signaux d’entrée (lin€aire ou sinusoidal). Les solutions
proposées permettent une parfaite évaluation des parameétres fonctionnels du convertisseur

tout en nécessitant une surface extrémement réduite. Pour obtenir ces résultats, nous avons été




amenés a repenser la technique de test par histogramme qui n’est pas directement intégrable

dans sa forme initiale.

Dans le troisiéme chapitre, nous validons les résultats obtenus au chapitre précédent en
effectuant une implantation de I’analyseur de réponses de test. Ainsi, dans le cas d’un signal
d’entrée triangulaire, nous effectuons un ensemble d’optimisations de 1’architecture haut
niveau présentée au chapitre 2. Celles-ci nous permettent de proposer une implantation
physique de la structure finale pour une surface de silicium tres faible. Dans le cas d’un signal
d’entrée sinusoidal, nous développons un outil logiciel permettant de simuler la procédure du
test par histogramme et de comparer les résultats de mesure avec ceux obtenus en utilisant
notre technique de test. Cet outil permet de valider les approximations utilisées pour

simplifier les expressions d’extraction des parametres fonctionnels du CAN.

Le quatrieme chapitre est consacré a la génération des stimuli analogiques de test. Dans un
premier temps nous rappelons les différentes contraintes imposées par le contexte BIST de
nos travaux. Nous prenons en compte ces contraintes pour ¢laborer des structures de
générateurs de signaux linéaires analogiques. Ainsi, dans un premier temps nous proposons
un générateur de rampe. Ce générateur utilise un systéme particulierement innovant d’auto-
calibration qui lui permet de générer une rampe précise et insensible au variations des
parametres technologiques tout en impliquant une surface de silicium minimale. Ensuite, nous
proposons une architecture de générateur de signaux triangulaires basée sur le méme principe
de calibration. L’association d’un de ces générateurs avec 1’analyseur de réponses de test
développé au chapitre deux, nous permet de construire une structure BIST globale permettant
d’intégrer les qualités du test par histogramme en impliquant une surface de silicium

extrémement réduite.
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Chapitrel

Il existe actuellement une trés grande variété de circuits analogiques et mixtes. Il serait
difficile de donner une liste exhaustive de ces circuits et des différentes techniques de test qui
leur sont associées. C'est pourquoi, dans ce chapitre d'état de l'art, nous nous limitons au
domaine, pourtant trés vaste de 1'élément charniére des circuits mixtes : le Convertisseur

Analogique/Numérique.

Dans un premier temps, nous rappellerons les concepts de base de la Conversion
Analogique/Numérique. Nous décrirons ensuite les caractéristiques fonctionnelles des
Convertisseurs Analogique/Numérique. Dans une troisiéme partie, nous présenterons les deux
techniques de test industriel les plus utilisées pour évaluer ces caractéristiques. Enfin, nous
présenterons les différentes solutions de test intégré pour convertisseurs A/N, proposées dans

la littérature.

I. Concepts de base

Les Convertisseurs Analogique/Numérique (CAN) permettent de faire la liaison entre le
domaine réel analogique et le domaine numérique. La figure 1.1 représente les deux phases de

la conversion d'un signal analogique en codes numériques.

Signal analogique Echantillonnage Quantification Codes de sortie
:) :) & Codage :)

110

/ \ 001
¢ ) 100
/! 011

Amplitude

3
010 o
(&)

/
/
o~ / (ololal do) -2 "]
7e 0 001 [slsid=Islolol o]
R / o8 R [Sisl==1=1= i
>

"1
Temps P ° ¢ Temps

CAN

Figure 1.1 : Conversion Analogique/Numérique
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"Etat de I’art"

La premicere phase consiste a échantillonner le signal analogique. L'échantillonnage

correspond a une discrétisation temporelle du signal analogique.
I1 existe deux techniques d’échantillonnage dans le cadre du test de circuits intégrés :

- l'échantillonnage cohérent, qui consiste a répartir les échantillons sur un nombre
entier Np de périodes du signal d’entrée sans avoir de répétition d’échantillons a
I’intérieur de la séquence d'échantillonnage. Il impose une condition particuliere
entre la fréquence d’échantillonnage Fe., et la fréquence du signal d’entrée Fj, pour
un nombre d’échantillons Nt donné:

F. N :
in_— P avec Np et Nt premiers entre eux. (1.1)
Féch NT

- 1'échantillonnage non cohérent, qui consiste a répartir les échantillons de maniére
aléatoire sur I’ensemble du signal d’entrée. Pour satisfaire cette condition, il ne doit
pas y avoir de synchronisation entre le signal d'entrée et la fréquence

d'échantillonnage.

La deuxieéme phase de conversion consiste en une discrétisation spatiale du signal sur un
nombre fini de valeurs. Cette opération appelée quantification est complétée par un codage

qui permet d’associer un code numérique a chacune de ces valeurs discretes.

Il. Caractéristiques Fonctionnelles des Convertisseurs A/N

Indépendamment de la structure du CAN (approximations successives, flash, Sigma-Delta ...),
un ensemble de paramétres permettent de spécifier les caractéristiques fonctionnelles du
convertisseur. Il est possible de classer ces erreurs en deux catégories. On a d’une part les
erreurs systématiques dues a la conversion de signaux analogiques en signaux numériques qui
sont présentes sur un CAN idéal (erreur de quantification), et d’autre part les erreurs dues aux

imperfections présentes sur un CAN réel.

Pour illustrer les différents paramétres des convertisseurs, nous prendrons 1’exemple simple

d’un CAN de 3 bits.

13



Chapitrel

1.1 Convertisseur A/N parfait

a) Fonction de transfert
Rappelons que la fonction d'un CAN est de transformer un signal continu analogique en une
succession de codes numériques représentatif du signal. La fonction de transfert traduit la

réponse du convertisseur a une entrée analogique.

La dynamique maximale ou Pleine Echelle (PE) du convertisseur est divisée en intervalles
délimités par les tensions de seuil V. A chaque valeur analogique a convertir est associé¢ un
code numérique de sortie qui correspond a la plus proche tension de seuil Vr inférieure a cette
valeur analogique. Finalement, dans le cas le plus classique d’un codage binaire naturel sans
loi de compression, la fonction de transfert d’un convertisseur est une fonction en marches

d'escalier de la forme illustrée figure 1.2 :

11 1

o
@ 101 | =i droite de transfert
g -
3 100 ¢
.g 011 —
<] = PE/2"
S oo} q

001 |

000 == —— —>

Vg Vi, Vi3 Vo Vgs Vg Vg PE

Entrée Analogique

Figure 1.2 : Fonction de transfert

La largeur de chaque palier, appelée pas de quantification ou quantum ¢, correspond a la
plus petite différence de tension analogique entre deux codes successifs ; elle est souvent
exprimée en terme de LSB (Least Significant Bit). Dans le cas d'un CAN parfait sans loi de

compression, le pas de quantification est constant pour tous les codes :
gq=PE/2" =1 LSB ou n représente le nombre de bits du convertisseur.  (1.2)

Nous pouvons remarquer que le premier et le dernier palier ont une largeur égale

a

respectivement a et Tq Cette dissymétrie permet de limiter l'influence de l'erreur de

quantification que nous définirons a la section suivante.
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"Etat de I’art"

La valeur de chaque tension Vr; est exprimée a 1'aide de I'équation suivante :

Vy =qx(i-05) (1.3)

En plus de la fonction en marches d'escalier, on définit une courbe de transfert passant par le
centre des différentes marches. Dans le cas d'un convertisseur parfait, cette courbe de transfert

est une droite.

b) Erreur de quantification

Nous pouvons observer sur la fonction de transfert qu'une plage entiére de tension analogique
comprise entre deux tensions de seuil successives est convertie en un code unique. Ceci
constitue une perte d'information, appelée erreur de quantification. La figure 1.3 donne
I’évolution de cette erreur, exprimée en LSB, en fonction de la tension analogique appliquée

en entrée du convertisseur.

Erreur de quantification

ﬂk
1

—LSB
2

\4

VT1 T2 T3 VT4 VT5 VTG VT7 \ P:E

Figure 1.3 : Variation de [’erreur de quantification

- 1 LSB1
2

A cette erreur de quantification, on associe un bruit de quantification qui est considéré comme

une variable aléatoire uniformément répartie sur l'intervalle %%,%% Sa densité¢ de

probabilité Fy est donc constante sur cet intervalle (figure 1.4).

Fq

A

1/q

N
>

-q/2 q/2 Valeur Analogique
d ’entrée

Figure 1.4 : Bruit de quantification
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Nous pouvons en déduire la valeur efficace du bruit de quantification By :

B, = ﬁ'_""wszq (x).dx? = % f:;dexg = % (1.4)

Nous pouvons observer que cette erreur dépend directement du pas de quantification q et donc

de la résolution du convertisseur.

c) Rapport signal sur bruit

Le rapport signal sur bruit représente le rapport entre la valeur efficace du signal a convertir et
celle du bruit (en anglais : SNR pour Signal to Noise Ratio). Généralement, ce parameétre est
défini pour un signal d’entrée sinusoidal d’amplitude créte a créte égale a la pleine échelle du

convertisseur. La valeur efficace Arms du signal d’entrée est donnée par 1’expression :

_PE _2"gq

A =_— == 1
RMS 2\/5 \/5

Dans le cas d'un CAN parfait, le bruit étant dii uniquement a la quantification du signal

(1.5)

d'entrée, nous pouvons en déduire 1'expression suivante du rapport signal sur bruit exprimé en

dB:

SNR,, = 201%%@%: ZOlogDﬁ O= 201ogE\f 2" H
Bq 2

SNR , =6,02.n +1,76 (1.6)

Ainsi, nous pouvons observer que le rapport signal sur bruit d’un convertisseur

analogique/numérique parfait dépend directement du nombre de son nombre de bit n.

11.2 Convertisseur A/N réel

Dans le cas d’un convertisseur analogique/Numérique réel, il est nécessaire de définir d’autres
paramétres fonctionnels. Dans ce paragraphe, nous détaillerons les parameétres les plus

couramment utilisés.

16



"Etat de I’art"

a) Erreur d'offset
Nous pouvons définir d'abord I'erreur d'offset, qui correspond, dans le cas d'un convertisseur
réel, a un décalage identique de toutes les tensions de seuil. Elle est généralement exprimée en

fraction de LSB.

Au niveau de la fonction de transfert, l'erreur d'offset correspond a une translation de

I’ensemble de la caractéristique (figure 1.5).

11 Droite Idéale

110

101 4 Offset , .-T

100 4’[_*‘ i

011 s

010
001
000

Sortie Numérique

\4

i i i i i i i
V14 Vi Vi3 Vi Vs Ve V7 PE
Entrée Analogique

Figure 1.5 : Erreur d’offset

b) Erreur de Gain

L'erreur de gain correspond a une variation identique de la largeur des différents paliers dont
l'influence sur la fonction de transfert est représentée figure 1.6. Cette erreur est équivalente a

une variation de la pente de la droite de transfert idéale.

Erreur de Gain
111

110

101 | = droite idéale

100 |

o
.
K
.

011 | _ - .‘."'

Sortie Numérique

010 |
001 |

‘\‘ .:' ' i i il 1 1 1 1
000 I I I I I I I I
Vii Vi Vo3 Vi Vi Vg Vg PE

Entrée Analogique

v

Figure 1.6 : Erreur de gain
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Généralement, l'erreur de gain est définie comme la différence, au niveau du dernier code,

entre la droite de transfert idéale et la droite de transfert réelle.

c) Erreur de Non-Linéarité Différentielle et Non-Linéarité Intégrale

Pour un CAN parfait, le pas de quantification q est constant pour 1’ensemble des codes du

convertisseur. En réalité, la largeur q(i) de chaque palier i peut varier d’un code a ’autre.

La Non-linéarité Différentielle (NLD) d’un code i représente la différence, exprimée en LSB,

de la largeur du palier associé¢ au code 1 par rapport a la valeur idéale de 1 LSB :
NLD(i) =40 ~4d 1.7)
q

La Non-linéarité Intégrale (NLI) d’un code i représente la variation entre la courbe réelle et la
droite de transfert idéale au niveau de ce code. Elle correspond, pour chaque code i, a la

somme des non-linéarités différentielles des codes précédents :

Numzimpm (1.8)

La figure 1.7 illustre l'influence de ces deux types de non-linéarités sur la fonction de transfert

du convertisseur.

[
3 " NLI‘_,]l_“—;_-:-
= 110 | i
‘@
E 101 ] )
: .
Z 100 |
2
€ o111
]
® o010 | —.
001 | d°| NLD
000 --I ! ! ! ! ! ! :

VT1 VT2 VT3 VT4 VT5 VTS VT7 PE
Entrée Analogique

Figure 1.7 : Non-linéarité Différentielle et Intégrale
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"Etat de I’art"

d) Erreur de code manquant

Une erreur de code manquant signifie qu'un code n’est jamais présent en sortie du
convertisseur. Cette erreur est due a une erreur de non-linéarité trop importante. Nous
pouvons remarquer qu'un convertisseur dont les non-linéarités différentielles sont comprises

entre + 1 LSBet-1LSB ne peut pas comporter de code manquant.

e) Taux de distorsion harmonique

Dans le cas d'un signal d'entrée sinusoidal pur de fréquence Fj,, les non-linéarités du
convertisseur engendrent des harmoniques de fréquence k.Fi, (k entier). Le Taux de
Distorsion Harmonique (THD : Total Harmonic Distortion) permet d'évaluer I'importance de

ces harmoniques.

Il représente le rapport entre la somme des amplitudes Hy des harmoniques d'ordre k et

I'amplitude A, du signal d'entrée.

e
(THD), = 20.10g§:7§

(1.9)

f) Taux de distorsion par inter-modulation

Comme pour le THD, le taux de distorsion par inter modulation (IMD : Inter-Modulation-

Distortion) est di aux non-linéarités du convertisseur.

Il nous renseigne sur la présence de fréquences parasites engendrées par les non-linéarités du
convertisseur a partir des fréquences du spectre du signal d’entrée. Généralement, le taux de
distorsion par inter-modulation est évalué en appliquant un signal composé de deux
sinusoides de fréquences F; et F, et de valeurs efficaces A; et A,. Il correspond au rapport
entre la somme des valeurs efficaces des raies parasites, de fréquence k1.F; + k2.F; (k1 et k2

entiers) et de valeur efficace My, , et 'amplitude du signal d'entrée.

;IMlzd,kZ H

IMD),; =10.1 L 1.10

( )dB OgD 2 +A§ B ( )
U [

Al
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g) Rapport signal sur bruit avec distorsion

Le rapport signal sur bruit avec distorsion (SINAD : Slgnal to Noise And Distorsion) est
défini comme le rapport entre la valeur efficace du signal d'entrée et la valeur efficace du

bruit.

Dans le cas d’un convertisseur réel, le bruit n'est pas seulement dii au pas de quantification

mais a I'ensemble des variations des parameétres fonctionnels (non-linéarités, le jitter...).

Le SINAD est donné par 1'expression suivante, ou Brys représente la valeur efficace du bruit

(bruit de quantification compris) :

SINAD , =20. log%ﬁ (1.12)
RMS

Il permet de calculer le nombre de bits effectifs n.s du convertisseur donné par I'expression
(1.13), établie en considérant que le bruit total (quantification intrinséque + distorsions) d'un

convertisseur A/N réel est équivalent a une erreur de quantification.

SINAD,, —1,76
R (1.13)

h) Dynamique de codage

La dynamique de codage (SFDR : Spurious Free Dynamic Range) correspond a la différence
entre I'amplitude Agryvs de la raie fondamentale et I'amplitude B; de la plus forte raie parasite

(harmoniques comprises). Le SFRD, exprimé en dB, est défini par I'expression suivante :

(SFDR),, = 20.log :X(Bi)E (1.14)

RMS

i) Incertitude au point d'ouverture (jitter)
L'échantillonnage de l'entrée analogique peut ne pas avoir lieu exactement a l'instant désiré.
Cette incertitude Atj sur I’instant d’échantillonnage, appelée couramment jitter, produit une

erreur de conversion AV proportionnelle a la pente du signal comme illustré a la figure 1.8.
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Echantillonnage
théorique

dv
AV = At — 1.11
Tdt (11D

Figure 1.8 : jitter

j) Bande passante

La bande passante d'un convertisseur représente le domaine de fréquence pour lequel le
convertisseur a un gain qui reste constant. Classiquement, si on considére le signal analogique
reconstitué¢ a partir des codes de sortie du convertisseur, la bande passante du convertisseur
représente la plage de fréquence ou l'atténuation du signal de sortie due au convertisseur est

inférieure a 3dB.

Pour illustrer I’ensemble de ces définitions, nous proposons en annexe 1 quelques exemples

de spécifications fonctionnelles de CAN réels tirées de catalogue de composants

lll. Test Industriel des CAN

D’une facon générale, il existe deux types d’approche pour tester un circuit intégré :

'approche structurelle et I'approche fonctionnelle.

a) L'approche structurelle est basée sur 1'é¢tude de la présence de défauts au niveau de la
structure du circuit. Dans un premier temps, elle consiste a établir des modéles de fautes
qui correspondent le mieux aux défauts réels possibles du circuit. Dans un deuxiéme
temps, elle nécessite la recherche de stimuli de test permettant la meilleure détection de
fautes pour les modéles considérés. Généralement, l'efficacité des techniques de test

structurel est exprimée en terme de taux de couverture de fautes.

Dans le cas des circuits numériques, le modele utilisé est généralement le modele de
collage a 1 ou a 0 de nceuds du circuit, ce qui correspond a des modeles de courts-circuits
avec les alimentations du circuit. Méme si ces modeles ne représentent pas toujours les

défauts physiques réels, ils permettent d'obtenir de trés bons taux de détection de circuits
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défectueux. Malheureusement, dans le cas de circuits analogiques, il n'existe pas de modele

de fautes qui soit a la fois aussi simple et aussi performant.

b) L'approche fonctionnelle consiste a étudier le circuit & un niveau d'abstraction supérieur,
indépendant de la structure du circuit. Généralement, ce type d'approche est basé sur
I'évaluation des différents parametres qui définissent la fonctionnalit¢ du circuit.
L'approche fonctionnelle est trés fiable, mais elle nécessite un temps de test qui peut

devenir prohibitif pour des circuits complexes.

Le but de cette section n'est pas de faire 1'état de l'art de toutes les techniques de test des
convertisseurs A/N, mais de détailler les deux types de test les plus couramment utilisés dans
l'industrie. A noter que ces deux techniques sont basées sur une approche fonctionnelle. Nous

prendrons souvent comme référence dans cette section I’ouvrage de M. Mahoney intitulé

"DSP-based Testing” [Mah84].

lll.1 Test par Histogramme

a) Principe
Le test par histogramme est bas¢ sur une analyse statistique de la probabilité¢ d’apparition des
codes de sortie du convertisseur. La figure 1.9 décrit la mise en ceuvre des différentes étapes

de cette technique de test.

DSP ou uP

Générateur

Histogramme
-{y de référence

n bits Calcul de

\/ . .
A > CAN sz | |'histogramme —

expérimental

0,045

DZ)%E ] - Offset
0,025 d Gain

0,02

0’00,25 ] * Non-linéarités
0,005 +

0

Probabilité
d'apparition

0 50 100 150 200 250

Code de sortie

Figure 1.9 : Structure du test par histogramme

22



"Etat de I’art"

La premicre étape consiste a construire 1’histogramme expérimental associé au convertisseur
sous test. Cet histogramme représente le nombre de fois H™"(i) que les codes i sont présents
en sortie du convertisseur pour un nombre d’échantillons et un signal d’entrée donnés. En
général, le signal d’entrée est soit un signal sinusoidal soit un signal linéaire (rampe ou

triangle), et sa fréquence est choisie non cohérente avec la fréquence d’échantillonnage.

Pour avoir une bonne validité statistique, il est nécessaire d’acquérir un trés grand nombre

exp :

d’échantillons. Si le nombre Nt d’échantillons tend vers ’infini, alors converge vers

la densité de probabilité du signal d’entrée.

La deuxieme étape consiste a comparer cet histogramme expérimental avec 1’histogramme de
référence obtenu avec un convertisseur parfait. Cette comparaison permet d’extraire les
parametres fonctionnels du convertisseur sous test. Le test par histogramme permet ainsi de
déterminer la valeur de P’erreur d’offset, de D’erreur de gain, des non-linéarités
différentielles, des non-linéarités intégrales et permet aussi de détecter les codes

manquants.

Avant de détailler le calcul de I'histogramme de référence pour les deux types de signaux

d'entrée (linéaire et sinusoidal), nous devons faire deux remarques importantes.

La premicre remarque concerne l'amplitude du signal d'entrée. Pour que le test par
histogramme soit viable, il faut que tous les codes soient traités. Or, comme il est difficile de
maitriser la valeur exacte de I’amplitude du signal d’entrée, les codes extrémes risquent de ne
pas étre présents en sortie du convertisseur. Généralement, pour palier ce probleme,
I'amplitude créte a créte du signal d'entrée est choisie supérieure a la pleine échelle du

convertisseur A;, > PE.

La deuxiéme remarque concerne la valeur moyenne du signal. Précédemment (§ II.1), nous
avons présenté la fonction de transfert d’un convertisseur. Nous avons vu que cette fonction
de transfert n’est pas symétrique puisque le premier palier a une largeur égale a 0,5 LSB et le
dernier palier a une valeur égale a 1,5 LSB. Pour le test par histogramme, il est préférable de

symétriser cette fonction de transfert. Pour cela, il faut que la valeur moyenne du signal

o . PE-
d'entrée soit égale a =4
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Par la suite, nous nous placerons toujours dans le cas ou I'amplitude du signal d'entrée est

s o : X onla s PE—Q
supérieure a la pleine échelle du convertisseur et ou sa valeur moyenne est égale a .
b) Calcul de I'histogramme de référence
» Histogramme de référence pour un signal d'entrée linéaire
Soit un signal aléatoire de la forme :
A
Y =kx 2‘“ +Vy, (1.15)

ou k représente la variable aléatoire uniformément répartie sur [-1 ; 1], Ay, I’amplitude créte a

créte et Vi la valeur moyenne du signal.

h
\4

-A,/2+V,[

Figure 1.10 : Signal linéaire aléatoire

D’apres la figure 1.10, la probabilité pour que la valeur x d’un échantillon soit inférieure a

une valeur V est donnée par la relation suivante :

Ak V-V, 1
F(V)=P(x<V)=—=— M +— 1.16
(V)=P(x<V) =5 = s (1.16)
. e . . e dF(V) _ 1
La densité de probabilité p(V) est égale a la dérivée de F(V) : p(V) = v = o Elle est

proportionnelle a l'inverse de la pente du signal. Cette pente étant constante, la densité de

probabilité est constante.

La valeur de p(V) correspond a la probabilité d’apparition d’une tension V pour un signal
d'entrée linéaire. Pour calculer la probabilité d’apparition des codes de sortie d’'un CAN, ce ne

sont plus des valeurs discretes de tension qu’il faut prendre en compte mais tous les domaines
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de tension correspondants a chaque code. Pour obtenir la probabilité d’apparition du code i
dont la tension analogique est située entre les tensions de seuil Vi et Vr, il faut intégrer la
relation précédente entre ces deux valeurs de tension. Ceci équivaut a faire la différence entre
la probabilité que le signal soit inférieur a Vr; et la probabilité que le signal soit inférieur a

Vi1

Vi =Vyy _ PE
A, 2"A,

m

p() =P(V <Vy)-P(V<V;)= (1.17)

Nous pouvons en déduire l'expression (équation 1.18) de la fréquence d'apparition H ().

‘. PE . n
H™(0) = Hge =N, s 0i O[2;2%1] (1.18)

in

La fréquence d’apparition H™'(i) est constante pour tous les codes i, sauf pour les deux codes
extrémes (codes 1 et 2"). En effet, comme 1'amplitude du signal d’entrée est plus grande que la
pleine échelle du CAN, ces codes seront présents plus souvent que les autres en sortie du

convertisseur (équation 1.19).

, , "I(A. -PE "'(A, —PE)+PE
Href(l) =Href(2n) =Hextréme = EP ( P]]HE ) +1§(Hidéale = NT XEZ ( ;n A ) E(1’19)

La figure 1.11 représente 1'histogramme obtenu dans le cas d'un signal linéaire d'amplitude

Ain> PE pour un convertisseur de 5 bits :

H

extréme

Code i

H

idéale

Figure 1.11 : Histogramme de référence pour un signal linéaire
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» Histogramme de référence pour un signal d'entrée sinusoidal

Soit un signal aléatoire de la forme :

Y =

(1.20)

ou ¢ représente une variable aléatoire uniformément répartie sur [-Tt; TT, Aj, I’amplitude créte
a créte et Vy la valeur moyenne du signal.

Y A
An/2+Vy |

\Y,

Vi |
Y.
i/

i (I)l 2 (I)
~An2+ VW[

\4

Figure 1.12 : Signal sinusoidal aléatoire

D’apres la figure 1.12, la probabilité pour que la valeur x d'un échantillon soit inférieure a une

valeur V est donnée par la relation suivante :

A¢_¢1 - TTH Arcsm%%’

F(V)=—"F= (1.21)
L1 L1

La densité de probabilité correspondante, exprimée par 1’équation 1.22 et illustrée par la

figure 1.13, est égale a la probabilité d’apparition d’une valeur V pour un signal sinusoidal.
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0 A2

Figure 1.13 : Densité de probabilité d’une sinusoide

Par conséquent, la probabilité d'apparition d'un code i en sortie du convertisseur est donnée

par l'expression suivante :

10 .=V .=V
)=P(V<V.)-P(V<V._)=—rarcsin=4— M - arcsing—1=t M 1.23
p(@i) ( 1)~ P( Tic1) T[Eﬂl EVA]TE‘ EVAT%( )

Nous pouvons alors en déduire la fréquence d’apparition H*'(i) du code i exprimée par les

équations 1.24 et 1.25.

, , [
H* (1) =H"*2") :N_JErCSiH%;%_IHGED_EH (1.24)

|:|Ain|:| 2

et

¢ .. N ) i—2" E O ) i—2" =2 E .
H™ (i) = — Larcsin ! [ arcsin ! E]P 01 O[2;2"1] (1.25)
T 2" An D 2" A,

Pour un CAN de 5 bits et une amplitude créte a créte Aj, = PE + 2 LSB, nous obtenons

I'histogramme de référence suivant :
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HeGy B . N

Code i

Figure 1.14 : Histogramme de référence pour un signal d'entrée sinusoidal

c) Histogramme verrouillé

La technique de test par histogramme présentée précédemment permet d'évaluer des
parametres fonctionnels fondamentaux des convertisseurs (offset, gain...). En effectuant
quelques modifications sur cette technique de test, il est possible de déterminer d'autres

parametres intéressants.

Une des variantes du test par histogramme est le test par histogramme verrouillé [Ben93]. 1l
permet de déterminer l'incertitude au point d'ouverture (jitter) du convertisseur. Cette
technique de test consiste a appliquer un signal d'entrée de fréquence égale a la fréquence
d'échantillonnage du convertisseur et a construire I'histogramme a partir des codes de sortie

du convertisseur.

En théorie, le code de sortie devrait étre toujours le méme puisque la valeur du code de sortie
devrait étre unique puisque le point d'échantillonnage devrait correspondre, a chaque période,
a la méme tension analogique. En pratique, le jitter induit des variations sur la tension
échantillonnée que doit convertir le CAN et certains codes adjacents peuvent étre émis. La
figure 1.15 représente un exemple de distribution de codes (histogramme verrouillé) obtenue

en utilisant cette technique.
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\ 4

Figure 1.15 : Histogramme verrouillé

Généralement, comme le jitter (At;) ne dépend que de la fréquence d'échantillonnage, cette
mesure est effectuée sur un seul code. Le code considéré est le code le plus sensible a l'erreur
de jitter sachant que l'erreur de jitter est définie par 1'équation (1.11) rappelée ci-dessous :

dv
AV = At — 1.11
Tt (1.11)

l'erreur de tension sera d'autant plus importante que la pente du signal est importante. Par

conséquent, dans le cas d'un signal sinusoidal, le code le plus sensible sera le code médian

2n
de =—).
(code 2)

L'histogramme obtenu refléte la loi de distribution du jitter. Sachant que le jitter suit
habituellement une loi gaussienne, on peut déterminer sa valeur en analysant la loi de

probabilité suivie par 1'histogramme.

lll.2 Analyse spectrale

a) Principe
L’analyse spectrale consiste a appliquer un signal sinusoidal a I’entrée du CAN sous test et a
analyser sa sortie dans le domaine fréquentiel. Le spectre est obtenu en réalisant une

Transformée de Fourier Discréte (TFD).

En pratique, comme les calculateurs ont une mémoire limitée, 'analyse fréquentielle ne peut

s'effectuer que sur une durée T finie. Par conséquent, dans le domaine temporel, I'analyse
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fréquentielle implique d'effectuer un échantillonnage et d'appliquer une fenétre temporelle de
longueur T sur les échantillons obtenus. La figure 1.16 illustre I’influence de ces deux

opérations sur le spectre de sortie.

Amplitude Module
= | I | | |
r e ..,.. o t -Fi | Fin Fe'2  Fearr Fio Faon  Fean® Fin
X Multiplication ® convolution
Module
Amplitude P T=Ng/ Feon TF
t ; T T T ;
| - Fin Fin Féch/2 Féch f
Amplitude - -

Module

& Féch/2 F F

in éch éch in

éch”
Figure 1.16 : Signal sinusoidal aléatoire

D’une part, 1’échantillonnage temporel, de fréquence Feen périodise le spectre (théoréme de
I’échantillonnage). D’autre part, le produit, dans le domaine temporel du signal rectangulaire
(correspondant a la fenétre temporelle) et du signal sinusoidal, revient a un produit de
convolution de leur transformée de Fourier. Ces différentes opérations peuvent éEtre

responsables d’une perte d’information au niveau du spectre.

En effet, il peut y avoir d'une part repliement du spectre dans la bande utile si le signal
d’entrée ne respecte pas la condition de Shannon : Fj, < F¢/2. D'autre part, la transformée de
Fourier de la fenétre temporelle est un sinus cardinal dont les lobes secondaires peuvent
introduire des raies parasites pouvant fausser l'analyse du spectre. Pour assurer la condition de
Shannon, un filtre anti-repliement (filtre passe-bas) est placé a I’entrée du convertisseur.
L'erreur due aux lobes secondaires du sinus cardinal est appelée effet de "leakage". Celui-ci
peut étre totalement supprimé pour un signal d’entrée de fréquence fixe et connue en
imposant une relation particuliére entre la taille de la fenétre temporelle et la fréquence du

signal d'entrée.
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En effet, comme I'analyse spectrale est effectuée par un calculateur numérique, le spectre vu a
travers le calculateur n'est plus continu mais dicrétisé avec un pas :

F,
AF = b (1.26)

discrétisation N
T

ou Nt représente le nombre total d'échantillons traités.

Or, comme les lobes secondaires du sinus cardinal sont espacés de

_l éch :AF

- discrétisation °
T N,

9!

AF il suffit que la fréquence F;, du signal d'entrée, qui représente la

localisation du lobe principal, soit égale a k fois (avec k entier) le pas fréquentiel de
discrétisation AF giscratisation- Dans le domaine temporel, cette condition est équivalente au fait
d'utiliser une fenétre temporelle qui englobe un nombre entier de période Np du signal
d’entrée :

F, N
&, T=_P (1.27)
N, F

m

F, =N,

m

De plus, I’échantillonnage doit étre cohérent pour éviter une perte d’information due a des
répétitions a I’intérieur de la séquence d'échantillonnage. Cette condition restrictive impose,

en outre, que Nt et Np soient premiers entre eux.

Dans le cas ou la premieére condition ne pourrait pas €tre assurée, il est possible d’utiliser des
fenétres temporelles autres que rectangulaires (Hamming, Hanning...) qui modifient la valeur
des échantillons dans le domaine temporel pour diminuer les effets de "leakage" au niveau

spectral, et donc permettent d’améliorer 1’analyse du spectre.

b) Transformée de Fourier Rapide

L'expression de la transformée discréte d'un signal x(t) pour un échantillonnage a la fréquence

Fecn est donnée par l'expression 1.28 suivante :

Np-1 —jZT[Mk

X(ng,Foy ) = Z x(k.Ty)xe (1.28)

=0

Ou Tech, Nech €t Nt sont respectivement la période d'échantillonnage T,, = , le numéro

1
Féch
d'échantillon et le nombre total d'échantillons traités.
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Le calcul d'une valeur X(nghFeen) de la transformée de Fourier discréte nécessite (Nt-1)
additions et Nt multiplications complexes. Par conséquent, dans le cas classique d'un calcul
de Nt valeurs de TFD, il est nécessaire d'effectuer Ntx(Nt-1) additions et Nt? multiplications
complexes. Ce nombre important d'opérations constitue un handicap pour une analyse en

temps réel.

Etant donné que la durée d'une addition complexe est négligeable devant la durée d'une
multiplication complexe, le temps de calcul dépend directement du nombre de multiplications
complexes a effectuer. Des algorithmes, appelés algorithmes de Transformée de Fourier
Rapides TFR (en anglais : FFT pour Fast Fourier Transform), permettent de réduire ce
nombre de multiplications. Le plus utilisé, I'algorithme de Cooley-Tukey, nécessite
TTlog2 (N,) multiplications au lieu des N¢* multiplications dans le cas d'un TFD classique.
Elle permet donc de réduire considérablement le temps de calcul, a la condition restrictive
d'effecteur I'analyse sur un nombre d'échantillons égal a une puissance de 2. Par exemple,
pour traiter 2048 échantillons (2'"), il faut 300 fois moins de temps avec une TFR qu'avec la

TFD classique.

Indépendamment de la technique de calcul du spectre, il existe deux techniques d’analyse
spectrale :
technique "single tone",

technique "dual tone".

c) Technique "single tone"

La technique "single tone" consiste a appliquer une sinusoide pure en entrée du convertisseur
pour effectuer I'analyse spectrale. La figure 1.17 donne un exemple de spectre obtenu pour un

signal d'entrée sinusoidal pur.
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Module g

F, 6.F, Fréquence

Figure 1.17 : Analyse spectrale "single Tone"

Nous pouvons observer le fondamental du signal d’entrée de fréquence Fj, ainsi que ses
harmoniques de fréquence k.Fi, (k entier) et le bruit créé par les non-linéarités du
convertisseur. Avec cette technique de test fréquentielle, il est possible de déterminer le
rapport signal sur bruit avec distorsion SINAD, le taux de distorsion harmonique THD, la

dynamique de codage SFDR et le jitter du convertisseur testé.

d) Technique "dual tone"

La technique "dual tone" utilise comme signal d'entrée la somme de deux signaux sinusoidaux
de fréquence F; et F, n’ayant pas de relation harmonique entre eux (F; # k.F, avec k entier).
Cette technique permet de mettre en évidence tous les phénoménes d’intermodulation induits
par la conversion de ce signal composite. La figure 1.18 représente un exemple de spectre

obtenu avec la technique "dual tone".
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Figure 1.18 : Analyse spectrale "dual Tone"

Nous pouvons observer la présence de raies aux fréquences i.F; + j.F, (i et j entiers) qui
s'ajoutent aux harmoniques des composantes du signal d’entrée aux fréquences k1.F; et k2.F,

(k1 et k2 entier) : ce sont les raies d'intermodulation.

Avec cette technique de test "dual tone", il est donc possible de déterminer le taux de

distorsion par intermodulation IMD.

IV. Test Intégré des CAN

Les deux techniques présentées précédemment (§ III) sont des techniques de test externe
nécessitant 1'utilisation d'équipements spécifiques. Or, 1'amélioration des performances des
circuits intégrés mixtes exige l'utilisation d'équipements de test de plus en plus sophistiqués.
Le coft tres élevé de ces équipements de test se répercute sur le cotit global du circuit. Pour
réduire ce colt, il est possible d'intégrer sur la puce tout ou partie des fonctions du testeur.
Ainsi, les structures de test intégré ou BIST (Built In Self Test) obtenues sont constituées d'un
ou des deux ¢léments suivants:
un générateur de stimuli de test,

un analyseur des réponses du circuit sous test.

Dans cette section, nous présentons brievement un éventail des différentes techniques de test

intégré (BIST: Built in Self Test) pour CAN proposées dans la littérature. Selon les cas, ces
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structures BIST sont congues soit dans une approche fonctionnelle soit dans une approche
structurelle. Comme le paramétre le plus important dans une structure BIST est le rapport
entre la surface de la structure et la surface de 1’élément a tester, nous avons classé ces
structures en deux catégories : d'une part, les structures nécessitant la présence de ressources
matérielles particulieres dans le circuit original, d'autre part, les structures utilisables sur

n'importe quel type de circuit intégré.

IV.1 Test intégré avec pré-requis sur les ressources matérielles initiales

a) Structures BIST nécessitant un Convertisseur Numérique Analogique

Les deux techniques présentées dans ce paragraphe nécessitent [’utilisation d’un
Convertisseur Numérique Analogique (CNA) pour le test du Convertisseur
Analogique/Numérique. La surface d'un CNA ¢étant du méme ordre de grandeur que la surface
d'un CAN, ce type de structure BIST n’est viable que si le CNA utilisé est déja présent sur la

puce.

Les techniques de test intégré fonctionnel proposées par Frish et Almy [Fri97][Fri98], et par
Toner et Roberts [Ton92] sont toutes les deux basées sur une étude de I'histogramme construit
a partir des codes de sortie du convertisseur sous test. La procédure de test est divisée en deux

étapes successives.

Valeurs maximales
de dispersion
des paramétres

A
Modéle
Générateur '
Analogique CAN
777777 Domaine
de validité
Valeurs minimales
de dispersion
des parameétres . gk

N | =g - — - — | O 0% 00
Générateur > MOdeIe Gabant
Analogique CAN

Figure 1.19 : Construction du gabarit

La premiére étape, représentée figure 1.19, consiste a construire un gabarit pour

I'histogramme, qui tienne compte des dispersions permises sur les parametres fonctionnels a
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tester. Pour obtenir ce gabarit, il est nécessaire d'effectuer un trés grand nombre de
simulations avec un modele de CAN dont les caractéristiques prennent en compte les
dispersions tolérées sur les parametres a tester. Cette étape est trés importante puisqu'elle
influe directement sur la précision de I'évaluation des parameétres du convertisseur. Dans le
cas de la technique HABIST proposée par Frish et Almy, le gabarit est construit dans le but
d'évaluer l'erreur d'offset, I'erreur de gain et les non-linéarités. Dans le cas de la technique
proposée par Toner et Roberts, le gabarit est construit pour évaluer l'erreur de gain et la

dynamique de codage (SFDR).

La deuxiéme étape consiste a construire l'histogramme expérimental pour le convertisseur
testé et a le comparer au gabarit ¢laboré durant la premiére étape de la technique de test.
Finalement, les convertisseurs sont déclarés défectueux si I'histogramme qui leur est associé

ne rentre pas dans le gabarit.

b) Structures BIST nécessitant un CNA et un DSP

Les deux structures BIST présentées dans ce paragraphe nécessitent, en plus d'un CNA, la
présence d'un module de traitement numérique complexe sur la puce initiale (DSP ou
Microprocesseur). Ce bloc numérique, incluant les éléments numériques des CNA et CAN,

est testé a I’aide des techniques classiques de test intégré numérique.

» HBIST

La structure de test intégré HBIST proposée par Ohletz et Dam [Ohl91][Dam95] permet
d'effectuer entierement le test du convertisseur A/N dans le domaine numérique a l'aide de
l'unité de traitement numérique et du CNA. Cette technique de test est basée sur une approche

structurelle.

Apres le test des blocs numériques du circuit, les stimuli analogiques de test sont créés par la
combinaison d'un registre, configuré en générateur de séquence pseudo-aléatoire, et d'un
CNA, qui transforme cette séquence numérique en séquence analogique. Parallélement, le
module de traitement numérique analyse la réponse du convertisseur a cette séquence afin de

détecter les fautes structurelles du CAN.
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» MADBIST

La structure de test intégré MADBIST proposée par Toner et Roberts
[Ton93][Ton95][Ton96] permet d'effectuer un test fonctionnel des circuits mixtes comportant
un CNA Sigma-Delta (X-A). Ce type de convertisseurs ne comporte qu'une petite partie

analogique : le filtre de lissage de sortie.

Compte tenu des pré-requis en ressources matérielles déja importants, les éléments a rajouter
au circuit initial sont relativement peu nombreux. Ils sont constitués d'un générateur de signal
sinusoidal entiérement numérique compos¢ d’additionneurs et de registres, et d'un

multiplexeur analogique en entrée du CAN. La structure finale est présentée figure 1.20.

Numérique Unité de traitement | Numenaue
numeérique (DSP)
\ 4
Générateur
de signaux \ V_U%
CNA Z-A Phase 1 CAN S-A
Eiltre de Filtre
lEsge anti-repliement
A
v | v&,
Ny Multiplexeur
\T Phase 2 ey
Sortie Entrée
Analogique Analogique

Figure 1.20 : Structure MADBIST

La technique proposée utilise les propriétés de mise en forme du bruit et de sur-
échantillonnage des modulateurs >—A pour générer un signal sinusoidal analogique précis a

partir du générateur de sinus numérique et du modulateur présent dans le CNA.
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Le test se déroule en plusieurs étapes :

Au cours de la premicre étape, la sortie du générateur de signal sinusoidal numérique est
appliquée a l'entrée du modulateur >—A. Le signal de sortie, & modulation de densité
d'impulsions (PDM : Pulse-Density-Modulation), attaque directement le Convertisseur A/N
sans passer par le filtre de lissage du CNA. En fait, le filtre anti-repliement du CAN permet de
filtrer le signal PDM provenant du modulateur et ainsi d'obtenir un signal sinusoidal
analogique précis. Finalement, cette structure de test intégré permet d'évaluer le taux de
distorsion harmonique THD, le rapport signal sur bruit avec distorsion SINAD, le taux de

distorsion par intermodulation IMD et le gain du CAN.

La deuxieme étape consiste a tester le filtre de lissage du CNA en lui appliquant le signal
PDM et en connectant sa sortie a I’entrée du CAN. Le filtre de lissage est caractérisé grace au

bloc de traitement numérique.

IV.2 Test intégré sans pré-requis sur la présence de ressources matérielles

a) Techniques utilisant les propriétés du bit de poids faible

Le bit de poids faible (le LSB) d'un Convertisseur A/N est le bit qui contient le plus
d'informations sur les variations des codes de sortie parce qu'il commute a chaque transition
de code. La technique présentée dans ce paragraphe utilise cette propriété pour évaluer les

parametres fonctionnels du convertisseur.

La structure proposée par De Vries [Vri97][Vri98] est une structure de test qui peut étre soit
partiellement soit totalement intégrée sur la puce. Le principe du test statique proposé consiste
a générer une rampe lente en entrée du convertisseur et a évaluer le temps entre chaque
commutation du bit de poids faible du CAN. Comme le signal d'entrée est linéaire, chaque
intervalle de temps est directement proportionnel a la largeur du palier correspondant de la
fonction de transfert. L'ensemble de ces intervalles de temps permet de reconstruire la
fonction de transfert du convertisseur et donc de déterminer le gain, l'offset et les non-

linéarites du convertisseur.

Pour mesurer la durée écoulée entre deux commutations du LSB, un compteur est incrémenté
a chaque front du signal d'échantillonnage (figure 1.21). Plus la fréquence d'échantillonnage

est grande par rapport au signal d'entrée, plus la technique de test est précise.
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AA
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>
temps

1/ I:échan

Figure 1.21 : Calcul de l'intervalle de temps entre deux commutations du LSB

Pour illustrer cette technique de test intégré, nous pouvons considérer l'exemple de la

procédure de test des non-linéarités du convertisseur, présenté a la figure 1.22.

Féch
—_—>
Clk Compteur
» Reset sur front
LSB ___| +
Détection de front - g
> Quantum idéal
+ ( ) +
v v
NLD NLI
Pass/ Fail Pass/ Fail
Pour NLD € Comparateur Comparateur [ pour NLI
Tolérance Tolérance
sur les NLD sur les NLI

Figure 1.22 : Procédure de test des non-linéarités

Un compteur est incrémenté a chaque impulsion du signal d'horloge. Si une transition du LSB
apparait, la valeur du compteur est soustraite a la valeur idéale qui serait obtenue avec un
convertisseur parfait. Le résultat de cette soustraction permet de calculer la valeur des non-
linéarités et de les comparer avec les tolérances admises. Cela permet de vérifier que le

convertisseur respecte bien les spécifications attendues.

b) Structure BIST pour convertisseur pipeline

Les convertisseurs pipeline sont des convertisseurs constitués de plusieurs étages identiques

connectés en série. Généralement, ce type de convertisseurs utilise des techniques de
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calibration numériques ou analogiques qui permettent de limiter la sensibilité du convertisseur
aux variations technologiques des valeurs des composants. Ces techniques de calibration
peuvent masquer certaines erreurs en phase de test et donc rendre le test relativement peu
fiable. Dans ce paragraphe, nous présentons des structures de test intégré dédiées a ce type de

convertisseur.

» Structure de test intégré fonctionnel

La structure de test intégré proposée par Provost, Palermo et Sanchez-Sinencio [Pro98] est
¢laborée dans le cas particulier des convertisseurs de type pipeline. La technique de test
associée est basée sur une approche fonctionnelle. Elle consiste a évaluer la bande passante et
le gain de chaque étage et a vérifier la monotonie de la courbe de transfert du convertisseur

pour détecter les codes manquants.

Les ressources supplémentaires nécessaires a l'intégration de cette technique de test sont un
générateur de rampe et quelques éléments de multiplexage. Le test est effectué en trois phases

successives, correspondant a I'évaluation de chaque parametre.

Durant la premicre phase, I'analyse de la monotonicité du convertisseur est effectuée en
appliquant une rampe lente en entrée du convertisseur et en vérifiant que tous les codes
apparaissent en sortie du convertisseur. Comme il est difficile de générer une rampe intégrée
lente et précise, les auteurs proposent une structure de générateur de rampe auto-calibré qui

corrige les eventuelles dispersions sur les valeurs des composants.

Dans la deuxiéme phase, la bande passante de chaque étage est évaluée en effectuant une
¢tude dans le domaine temporel. Pour cela, le générateur de rampe est configuré en timer

analogique qui permet d'effectuer des mesures de grands intervalles de temps.

Au cours de la derni¢re phase le gain de chaque étage est évalué en le comparant au gain d'un

bloc de référence.

» Structures de test intégré structurel

Les structures proposées par Peralias, Rueda et Huertas sont deux structures BIST utilisant
I'approche structurelle pour convertisseurs pipeline de haute résolution [Per97][Per98][Per00].
Ces deux structures sont basées sur le méme schéma général illustré figure 1.23, dans lequel

chaque étage du convertisseur est testé séparément en utilisant un élément de référence.

40



"Etat de I’art"
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Figure 1.23 : Structure BIST pour CAN pipeline

La structure générale est constituée d'un générateur de tensions continues analogiques, d'un
ensemble de multiplexeurs analogiques et numériques et d'un module de comparaison.
L'ensemble des multiplexeurs permet de sélectionner I'étage a tester. Le module de
comparaison permet de comparer les sorties de I'étage testé avec les sorties d'un élément de
référence. La différence majeure entre les deux structures proposées vient principalement du

choix de 'élément de référence.

Dans la premiére structure, I'¢lément de référence est un étage supplémentaire considéré
comme ¢lément de référence. Du fait de la structure multi-étages du convertisseur la surface

rajoutée par un seul étage supplémentaire ne représente pas un surcotit important en surface.

La deuxiéme structure compare les sorties numériques de I'étage testé avec des valeurs idéales

qui sont stockées dans une ROM (Read Only Memory).
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c) Autres techniques de test intégré

» Test intégré par estimation de la courbe de transfert

La technique proposée par Sunter et Nagi [Sun97a] [Sun97b] consiste a évaluer directement
sur la puce la courbe de transfert du convertisseur & l'aide d'un polynéme du 3°™ ordre. Les
opérations nécessaires a cette estimation sont relativement simples et peuvent étre facilement
implantées sur la puce. La connaissance de la courbe de transfert permet de reconstruire la
fonction de transfert et par conséquent de déterminer la valeur de 1'erreur de I'offset, de

I'erreur de gain et des non-linéarités du convertisseur sous test.

» OBIST

La technique de test intégré par oscillation proposée par Arabi et Kaminska [Ara97] permet
de tester n'importe quel circuit analogique ou mixte en utilisant une approche structurelle ou
une approche fonctionnelle. Le principe consiste a introduire le circuit sous test dans une
boucle et de le forcer a osciller. L'étude de la fréquence d'oscillation du circuit permet alors de

déterminer les parametres recherchés.

Dans le cas du test des CAN, cette technique de test permet d'effectuer un test fonctionnel
dans le but de déterminer les non-linéarités différentielles, les non-linéarités intégrales et

le temps de conversion du CAN. La structure de test obtenue est représentée figure 1.24.

Vdd : 1/F(?scillation

[
/\/\/ n bits
O,

Bloc
CAN * Numeérique

A 4

F

oscillation

Figure 1.24 : Technique basée sur l'oscillation du CAN sous test

Elle est composée d'un bloc numérique, de deux générateurs de courant, d'un interrupteur et
d'une capacité de charge. Le bloc numérique commande l'interrupteur pour charger la capacité
avec un courant i ou — i et fournir au convertisseur un signal triangulaire dont la fréquence

dépend des caractéristiques fonctionnelles a évaluer.
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V. Conclusion

Ce premier chapitre a permis de préciser le contexte de notre travail.

Dans un premier temps, nous avons introduit les différents parametres fonctionnels permettant
de caractériser un convertisseur analogique/Numérique. Ces parameétres sont de deux types :
. les erreurs inhérentes a l'opération de conversion de signaux analogiques en
signaux numériques (bruit de quantification),
. les erreurs présentes dans un CAN réel, dues aux imperfections des

composants.

Ensuite, nous avons détaillé les deux techniques de test les plus utilisées dans 1'industrie : le
test par histogramme et le test par analyse fréquentielle. Le test par histogramme est basé sur
une étude statistique de la fréquence d'apparition des codes de sortie. Il permet de déterminer
l'erreur d'offset, l'erreur de gain, les non-linéarités et les codes manquants du convertisseur. Le
test par analyse fréquentielle consiste a étudier le spectre calculé a partir des codes de sortie
du convertisseur pour un signal d'entrée sinusoidal. Cette technique permet de déterminer le
rapport signal sur bruit avec distorsion, le taux de distorsion harmonique, le taux de distorsion
par intermodulation et le jitter du convertisseur. Ces deux techniques de test sont globalement
complémentaires puisqu'elles permettent de déterminer des parameétres fonctionnels

différents.

Enfin, la derniére partie du chapitre est consacrée a la présentation des différentes structures
de test intégré proposées dans la littérature. Ces structures peuvent étre divisées en deux
catégories distinctes. D'une part, les structures utilisant des éléments déja présents sur la puce,
et d'autre part, les structures sans pré-requis sur les ressources matérielles présentes sur le

circuit intégré a tester.
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Chapitre 2

l. Introduction

Dans le premier chapitre, nous avons présenté les deux techniques les plus couramment
utilisées dans I’industrie pour tester les Convertisseurs Analogique/Numérique : les
techniques de test par histogramme et par Transformée de Fourier Rapide (TFR). Ces
techniques de test externe étant utilisées pour leur capacité a évaluer les paramétres
fonctionnels du convertisseur, il est intéressant d’étudier leur possible intégration sur la méme
puce que le CAN sous test. Le test par Transformée de Fourier Rapide nécessite un traitement
en temps réel des sorties du convertisseur. Ce type de traitement impose l'utilisation de
calculateurs rapides et complexes impliquant une surface de silicium prohibitive dans un

contexte de test intégré ou la surface additionnelle doit étre minimale.

Nos travaux se sont par conséquent tournés vers le développement d’une structure de test
intégré basée sur la technique de test par histogramme. De maniére classique, 1’intégration
d’une technique de test suppose d’étre capable de générer de manicre interne les stimuli de
test et d’analyser de maniere interne les réponses de test. La structure BIST dédiée au test des
CAN présentée figure 2.1 comporte donc un générateur de stimuli analogiques et un analyseur

de réponses numériques de test.
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Figure 2.1 : Structure BIST dédiée au test d'un CAN

L’¢étude de I’intégration du générateur de signaux analogiques sera développée au chapitre 4.
Dans ce chapitre, nous ne traiterons que les problémes liés a ’intégration de 1’analyseur de

réponses de test.

La fonction principale de 1’analyseur de réponses de test consiste a collecter les échantillons
en sortie du convertisseur et a extraire les parametres fonctionnels du CAN a partir d’une
analyse statistique de ces échantillons. L’architecture générale de ce bloc comporte donc trois
modules distincts :
- Un module de détection du code en sortie du convertisseur sous test.
- Un module d’exploitation effectuant 1’ensemble des opérations d’extraction des
parametres fonctionnels.

«  Un controleur gérant I’ensemble des phases de la procédure de test.

Le module d’exploitation représente le module critique de la structure dans la mesure ou il
comporte la plupart des ressources matérielles nécessaires a ’intégration de la technique de
test, a la fois en termes de ressources mémoires et de ressources opératives. Plus précisément
pour un convertisseur A/N de n bits, 2 RAM (Random Access Memory) de 2" mots mémoire
sont nécessaires pour stocker 1’histogramme expérimental et 1’histogramme de référence.
L’extraction des caractéristiques du convertisseur a partir de la comparaison de ces deux
histogrammes fait ensuite intervenir des opérations complexes qui nécessitent 1’utilisation
d’un calculateur sophistiqué (DSP : Digital Signal Processor ou Microprocesseur). Ainsi,

I’intégration directe de la technique de test par histogramme conduit a un cofit prohibitif en
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surface. Afin de rendre cette technique viable dans un contexte de test intégré, nous devons
apporter des modifications de maniére a n’avoir qu’un nombre réduit d’informations a stocker
sur la puce et n’avoir que de simples opérations a effectuer pour évaluer les caractéristiques
du convertisseur. Ce chapitre est dédi¢ a la présentation des concepts mis en ceuvre permettant

de définir une architecture optimisée pour le module d’exploitation.

La premicre partie de ce chapitre est consacrée a 1’¢tude des différentes techniques
d’échantillonnage dans 1’objectif de limiter le nombre d’échantillons a traiter. Ensuite, nous
présenterons les simplifications faites sur les expressions permettant 1’extraction des
différents parametres fonctionnels des convertisseurs. Enfin, nous proposerons des solutions

pour réduire la mémoire nécessaire a 1’intégration de la technique de test par histogramme.

Il. Diminution du volume de données a traiter

Le test par histogramme est basé sur une étude statistique de la fréquence d’apparition des
codes de sortie du convertisseur sous test. Or, pour avoir une bonne validité statistique, un tres
grand nombre d’échantillons doit étre collecté de manicre aléatoire sur toute la dynamique du
signal d’entrée. Dans le cas d’un signal d’entrée sinusoidal, les mathématiques statistiques
permettent d’estimer ce nombre d’échantillons par I’expression [DOE84] [LIB96] :
S Z%,, m2""

T = 2
6NLD

N 2.1)

ou Nt représente le nombre d’échantillons nécessaires pour effectuer une mesure de non-
linéarité avec une précision Onrp (exprimée en LSB) dans au moins 100*(1-a) pour-cent des
cas, n représentant le nombre de bits du convertisseur et Zy» la valeur de la fonction de

distribution normale standard pour un taux de réussite de (1-00).

Par exemple, pour une précision sur la mesure de la non-linéarité différentielle de &y p = 0,2
LSB dans 95% des cas (0 = 0,05),il sera nécessaire d’acquérir 67 000 échantillons pour un
convertisseur de 8 bits et 17 125 000 échantillons pour un convertisseur de 16 bits. La surface
d'une structure BIST dépendant généralement du volume de données a traiter,
I’échantillonnage aléatoire ne semble pas étre la solution la plus appropriée pour I’intégration

du test par histogramme.
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En fait, il existe une alternative a 1'échantillonnage aléatoire permettant de garder la méme
précision en terme de statistique, c'est 1'échantillonnage cohérent. Cette technique
d'échantillonnage consiste a répartir uniformément les échantillons sur un nombre fixe de
périodes du signal d’entrée. Pour cela, la fréquence d’échantillonnage Fe., et la fréquence du
signal d’entrée Fj, sont choisies cohérentes entre elles. Pour obtenir cette cohérence, ces
fréquences sont calculées pour que 1’acquisition des Nt échantillons corresponde exactement
a un nombre entier Np de périodes du signal d’entrée, et qu’il n’y ait aucune répétition au sein
de cette séquence. Toutes ces conditions peuvent se résumer par 1'équation (1.1) donnée au

chapitre 1.

N .
= N—P avec Np et Nt premiers entre eux.  (1.1)
T

Reprenons I’exemple du signal d’entrée sinusoidal dans le cas d’un échantillonnage cohérent.

Il est possible d’utiliser I’expression de la probabilité d’apparition du code i :

~_ 18  Opi-2"gped  Opi-2"-20PELH
p(i) = — [arcsin [T- arcsin m 2.2)
ng 2 HA.g 2 BA.mm

ou PE correspond a la pleine échelle du CAN et A, correspond a I’amplitude créte a créte du

signal d’entrée. Le code le plus sensible a une erreur de calcul est le code dont la probabilité
d’apparition est minimum. Dans le cas d’un signal d’entrée sinusoidal, le code milieu (2"") a

la plus petite probabilité d’apparition donnée par I’expression suivante :

PE k
1= (2.3)
2 A in NT

p(2"™") = g.sin_l[
Tt

ou k représente le nombre d’échantillons associés au code i = 2™l et Nt le nombre total

d’échantillons.

Le nombre d'échantillons par code étant un entier, nous pouvons considérer que 1’erreur
maximale de mesure est de 1 échantillon pour chaque code. La précision minimale sera alors
de dnip =1/k. Finalement, le nombre d’échantillons nécessaires pour assurer une précision de
Onrp peut étre calculé a 1’aide de I’expression suivante :

N, = n (2.4)

4. PE
Oy y.Sin"
NLD [ZHA. ]

m
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Par exemple, pour un signal d’entrée pleine échelle (A, = PE ) et une précision sur la mesure
des NLD Onip = 0,2 LSB, il sera nécessaire d’acquérir 4 022 échantillons pour un
convertisseur de 8 bits et 1 029 437 échantillons pour un convertisseur de 16 bits. Ces valeurs
sont a comparer avec les 67 000 échantillons pour un convertisseur de 8 bits et les 17 125 000
échantillons pour un convertisseur de 16 bits nécessaires dans le cas d’un échantillonnage

aléatoire.

Le tableau suivant permet de comparer les nombres d’échantillons nécessaires selon le type

d'échantillonnage utilis¢.

Echantillonage
n Aléatoire Cohérent
8 67 000 4022
10 267 500 16 085
12 1 050 000 64 340
14 4282 500 257 360
16 17 125 000 1029 437

Tableau 2.1 : Nombre d'échantillons pour le test par histogramme

Pour limiter le volume de données a traiter nous considérerons toujours par la suite que nous

travaillons avec un échantillonnage cohérent.

lll. Simplification des calculs d’exploitation

La structure BIST originale comporte un DSP ou un microprocesseur pour effectuer les
opérations complexes d’extraction des parameétres. Dans cette section nous présentons des
simplifications importantes de ces calculs d’extraction. Mais avant toute chose, rappelons que
les opérations d’extraction dépendent directement du type de signal d’entrée utilisé¢ et que par
conséquent, nous traiterons séparément le cas d’un signal d’entrée triangulaire et le cas d’un

signal d’entrée sinusoidal.

lll.1. Signal d’entrée triangulaire

Dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire, 1’histogramme de référence obtenu pour un

convertisseur parfait est trés simple (figure 2.2).
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Figure 2.2 : Histogramme idéal pour un signal d’entrée triangulaire

L’histogramme a les mémes propriétés linéaires que le signal dont il découle. En effet,
comme la pente du signal est constante, la probabilité (Higeae/NT)) pour qu’un code soit
présent en sortie du convertisseur est elle aussi constante. Seule la fréquence d’apparition
Hextreme des deux codes extrémes est plus élevée dans le cas ou le signal d’entrée a une

amplitude plus grande que la pleine échelle du CAN.

La précision de I’évaluation des parameétres a 1’aide de I'histogramme dépend directement de
la valeur de Hjgzare. Plus clairement, la précision sur la mesure des non-linéarités différentielles

OnLp est égale a la précision sur la construction de 1'histogramme :

_ OH™ ()

Onip = ou OH™(i) est I'erreur de mesure sur le code i (2.5)

idéale
En pratique, la fréquence d’apparition H*"(i) est forcément égale a un entier et donc l'erreur
maximale de mesure sur un code est égale a 1. Ainsi, la précision sur la mesure des NLD est
donnée par l'expression suivante :
dyip = —— (2.6)
idéale
En utilisant l'expression (1.18) obtenue au chapitre 1, nous avons une relation entre le nombre

total d'échantillons traités et la valeur de Higzare :

Higae = A (1.18)
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Connaissant 1’amplitude du signal d’entrée et la précision désirée sur les mesures des
parametres, nous pouvons déterminer le nombre d’échantillons qu’il sera nécessaire
d’acquérir :
n
- 2 >(IA‘in

== " 2.7
PE %0y, 2.7)

T

Pour évaluer la valeur de I’erreur d’offset et de gain, il peut étre intéressant de considérer le
signal « vu» a travers le convertisseur sous test. Plus précisément, nous allons étudier le
signal analogique virtuellement reconstitué¢ a partir de la sortie numérique du CAN pour un
signal d’entrée parfait. Comme le signal analogique obtenu a les mémes propriétés (gain,
offset) que le convertisseur sous test, l'étude de ses caractéristiques fonctionnelles est

équivalente a 1'étude des caractéristiques du convertisseur.

a) Erreur d’offset

La figure 2.3 illustre I’influence d’une erreur d’offset sur le signal reconstitué et sur
I’histogramme expérimental. Nous pouvons observer que pour un signal d’entrée d'amplitude
supérieure a la pleine échelle du convertisseur, une erreur d’offset ne modifie que la fréquence
d’apparition des deux codes extrémes. Nous pouvons aussi remarquer que 1’erreur d’offset du

CAN est opposée a I’erreur d’offset du signal reconstitué.

Code 111...1

Histogramme expérimental

Code 000...0

Code

a) Influence de I’offset sur le signal reconstitué b) Influence de I’offset sur I’histogramme

Figure 2.3 : Influence de [’erreur d offset
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L’erreur d’offset a un effet linéaire sur la fréquence d’apparition des deux codes extrémes.
Ainsi, ’expression de I’erreur d’offset du convertisseur peut facilement se déduire a partir de
la fréquence d’apparition du code 2" :

H . _Hexp 21’1
Offset = —exreme 20 2.8)

idéale

Or, cette mesure peut étre faussée si le convertisseur comporte aussi une erreur de gain. Pour
que la mesure de I’offset soit indépendante de la valeur du gain, il suffit d’utiliser le méme

type d’expression que 1’équation (2.8), mais cette fois pour le code 1 :

H™(1)-H

Offset = extréme (2.9)

idéale

En combinant ces deux équations, nous obtenons I’expression suivante pour I’erreur d’offset :

Hexp (1) — Hexp (21’1)
2.H

**Tidéale

Offset = (2.10)

Ainsi, erreur d’offset est simplement proportionnelle a la soustraction entre les fréquences
d’apparition des deux codes extrémes. Par conséquent, les ressources opératives nécessaires a
I’évaluation de cette erreur se résument a un additionneur pour calculer les fréquences
d’apparition H*?(1) et H*?(2"), un soustracteur pour effectuer la différence entre ces deux

fréquences d’apparition et un diviseur pour la division par 2xHigeate.

b) Erreur de gain

Comme pour I’évaluation de D’erreur d’offset, nous étudions le signal virtuellement
reconstitu¢ en sortie du convertisseur. La figure 2.4 illustre I’influence d’une erreur de gain
sur ce signal reconstitué et sur I’histogramme obtenu. Nous pouvons observer qu’une erreur
de gain affecte de maniére uniforme tous les codes du convertisseur (excepté les codes

extrémes dans la mesure ou I’amplitude du signal d’entrée est supérieure a la pleine échelle).
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Codettt.t | /N L N
Histogramme expérimental
Code 000...0
v Code
a) Influence du gain sur le signal reconstitué b) Influence du gain sur I’histogramme

Figure 2.4 : Influence de [’erreur de gain

De par sa définition méme, le gain g du convertisseur s’exprime comme le rapport entre

i

A
——®  Grice aux

reconstitué

I’amplitude du signal d’entrée et I’amplitude du signal reconstitué : g =

propriétés linéaires du signal triangulaire, I’amplitude du signal reconstitué est directement
proportionnelle a la fréquence d’apparition d’un code quelconque du convertisseur H®P(i)

(hormis les codes extrémes).

Le gain du convertisseur s’exprime par conséquent comme le rapport entre la valeur Hjge,je de
I’histogramme idéal et la valeur mesurée H*"(i) de I’histogramme expérimental pour un code
quelconque :

H

A. i
Gain = — i = _idéle Q2.11)
A H®" (1)

reconstitué

L’erreur de gain, exprimée en LSB ou en fraction de Pleine Echelle, peut étre déterminée a

partir des expressions suivantes :

exp /3
Erreur_de_Gain g = % -1 Ex 2" (LSB) (2.12)
idéale

exp /1
Erreur_de_Gain oy, = 5 ) —IE(PE) 2.13)

idéale
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En théorie, la mesure de la fréquence d’apparition H*P(i) d’un code quelconque du
convertisseur (hormis les codes extrémes) permet donc d’obtenir une image de I’erreur de
gain. Toutefois en pratique, il peut se révéler dangereux d’estimer I’erreur de gain en utilisant
la mesure de la fréquence d’apparition d’un seul code. En effet, si I’on prend en compte les
variations du pas de quantification dues a d’éventuelles non-linéarités du convertisseur, toute
erreur de non-linéarité sur le code pris comme référence se répercutera sur la mesure du gain.
Pour limiter cette influence, nous proposons d’effectuer la moyenne de mesure du gain sur m
codes différents. Ces m codes sont choisis dans la partie centrale de 1’histogramme. Nous

obtenons alors I’expression suivante pour 1’erreur de gain, exprimée en fraction de PE :

N2
HXH""‘P(i) H i i
Erreur _de _Gain ,, = 35— 1l aveoNI= 2 "My etN2= 250 2.14)
0 m H e O 2 2
0 §

Concernant les ressources nécessaires pour extraire ce parametre, les différentes opérations

utilisées sont 1’addition, la division par une constante et la soustraction par 1.

c) Erreurs de Non-linéarité

La figure 2.5 illustre l’influence des non-linéarités du convertisseur sur 1’allure de

I’histogramme expérimental.

Histogramme de référence \

Histogramme expérimental

/

Code

Figure 2.5 : Influence des erreurs de non-linéarités
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La Non-Linéarit¢ Différentielle NLD(i) d'un code i donné est définie comme la différence
entre la valeur de I’histogramme expérimental H*P(i) et la valeur de I’histogramme de
référence correspondante H™'(i) [Mah87]. La Non-Linéarité Intégrale NLI(i) d'un code i est
alors exprimée comme la somme cumulative des NLD de tous les codes précédents [Mah87].
Pour la détermination des Non-Linéarités Différentielle (NLD) et Intégrale (NLI), nous

utilisons les expressions classiques suivantes :

H*(1)-H H* (1)

H

idéale —

[

NLD(i) =

(2.15) NLI(i) = iNLD(i) (2.16)

idéale idéale

Ces deux expressions ne comportent que des fonctions simples. Il n'y a par conséquent aucun
besoin de modifier ces expressions pour intégrer le calcul et les ressources opératives

nécessaires sont simplement un additionneur, un soustracteur et un diviseur.

lll.2. Signal d’entrée sinusoidal

Dans le cas d’un signal d’entrée sinusoidal, I’histogramme de référence est beaucoup plus

compliqué que dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire (figure 2.6).

Hef)ym

Code i

Figure 2.6 : Histogramme de référence pour un signal sinusoidal

En effet, les valeurs de I’histogramme suivent la loi de distribution du signal sinusoidal. Or,

cette loi de distribution n’est pas constante car elle dépend de la pente du signal (plus la pente
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du signal est grande, moins il y aura d’échantillons en sortie). La valeur de 1’histogramme
pour chaque code peut étre calculée a 1’aide des expressions suivantes définies au chapitre

précédent :

, , 0 0 nO
H™ (1) = H (2") = 2° min~ i —1HPE - (1.24)
n-1 D_
m [ OA, O 2|:l

et

, o 0 i—on
Href(i):&%in‘l 12 Efig—sm'l 172 ZEQE[E Oi O[2;2%1] (1.25)
m 2" HA. g 2 A %

Le nombre total d’échantillons nécessaires dépend de 1’amplitude du signal d’entrée. Nous
avons démontré au paragraphe II que le nombre d’échantillons Nt dans le cas d’un signal

sinusoidal est égal a :

N, = 2.4)

a) Erreur d’offset

Habituellement, ’erreur d’offset est déterminée a 1’aide de la valeur de I’histogramme
expérimental pour les deux codes extrémes. La figure 2.7 représente I’influence de cette
erreur sur le signal reconstitué a partir des sorties du convertisseur sous test et 1I’influence sur

I’histogramme expérimental.

LI Signal reconstitué

¢ L]
Code 111_.1"/\‘\/ /Histogrmmederéférenma R
N X I
v
N\

Signal d ‘entrée

Code 000...0

a) Influence sur le signal reconstitué b) Influence sur I’histogramme expérimental

Figure 2.7 : Influence de [’erreur de d offset
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L’expression originale de I’erreur d’offset donnée dans [MAH 84] est la suivante :

TH™ (1 TTH™ (2"
cos 0 —cos (27

Offset =12 Na Ny @2.17)
2 mH™(1)  mH™Q")
COS + CoS
T T

ou PE représente la pleine échelle du CAN et Nt le nombre total d’échantillons. A ’aide des
formules classiques de trigonométrie, on peut transformer 1’équation précédente et obtenir une

nouvelle formulation de ’offset :

i {H= (1) + H™ (2")) i r{He (1) - H (2"))

Offset = E E T[(H oxp 121_:11-{1@(1, on ) T[(chp 12N;_chp on ) (2”18)
Voo T O+ HT @) 1T () -HT @)
2N, N,

Ensuite, de cette expression, nous pouvons faire apparaitre un produit de tangentes :

exp exp n exp _Texp n
ofeat = _PE o THZ O +H2 ) {1 @) -1 )
2 2N, 2N,

(2.19)

L’analyse de cette nouvelle expression conduit a deux observations.

La premiére observation importante concerne la somme des valeurs de 1’histogramme pour les
deux codes extrémes H*P(1)+H*P(2"). Dans le cas d’une erreur d’offset, cette somme peut
étre considérée comme constante. En effet, une erreur d’offset positive (figure 2.8) entraine
une diminution de H**?(1) et une augmentation de H*?(2"), et inversement dans le cas d’une
erreur d’offset négative. Pour estimer I’erreur induite par cette approximation, nous
considérons I’exemple d’un histogramme construit pour un convertisseur de 8§ bits avec 8191
échantillons collectés sur le signal d’entrée d’amplitude créte a créte égale a 262 LSB
(PE=256 LSB). Les équations (2.20) et (2.21) définissent la valeur de 1’histogramme pour les

deux codes extrémes dans le cas d’une erreur d’offset, exprimée en LSB (Offset; sp).

+ 0
Hor(2ny = No G %— : OfnfietLSB HPE (2.20)
Tt D2 2 D Ain |I|

et
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0 _ 0 0
HE (1) = &@in"%ﬂ OffietLSB ~iHPE ST @2.21)
0 2 OA.0O 20

Dans le cas particulier d’une erreur d’offset de 1 LSB, la fréquence d’apparition du code 2"

est égale a 722 et la fréquence d’apparition du code 1 est égale a 559.

De plus, la valeur de I’histogramme de référence pour le code 1 est donnée par 1I’expression :

) 0 0 nO
H™ (1) = N i %%—1 E o Maneds
Tt 0 I:]AinD ZD

Nous pouvons en déduire I’erreur faite par I’approximation grace a I’expression suivante :

exp ;AN exp
Erreur= B COHTWM _ Hg0 — 0,79
H  2H"()

Ainsi, une erreur d’offset aussi importante que 1 LSB n’est responsable que de 0,7% de
variation sur la somme H*P(1) + H*P(2"). En conséquence, notre premiére approximation
consiste a remplacer cette somme expérimentale par une valeur constante dérivée de
I'histogramme de référence H™P(1) + H™P(2™ O 2 H™{(1), ou H™(1) est une valeur

prédéterminée pour 1’application envisagée.

Une deuxiéme observation sur I’équation (2.19) concerne la valeur de la différence entre les
fréquences d’apparition des deux codes extrémes H™?(1) - H**P(2"). Cette valeur est trés petite
par rapport au nombre total d’échantillons Nrt, et par conséquent nous pouvons utiliser
I'approximation classique du premier ordre : tan(a) [Ja, pour a petit. Nous obtenons alors

I’expression suivante :

Offset [ L2 EEan THD) Ex o (e @) -1 (l))E 2.22)
2 N, HH 2N,

Finalement, I’erreur d’offset peut étre exprimée par :

(e (1) - HoP 2M))
K

Offset =

(2.23)
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-1

PE O mH™( : :

ou K= E:[T X gannN—()% est une valeur constante qui peut étre prédéterminée.
N[ T

Nous obtenons une expression simple dans laquelle 1’offset est proportionnel a la différence
entre les fréquences d’apparition des deux codes extrémes. Le calcul de I’erreur d’offset

nécessite donc que des opérateurs simples : additionneur, soustracteur, diviseur.

b) Erreur de gain

Comme pour I’évaluation de D’erreur d’offset, nous étudions le signal virtuellement
reconstitué¢ en sortie du convertisseur. La figure 2.8 illustre I’influence d’une erreur de gain

sur ce signal reconstitué et sur I’histogramme obtenu.

Code 11..1_//aamed\ / ,,,,,,,,,,,,,,

N
E

B - .
S
L 3.

<C e e

Histogramme expérimental
e e
Code 000...0 =
v Code
a) Influence du gain sur le signal reconstitué b) Influence du gain sur I’histogramme

Figure 2.8 : Influence de l'erreur de gain

L’expression classique du gain [Mah87] pour un signal d’entrée sinusoidal est la suivante :

A, H* (2"

) 2 o5 N( )

Gain = ——*—=—7 T -
reconstitué 7 — Offset LSB

ou Aj, correspond a l'amplitude créte a créte de l'entrée sinusoidale. Cette expression implique
le calcul d’une fonction cosinus qu’il est difficile de réaliser directement sur la puce. En outre,
elle dépend de la valeur de I’erreur d’offset mesurée, ce qui implique que n'importe quelle

erreur sur la détermination de 1’offset affectera la détermination de 1’erreur de gain.
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Dans ce contexte, nous proposons une autre approche pour estimer le gain. Notre solution est
basée sur l'observation suivante. L'histogramme obtenu pour un signal d’entrée sinusoidal
présente une section relativement plate dans la partie centrale. Cette section plate correspond
aux sorties du CAN pour la partie la plus linéaire de la sinusoide d'entrée. Par conséquent,
nous pouvons faire une analogie avec l'histogramme obtenu pour un signal d'entrée

triangulaire. On peut alors appliquer la méme expression :

réf
Gain = 1)
Hexp (1)

Avec H*(i) Oconstante (2.26)

On ne pourra utiliser cette expression que pour les codes 1 dont la fréquence d’apparition est
relativement constante, ¢’est a dire pour i proche de la valeur 2%/2. Ainsi, il est possible
d'obtenir une évaluation du gain en utilisant simplement la valeur de [I'histogramme
expérimental H®?(i) et la valeur de référence correspondante H*!(i) pour un code i donné dans
la section linéaire de la sinusoide. Cependant comme dans le cas du signal triangulaire, il est
raisonnable de faire la moyenne des mesures sur plusieurs codes. Si on considére m codes

autour du code central 2"/2, nous obtenons 1'expression suivante pour ’erreur de gain :

Erreur _de Gain ;) = ELX E@—IEAVGCNI= 2 M etN2= 2" +m 2.27)
m & H™ (1) 2 2

Naturellement, plus le nombre m de codes considérés est grand, plus le calcul de gain est

'

précis, sous réserve bien sir que tous les codes utilisés soient dans la section " plate " de

I'histogramme.

Par exemple, dans le cas d’un histogramme obtenu pour un convertisseur de 8 bits (PE = 256
LSB) en utilisant 8191 échantillons avec une entrée sinusoidale d'amplitude créte a créte de
262 LSB, nous observons que la fréquence d’apparition reste constante a plus ou moins un
¢chantillon pour les codes compris entre 92 et 163. Par conséquent, dans ce cas particulier, il

sera possible de calculer I’erreur de gain sur 70 codes.

Pour résumer, les ressources opératives nécessaires a 1’évaluation de 1’erreur de gain sont de

simples opérateurs élémentaires : additionneur, soustracteur et diviseur.
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c) Erreurs de non-linéarité

Pour la détermination des Non-Linéarités Différentielles (NLD) et Intégrales (NLI), nous

utilisons les expressions classiques suivantes [Mah87] :

H® (i) -H™ (i) _H() _

NLD() = HY (0) HY (3)

(2.28)

NLI() = Z NLD(j)

(2.29)

Ces expressions n’utilisent que des fonctions simples. Par conséquent aucune simplification

n’est nécessaire pour évaluer ces parametres et les ressources opératives sont la encore : un

additionneur, un soustracteur et un diviseur.

lll.3. Récapitulatif

Que se soit pour un signal d’entrée triangulaire ou sinusoidal, seul des opérateurs ¢lémentaires

du type additionneur, soustracteur et diviseur sont réellement nécessaires pour évaluer les

paramétres fonctionnels du convertisseur sous test compte tenu des expressions proposées.

Une premiére optimisation de 1’architecture du module d’exploitation (illustrée figure 2.9)

consiste donc a remplacer le DSP ou le microprocesseur utilis¢ de manicre classique en test

externe par un module opératif beaucoup plus simple ne comportant que des opérateurs

¢élémentaires.

Détecteur Controleur
s ¢, ........................................................
n Mots Memmres L DSP

(Histo. Mesuré) ou
2" Mots Mémoires _r u-Processeur
i Histo. Idéal o
—— L] _Exploitation

Détecteur Controleur
s ¢, ....................................
i| 2" Mots Mémoires + | -

(Histo. Mesuré) /

i - Opérations
:| 2" Mots Mémoires simples i
Histo. Idéal o .
— .| _Exploitation

Figure 2.9 : Optimisation des ressources opératives
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IV. Minimisation des ressources mémoire

IV.1. Stockage de I’histogramme expérimental

a) Principe de décomposition temporelle

Habituellement, pour effectuer le test par histogramme, il est nécessaire de stocker I’ensemble
de I’histogramme expérimental avant d’effectuer 1’extraction des paramétres fonctionnels. La
premiere modification que nous proposons consiste a décomposer temporellement la
procédure de test. A un haut niveau, cette technique de décomposition temporelle correspond
a une division du test en différentes phases successives. A un plus bas niveau, chacune des
phases de test est elle-méme décomposée en plusieurs étapes élémentaires. En fait, avec ce
principe relativement simple les mémes ressources peuvent étre réutilisées pour les différents
calculs. Bien sur, cette technique de décomposition temporelle du test illustrée a la figure 2.10
ne peut étre appliquée qu’a condition de pouvoir dissocier 1’évaluation des différents

parametres.

. Etape 1:
Phase 1: : < P€ ™ [Code 1 Processing |
[ Calcul de I'Offset ] Etape 2:
¢ v [ Code 2" Processing ]
Etape 1:
Phase 2: p (Code N1 Processing|
[ Calcul du Gain ] H
Etape m: £ -
v [Code N2 Processmg]

TEMPS

Phase 3: [ Calcul des NLD ] g Etape1 [Code1 Processing ]

\

Phase 4:
[ calcul des NLI |

Etape 1:
v =p [ code 1 Processing ]
: i
Etape 2":

[ Code 2" Processing ]

Etape 2n
[ Code 2" Processmg ]

Figure 2.10 : Décomposition de test en différentes phases

Ainsi, dans chacune des phases, une seule caractéristique fonctionnelle du CAN est extraite.
L'idée consiste a procéder a un traitement séquentiel de I’histogramme en utilisant qu’un
nombre minimum de codes alors que la technique classique ne peut commencer les calculs
qu’apres avoir acquis la totalité¢ des codes. Finalement, a chaque étape de la procédure de test
seul le nombre d'apparition d'un code est calculé, les ressources mémoire requises ne

concernent donc que le code en cours. Dans la section suivante, nous évaluerons le nombre de
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mots mémoire nécessaires au calcul de I’ensemble des caractéristiques fonctionnelles du CAN

au cours du test complet.

b) Procédure d’évaluation de 'erreur d’offset

Nous avons démontré a la section III qu’indépendamment du type de signal d’entrée, I’erreur

d’offset peut étre évaluée a 1’aide d’une expression de la forme suivante :

Offser = HT D =H2")
K

(2.23]

Pour pouvoir évaluer plus facilement les ressources nécessaires a I’extraction de 1’erreur
d’offset, nous allons ¢étudier 1’algorithme suivant qui détaille la procédure de calcul de ce

parametre en appliquant le principe de décomposition temporelle.

R1=0, R2=0
for Nggpant = 110 Np
if code=1thenR1=R1+ 1
néchant= néchant +1 i
Etape 1
for Nggpan = 110 Np
if code =2"then R2=R2 + 1
rIéchant = néchant +1 i
Etape 2
Offset = R1-R2

Algorithme 2.1 : Procédure de calcul de [’offset

Pour chaque étape du processus de test, une trame compléte du signal d’entrée (Nt
échantillons) est utilisée. Dans le cas de l’erreur d'offset, deux étapes de calcul sont
nécessaires. Dans la premicre étape, le registre R1 est incrémenté lorsque le code de sortie du
convertisseur est ¢gal au code 1 (premier code). Dans la deuxiéme étape, le registre R2 est
incrémenté lorsque le code de sortie du convertisseur est égal au code 2" (dernier code). A la
fin des deux étapes, le registre R1 contient la valeur de H*?(1) et le registre R2 contient la
valeur de H*P(2"). Ainsi, la soustraction des valeurs stockées dans ces 2 registres est égale a
la différence entre les fréquences d’apparition des deux codes extrémes. Pour obtenir la valeur

de I’offset, il suffit ensuite de diviser la valeur obtenue par une constante K prédéterminée.
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Dans le cas d’un signal d’entrée linéaire cette constante est €gale a 2.Hjqeale €t dans le cas d’un

-1
D réf

signal d’entrée sinusoidal K = E:[PE X fan nH (1)% :
N: O N,

Par conséquent, les ressources nécessaires a 1'évaluation de 1'offset sont un additionneur, un
soustracteur et un diviseur pour effectuer les calculs d'exploitation et deux registres R1 et R2

pour le stockage des valeurs de I'histogramme expérimental.

c) Procédure d’évaluation de 'erreur de gain

A la section III, nous avons montré que I’erreur de gain peut étre évaluée a 1’aide d’une

expression dont la forme ne dépend pas du type de signal d’entrée utilisé :

) 1 H™>)
Erreur de Gain,,., =H—x ) ——= -1 2.27
- e E m i;I H™ 1) E ( )

avecNl= 2 "M, etN2=2 *m
2 2

A noter que dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire, la valeur de la fréquence

d’apparition idéale d’un code i (H™(i)) est une constante (H*!(i) = Higeato)-

L’algorithme suivant décrit les différentes étapes nécessaires a 1’évaluation de 1’erreur de gain

en appliquant le principe de décomposition temporelle.

R2=0
for i=N1 to N2
R1=0
for Nggpan = 10 Np
if code =i thenR1=R1+1
néchant = néchant +1
R1=R1/R Etape i
R2=R2+Rf et
. _R2-1
Erreur _de Gain=——
m

Algorithme 2.2 : Procédure de calcul de l’erreur du gain

Le calcul est effectué séquentiellement, code aprés code. Pour un code donné, une trame
complete (Nt échantillons) est utilisée. Par conséquent, m trames d’entrée sont nécessaires

pour effectuer cette mesure. Tout d'abord, pour chaque code i, le registre R1 est incrémenté
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chaque fois que le code de sortie est égal a i. Ainsi, a la fin de la trame correspondante, le
registre R1 contient la valeur de la fréquence d'apparition du code i : H*?(i). Nous supposons
que la valeur de référence correspondante H™(i) est disponible au méme moment dans un
registre dédié R™. Nous pouvons alors diviser R1 par cette valeur de référence et stocker le

résultat dans R1. En fait, en répétant ces opérations pour 1 variant de la valeur

NI = ? +1E aN2=2"% M " la somme cumulative H™(1)/H®?(i) est progressivement
2 2

calculée dans R2. Aprés avoir soustrait 1, la valeur du gain est donc disponible dans le

registre R2 a la fin des m trames du signal d’entrée.

Concernant les ressources nécessaires pour extraire ce parameétre, les différentes opérations
utilisées sont I’addition, la division par une constante et une soustraction par 1. Du point de
vue mémoire, deux registres sont nécessaires. Il faut noter que ces ressources sont identiques
a celles utilisées lors de la phase de détermination de 1’erreur d’offset. Par conséquent, grace a
la décomposition temporelle, les mémes ressources peuvent étre utilisées dans ces deux

phases.

d) Procédure d’évaluation des non-linéarités

Nous avons défini les Non-Linéarités Différentielles et les Non-Linéarités Intégrales par des

expression de la forme suivante :

H™ (i) —-H™ (i) _ H™ (i) _

NLD() = s -
H™ (1) H™ (1)

1 (2.28) NLI(i) = Z NLD(j) (2.29)
J=1

Comme pour le calcul de I’erreur de gain, la principale différence entre les calculs des non-

linéarités effectués pour un signal d’entrée triangulaire ou sinusoidal concerne la valeur de

H®P(i) qui est constante dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire (H*(1) = Higeato)-

Les algorithmes suivants détaillent les procédures de calcul des non-linéarités du

convertisseur sous test.
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R2=0
for i=1 to 2 for i=1 to 2
- R1=0
:Z: r: 0 =1toN for Negant = 110 Np
‘échant ~ i A = -
if code =i thenR1=R1+1 |fnvcode= nl. thef1R1 Ri+1
Néchant = Nechant +1 Re;himR1 /eg::
R1=R1/R"# R2=R1 + R2 -1
NLD (i) =R1 -1 Etape i NLI(i) = R2 ,
Etape i
i=i+1 i=it1
a) Calcul des NLD b) Calcul des NLI

Algorithme 2.3 : Procédures de calcul des Non-Linéarités

Les NLD et les NLI doivent étre calculées pour tous les codes de sortie du convertisseur. Par
conséquent, 2" trames sont nécessaires pour un convertisseur de n bits. Pour chaque code i, le
registre R1 est d’abord initialisé a 0, puis incrémenté chaque fois que le code de sortie du
convertisseur est égal a i. A la fin de la trame correspondante, R1 contient la valeur de
I’histogramme expérimental H*?(i) pour le code i. Ensuite, la division du résultat par R™" qui
contient la valeur de H™(i) et la soustraction par 1 permettent d’obtenir la Non-Linéarité
Différentielle du code i. La procédure de calcul des NLI est identique a celle du calcul des
NLD, a la différence que les NLD des codes précédents sont progressivement accumulés dans

le registre R2.

Concernant les ressources nécessaires a 1’évaluation de ces parametres, deux registres sont
utilisés et nous retrouvons les mémes opérateurs (addition, soustraction, et division) déja
utilisés pour 1’évaluation de ’offset et de I’erreur de gain. Finalement, ces deux registres et
ces opérateurs ¢lémentaires permettent donc d’implanter 1’ensemble des calculs nécessaires a

la détermination des paramétres fonctionnels.

IV.2. Stockage de I’histogramme Idéal

Précédemment, nous avons proposé¢ des simplifications des expressions d’évaluation des
parametres fonctionnels du convertisseur et des solutions d’optimisation de la mémoire
nécessaire au stockage de I’histogramme expérimental. Dans ce paragraphe, nous proposons
des solutions d'optimisation de la mémoire nécessaire au stockage de I’histogramme de
référence. Habituellement, 1’histogramme de référence est entiérement stocké sur la puce

avant toute opération de traitement.
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Dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire, 1’histogramme de référence ne comporte que
deux valeurs distinctes Higeate €t Hexireme. La mémoire nécessaire au stockage de I’histogramme

de référence pour ce type de signal d’entrée ne nécessite donc que deux registres.

Dans le cas d’un signal d’entrée sinusoidal, I’histogramme étant différent pour chaque code, il
est nécessaire de stocker ’ensemble des 2" valeurs de I’histogramme de référence. Mais,
comme |’histogramme de référence est symétrique, la premic¢re minimisation évidente de la
mémoire consiste a ne stocker que la moitié¢ de 1’histogramme. Cependant, une mémoire de

2"! mots reste beaucoup trop importante dans le cadre d’une structure BIST.

Pour minimiser cette mémoire nous proposons de remplacer le stockage de 1’histogramme
complet par un calcul de ces valeurs directement sur la puce. Cette solution est rendue
possible par I’utilisation de la technique de décomposition temporelle. Grace a cette
décomposition séquentielle du test, dans chaque étape ¢lémentaire de la procédure de test
globale une seule valeur de 1’histogramme de référence est nécessaire. L’idée consiste donc a
calculer cette valeur de référence dans 1’étape considérée et la stocker dans une mémoire

réutilisable pour les étapes suivantes de la procédure de test.

L’idée bien qu’attrayante présente une certaine difficult¢é puisque [’expression de
I’histogramme de référence rappelée ci-dessous est relativement complexe, et surtout
comporte des fonctions trigonométriques dont 1’intégration représente une surface beaucoup

trop importante dans une optique de test intégré.

¢ .. N . i—2" O . i—2" -
H™ (1)=—T%rcsm 12 E]ED—arcsm 12 2E:PE% (1.25)
Tt E 2 Ain 0 2 Ain E@

Par conséquent, nous proposons d’approximer cette fonction par une fonction plus simple et

surtout plus facilement intégrable. Bien sir, nous pourrions utiliser une approximation
classique par un polyndme, mais cette solution n’est pas optimale en terme de surface
puisqu’elle nécessite I’ajout d’un multiplieur dans la structure BIST. Il est plus intéressant
d’estimer I’histogramme de référence a ’aide d’une fonction qui n’utilise que des opérateurs
déja présents sur la puce. Ainsi, I’additionneur et le diviseur étant déja nécessaires pour
I’évaluation des caractéristiques fonctionnelles du CAN, nous pouvons les réutiliser pour

calculer la fonction d’estimation suivante :
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He (i) = 2 (2.30)

i+p

ou O et [3 sont des coefficients prédéterminés.

Pour améliorer la précision de I’estimation de I’histogramme, nous avons utilisé cette
expression simple dans le cadre d’une approximation par morceaux sur la moitié des codes de
I’histogramme (figure 2.11). Nous obtenons alors un ensemble de domaines, et dans chaque
domaine les coefficients Oy et [Bx sont déterminés pour obtenir la meilleure estimation
possible. Le nombre de domaines a considérer dépend directement de la précision désirée

pour I'histogramme estimé.

g0 o i oo iooa i i
RE B: B : B @ R
H“‘(i)*%é :
P : est O(k
, i+,
1 2/2 2

Codeii

Figure 2.11 : Approximation par morceaux de [’histogramme de référence

Pour effectuer cette estimation de I’histogramme de référence, nous avons développé un
programme en MATLAB® qui permet de calculer la taille des différents domaines et la valeur
des coefficients associ€és pour une précision imposée sur la mesure des Non-Linéarités

Différentielles.

Par exemple, pour une erreur maximale de 0,05 LSB sur les mesures des NLD dans le cas
d’un convertisseur de 8 bits, seuls 6 domaines sont nécessaires pour une estimation valable de

I’histogramme de référence.

Concernant les ressources nécessaires, nous avons vu que les opérateurs utilis€és dans

I’estimation de I’histogramme étaient déja présents dans la structure BIST initiale. Par
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conséquent, seuls quelques registres supplémentaires seront nécessaires pour estimer
I’histogramme de référence. Plus précisément, pour chaque domaine k nous avons besoin de
deux registres pour stocker les valeurs de oy et Py, plus un registre R™ commun 4 tous les

domaines pour stocker la valeur d’histogramme estimé.

Finalement, la RAM de 2" mots mémoire nécessaire a la technique classique de test par
histogramme a ¢ét¢é remplacée ici par 2k+1 registres. Ainsi, dans [’exemple décrit
précédemment pour un convertisseur de 8 bits, le stockage de 1’histogramme de référence

nécessite seulement 13 mots mémoire au lieu des 256 mots mémoire initiaux.

IV.3. Récapitulatif

Pour les deux types de signaux d’entrée, nous avons simplifié les opérations d’extraction des
parametres et minimisé la mémoire nécessaire a 1’intégration de la technique de test par
histogramme. Dans le cas d’un signal d’entrée sinusoidal, nous avons effectué plusieurs
approximations pour obtenir les simplifications des expressions. La validation de ces

approximations sera présentée au chapitre 3.

Concernant les ressources matérielles, deux registres sont nécessaires et suffisants pour
évaluer chaque paramétre a 1’aide d’opérations simples : addition, soustraction et division. En
outre, le fait d’utiliser le principe de décomposition temporelle permet de réutiliser les mémes
ressources matérielles pour chaque phase et pour chaque étape ¢lémentaire. Ce méme principe
de décomposition temporelle permet aussi de minimiser la mémoire nécessaire au stockage de
I’histogramme de référence en procédant a une estimation séquentielle des différentes valeurs

de référence.

En résumé, les optimisations proposées permettent de définir I’architecture haut niveau
présentée figure 2.12 pour le module d’exploitation. Ce module est composé de quelques
mots mémoire pour le stockage de I’histogramme de référence, deux mots mémoire pour le
stockage de I’histogramme expérimental et des opérateurs simples pour effectuer I’ensemble

des calculs d’extraction des paramétres.
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Détecteur || Controleur Détecteur > Controleur
................ O ;
2" Mots Mémoires L DSP 2 Mot Mémoire + | -
(Histo. Mesuré) ou (Histo. Mesuré) /
i Opérations
2" Mots Mémoires _r u-Processeur |:|2 ou 2k+1 Mots Mémoires simples
(Histo. Idéal) Exploitation (Histo. ldéal) Exploitation

Figure 2.12 : Architecture optimale du module d’exploitation

V. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une architecture optimisée pour implanter un analyseur
de réponses de test dédi¢ a I’intégration de la technique de test par histogramme. En effet,
I’intégration directe de cette technique n’est pas viable en terme de surface dans le cadre
d’une structure BIST. Nous avons donc adapté et optimisé la technique initiale de test par

histogramme pour réduire la surface nécessaire a son intégration.

Dans un premier temps, pour réduire le volume des données a traiter, nous avons étudié les
deux types d’échantillonnage possibles: 1’échantillonnage cohérent et 1’échantillonnage
aléatoire. L’échantillonnage cohérent permet de réduire considérablement le nombre
d’échantillons a acquérir par rapport a un échantillonnage aléatoire. La surface de la structure
BIST étant dépendante du volume de données a traiter, nous avons toujours travaillé¢ par la

suite dans le cas d’un 1’échantillonnage cohérent.

Dans un deuxiéme temps, nous avons ¢tudié les expressions permettant d’évaluer les
différents paramétres fonctionnels. Nous avons constaté que ces expressions ¢&taient
relativement complexes et faisaient intervenir des fonctions trigonométriques difficiles a
intégrer sur la puce sans une augmentation importante de la surface. Dans ce contexte, nous
avons propos¢ des simplifications de ces expressions permettant I’évaluation des parameétres
fonctionnels a 1’aide d’opérateurs simples : addition, soustraction, division. Evidemment,

I’intégration de ces opérateurs n’implique qu’une surface réduite de silicium.

Ensuite, nous avons présent¢ des solutions d’optimisation de la mémoire nécessaire au

stockage de I’histogramme expérimental. Toutes ces solutions sont basées sur I’utilisation de
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la technique de décomposition temporelle du test. Cette technique permet de limiter
considérablement les ressources nécessaire a un instant donnée de la procédure de test. Ainsi,
avec cette nouvelle technique de test, nous n’avons besoin que de deux mots mémoire pour

stocker ’histogramme expérimental au lieu des 2" mots mémoire nécessaires initialement.

Enfin, nous nous sommes proposé¢ de réduire la mémoire nécessaire au stockage de
I’histogramme de référence. Pour cela, nous avons proposé¢ une nouvelle approche qui
consiste a calculer I’histogramme code a code plutot que de le stocker sur la puce. Dans le cas
d’un signal triangulaire, la mémoire ne nécessite pas d’optimisation. En revanche, pour un
signal sinusoidal, 1’expression de I’histogramme étant complexe, nous avons effectué¢ des
approximations a I’aide d’une fonction plus simple ne faisant intervenir que des opérateurs

déja présents dans la structure BIST.
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Chapitre 3

l. Introduction

Dans le chapitre 2, nous avons présenté les concepts mis en ceuvre pour intégrer la technique
classique de test par histogramme dans un analyseur de réponses de test optimisé. Les
résultats obtenus ont permis de proposer une architecture haut niveau ne comportant que des

opérateurs simples et quelques mots mémoire.

Dans ce chapitre, nous nous intéressons a I’implantation bas niveau de [’analyseur de
réponses de test et présentons dans un premier temps, les résultats obtenus dans le cas d'un
signal d’entrée triangulaire. Un exemple d’implantation physique sur silicium permet de

valider la structure.

Dans un deuxiéme temps, nous présentons I’implantation bas niveau de 1’analyseur de
réponses de test associ¢ a un signal d'entrée sinusoidal en proposant une méthodologie de
vérification de I'ensemble des approximations utilisées pour évaluer les parameétres

fonctionnels.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a 1’étude des performances et limitations de
I'analyseur de réponses de test. Différentes possibilités d’optimisation du temps de test sont
proposées et nous décrivons les étapes permettant d'automatiser 1’¢laboration de notre

structure BIST pour une application donnée.
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Il. Analyseur de réponses pour signal d’entrée triangulaire

L'analyseur de réponses de test est composé de trois modules : un détecteur de code, un
contrdleur et un module d’exploitation. Au chapitre 2, nous avons propos¢ une architecture
haut niveau du module d'exploitation permettant de minimiser sa surface. Dans ce paragraphe,
nous présentons l'architecture bas niveau de ces trois blocs et une implantation de la structure

complete.
I.1. Architecture niveau porte

a) Détecteur de code

La technique de test que nous proposons est basée sur la technique classique de test par
histogramme. La premic¢re phase de cette technique consiste a construire I’histogramme
expérimental. Cet histogramme est une représentation de la fréquence d'apparition des
différents codes de sortie du convertisseur. Dans ce contexte, le role du détecteur de code
consiste a déterminer quel est le code de sortie du convertisseur & un instant donné et de

vérifier s’il fait partie des codes a traiter.

Le principe de décomposition temporelle utilisé dans la solution BIST proposée implique le
traitement séquentiel d'un seul code a la fois a chaque instant de la procédure de test. Ainsi, la
fonction principale du détecteur de code consiste a positionner la valeur du code a traiter selon
la phase de test considérée et a comparer le code en sortie du convertisseur avec ce code de

référence.

Cette double fonction de mise en place du code de référence et comparaison de ce code avec
le code de sortie du CAN a été intégrée dans une structure originale de registre compteur-

comparateur présentée figure 3.1.
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Sortie_CAN [i+1] Sortie_CAN [i] Sortie_CAN [i-1]
0 0 0

Controle D~ -

[ Dt ettt [ Dt ettt r{==f-=-mmmmmmmmm ey
'

- RDC_bloc_1bit | |RDC_bloc_1bit | [RDC_bloc_1bit

v U ' ‘

Code_Suivant p- Sl - S e i oo -

RDC_Set g
RDC_Clear

0212

Sortie_Comparateur

Figure 3.1 : Détecteur de code

Selon la valeur du signal Contréle, le Registre Détecteur de Code (RDC) est configuré, soit en
compteur, soit en comparateur. En mode compteur, le registre est incrémenté a chaque
nouveau front du signal Code suivant. Ainsi, au bout de & fronts successifs sur ce signal, le
registre contient la valeur correspondant au code de référence k. En mode comparateur, le
registre effectue la comparaison entre ce code de référence et le code de sortie du
convertisseur Sortie. CAN[1,;n]. Le signal Sortie Comparateur prend alors la valeur logique
"0" chaque fois que le code de sortie du convertisseur correspond au code de référence

positionné dans le registre RDC.

Nous observons que la structure est composée d'un assemblage de blocs élémentaires
identiques, notés RDC bloc 1 bit. Comme chaque bloc analyse un seul bit de sortie du
convertisseur, le nombre total de blocs nécessaires pour implanter le détecteur de code est

égal au nombre de bits du CAN a tester.

b) Module d'exploitation

Le module d'exploitation est utilis¢ pour évaluer la valeur des différents parameétres

fonctionnels du CAN sous test. Il est composé d'une partie mémoire et d'une partie opérative.
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L'architecture haut niveau du module d'exploitation proposée au chapitre 2 comporte :
- 2 mots mémoire pour le stockage de I'histogramme expérimental,
- 2 mots mémoire pour le stockage de I'histogramme de référence,
. 1 additionneur,
« 1 soustracteur,

. 1 diviseur.

En fait, I'étude bas niveau de cette structure permet d'en optimiser encore l'architecture. Ainsi,
dans cette section, nous allons détailler les procédures de calcul des différents parametres et
nous allons voir qu'il est possible d'intégrer toutes les fonctions nécessaires a 1'extraction des

parametres dans un simple registre configurable, appelé Registre d'Exploitation (RE).

» Erreur d'offset
Nous avons montré au chapitre 2 que l'offset peut étre déterminé par l'équation (2.10)
rappelée ci-dessous :

Hexp (1) — Hexp (211)
2.H

**Tidéale

Offset = (2.10)

Pour ce calcul, le module d'exploitation doit effectuer la soustraction entre les fréquences

d'apparition des deux codes extrémes, HP(1) et H™P(2").

En pratique, cette opération est effectuée en configurant le registre RE en compteur-
décompteur. Dans cette configuration, le registre RE est décrémenté si le code de sortie du
convertisseur est égal au code 2", ou incrémenté si le code de sortie est égal au code 1. Ainsi,
a la fin d'une trame compléte du signal d'entrée, le registre contient la valeur de la différence

entre les nombres d'apparition des deux codes extrémes, H*P(1)-H®*P(2").

Aprées avoir effectué cette opération, il est nécessaire de diviser le résultat obtenu par 2xHjgeale.
L'intégration d'un diviseur classique impliquerait une augmentation substantielle de la surface
de la structure. Or dans le contexte BIST de nos travaux, la surface est un critére extrémement
important. Nous proposons donc une alternative basée sur le fait que le nombre diviseur est
une constante. L'idée consiste a utiliser une propriété particuliere de la division entre nombres

binaires. En effet, la division d’'un nombre binaire par un nombre égal a une puissance de
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deux revient a un simple décalage de bits. Ainsi, en choisissant Hijgeae = 2P , la division

nécessaire au calcul de 1'offset est équivalente a un décalage de P+1 bits du registre RE.

Finalement, le calcul de l'offset peut étre simplement implanté par des opérations de
comptage/décomptage, suivies d'un décalage de bits. Le résultat obtenu est alors un nombre
binaire signé correspondant a I'offset mesuré. En pratique, toutes les caractéristiques
fonctionnelles mesurées a 1'aide de notre technique de test intégré sont spécifiées en terme de
valeur absolue. Par conséquent pour faciliter 1'exploitation de la mesure, nous prévoyons la
possibilité de configurer le registre RE de maniére a effectuer le complément a deux du

résultat s'il est négatif.

L'algorithme suivant résume l'ensemble de la procédure de calcul de 1'offset.

Initialisation Registres : RE=0 & RDC =0

for Nggrany = 110 Ny

if (LSB_Sortie ADC =1) then RDC = 11..111
if (Sortie_ADC = RDC ) then RE décompte

else RDC = 00..000
if (Sortie_ADC = RDC ) then RE compte

n

echant — Nechant +1 Etape 1

Décalage de P+1 bits dans RE
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE

Algorithme 3.1 : Procédure de calcul de l'erreur d'offset

» Erreur de gain

L'erreur de gain est définie par 1'expression (2.14) rappelée ci-dessous :

15 uwa 0

= Uit _1 0

Erreur de Gain T L ID (2.14)
|:| 1deale |:|
W U

Dans un premier temps, pour évaluer ce parametre, il faut calculer la somme des fréquences
d'apparition H**?(i) des m codes centraux de I’histogramme. Cette opération est effectuée en
configurant le registre RE en compteur incrémenté a chaque fois que le code de sortie du

CAN est ¢égal au code référence. Une trame compléte du signal d'entrée est utilisée pour
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chaque code de référence compris entre les valeurs N1 et N2, avec N1= 2 2_m +1 et N2 =

2 +m Ainsi, a la fin des m trames de signal d'entrée, le registre RE contient la somme des
N2

fréquences d’apparition des m codes centraux : RE = Z H*"(1).
i=N1

Ensuite, il est nécessaire de diviser le résultat obtenu par m x Hjggae. Comme dans le cas du
calcul de l'erreur d'offset, nous utilisons les propriétés de la division entre nombres binaires
pour remplacer cette division difficilement intégrable par de simples décalages de bits. Pour
cela, il est nécessaire d’imposer la valeur de m x Hjgeae €gale @ une puissance de 2.
Précédemment nous avons imposé Higeate = 2P , donc pour que 1'¢lément diviseur (m x Hjgeale)
soit égal a une puissance de deux, il faut que la valeur de m soit aussi égale a une puissance
de deux : m = 22 Ainsi, la division par m x Higeale €st équivalente a un simple décalage de

P+Q bits du registre RE.

L’étape suivante consiste a soustraire 1 au résultat de la division précédente. Pour cela, il

suffit de décrémenter le registre RE.

Enfin, si la valeur obtenue est négative, le registre RE est configuré pour effectuer le

complément a deux de ses sorties.

L'algorithme suivant résume I'ensemble des étapes de la procédure de détermination de

l'erreur de gain.

Initialisation Registres : RE=0 & RDC =N1

While ( RDC < N2)

for Nggane = 110 Ny

if (Sortie_ADC =RDC ) then RE compte

néchant = ne’chant +1

RDC =RDC +1

m Etapes

Décalage de P+Q bits dans RE
RE décompte
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE

Algorithme 3.2 : Procédure de calcul de l'erreur de gain

79



Chapitre 3

» Non-Linéarités Différentielles et Non-Linéarités Intégrales
Les Non-Linéarités Différentielles (NLD) sont définies par l'expression suivante :

NLD() = 0 _

1 (2.15)
idéale
Ces non-linéarités doivent étre évaluées pour chacun des 2" codes du convertisseur, supposant
l'application de 2" trames de test. Pour chaque code i, le registre RE est d'abord initialisé a 0
puis le calcul de HP(i) est effectué en configurant le registre RE en compteur incrémenté a
chaque fois que le code i apparait en sortie du convertisseur. Ainsi, a la fin de chaque trame,
le registre RE contient la valeur de H*P(i). Comme H;geate = 2% 1a division par Higeale revient a
un décalage de P bits du registre RE et la soustraction par 1 est équivalente a une
décrémentation de ce méme registre. Si le résultat est négatif, le registre RE est configuré

pour effectuer le complément a 2 de ses sorties.

L'algorithme suivant résume les différentes étapes du calcul des non-linéarités différentielles.

Initialisation Registre RDC = 0

While (RDC < 27)
initialisation Registre RE =0
for Negrany = 110 Ny
if (Sortie_ADC =RDC ) then RE compte
n(echant= ne’chant +1
RDC =RDC + 1
Décalage de P bits dans RE
RE décompte

if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE

2 Etapes

Algorithme 3.3 : Procédure de calcul des NLD

Enfin, la non-linéarité¢ intégrale d'un code est définie comme la somme des non-linéarités

différentielles des codes précédents :

NU@ZiNMM) (2.16)
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Par conséquent pour le calcul des NLI, on retrouve la méme procédure que pour les NLD, a la
différence que le registre RE n'est pas initialis¢ entre deux trames successives du signal

d'entrée mais une seule fois au début de la procédure afin d'implanter la somme cumulative.

L'algorithme suivant permet de résumer I'ensemble de la procédure de calcul des non-

linéarités intégrales.

Initialisation Registres RDC =0 & RE =0

While (RDC < 2")
for Negnant = 110 Ny

échant ~

if (Sortie_ADC =RDC ) then RE compte

néchant = néchant +1

RDC=RDC + 1
Décalage de P bits dans RE

RE décompte
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE

2 Etapes

Algorithme 3.4 : Procédure de calcul des NLI

» Architecture finale

Le détail des procédures d'évaluation des parameétres fonctionnels a permis de montrer qu'il
est possible d'intégrer les ressources du module d'exploitation dans un simple registre. Ce
registre est muni d'un bloc logique de contrdle qui permet de modifier sa fonctionnalité. Ainsi,
la structure finale du module d’exploitation présentée figure 3.2 comporte deux entrées de
contrdle c/ et ¢2 qui permettent de configurer le registre en compteur, en décompteur, ou

enfin en module effectuant le complément a 2 de ses sorties.
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S1[i+_1_]
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Figure 3.2 : Module d’exploitation

Comme dans le cas du registre détecteur de code, le module d'exploitation est composé d'une
succession de blocs élémentaires, appelé RE Bloc 1 bit. Le nombre de blocs dépend du

nombre de décalages de bits nécessaires a I'évaluation des paramétres fonctionnels.

Précédemment, nous avons vu que le calcul de ’erreur d'offset nécessite P+1 décalages de
bits, que le calcul de l'erreur de gain nécessite P+Q décalages de bits, et que le calcul des
NLD et NLI nécessite P décalage de bits. Par conséquent, le nombre minimal de blocs

¢lémentaires est égal a P+Q+1, ou P =log, (H,,,.) et Q =log,(m).

La valeur de Hjgeare dépend directement de la précision désirée sur la mesure des différents
paramétres fonctionnels. Par exemple, la précision Oy p de la mesure des NLD peut étre
déduite facilement a partir de 1'équation 1.2 présentée au chapitre 1. Nous obtenons alors

l'expression suivante :

_ OH™ (i)

6NLD - H (3'1)

idéale
ou OH™P(i) représente 1'erreur de mesure de la fréquence d'apparition du code i.

En pratique, I'erreur de mesure SH®P(i) est due au fait que la fréquence d'apparition H*"(i) ne
peut étre qu'un entier. Ainsi, sa valeur maximale étant égale a 1, la valeur de Hjgs,e dépend
uniquement de la précision sur la mesure des NLD :

= (3.2)

6NLD

idéale
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Pour une application donnée ou la précision sur la mesure de la NLD est imposée, nous

pourrons doncdéterminer la valeur de Hjge,ie €t en déduire la valeur de P.

Pour déterminer le nombre de blocs élémentaires, il faut aussi calculer le nombre m de codes
a traiter pour effectuer la mesure de I'erreur de gain. Plus le nombre de codes utilisés est
important et plus la mesure du gain est précise. En contrepartie, plus ce nombre est élevé, plus

la surface du module d'exploitation augmente.

11 est difficile d'évaluer précisément la valeur de m pour une application donnée. En pratique,
partant des nombreux résultats de simulation, nous considérerons que traiter un quart des

codes possibles pour 1'évaluation du gain permet d'obtenir une précision acceptable :

n

m=27 soit Q=n-2 3.3)

ou n correspond au nombre de bits du convertisseur.

De ce fait, le nombre de blocs ¢lémentaires constituant le module d'exploitation est donné par

lI'expression suivante :

Nombre de RE Bloc_1bit 2n—1-1og, (0 ) 3.4)

Par exemple, pour un convertisseur de 6 bits et une précision sur la mesure des non-linéarités
¢égale 0,05LSB, la valeur de dnrp impose Higeale = 20 soit P =5 et le fait de mesurer le gain sur
2"/4 codes impose Q = 4. Donc au final, le nombre de blocs élémentaires est égal a

P+Q+1=10.

A ce stade, nous pouvons remarquer que la mémoire initialement nécessaire au stockage de
I'histogramme de référence n'est plus utile a présent. En effet, le fait que Higeqle soit €gale a
une puissance de 2 (Higeale = 27) rend implicite son stockage dans le P™ bit du registre

d'exploitation.

En conclusion, toutes les ressources nécessaires a 1'évaluation des parameétres fonctionnels

d'un convertisseur sont intégrables dans un simple registre configurable.
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c) Controleur

Le role du contrdleur consiste a gérer 1'ensemble des étapes de la procédure de test. Il doit

effectuer chaque phase de test dans l'ordre présenté figure 3.3.

a ™

Phase 1 : Procédure de calcul de 'erreur d’offset

il

Phase 2 : Procédure de calcul de 'erreur de gain

il

Phase 3 : Procédure de calcul des NLD

il

Phase 4 : Procédure de calcul des NLI

Figure 3.3 : Phases du test

La procédure de test a fait 1'objet d'une description haut niveau écrite en VHDL. Partant du
programme VHDL, donné en annexe 2, nous avons développé la structure niveau porte

(figure 3.4) a l'aide des outils de synthése automatique (Synopsis®).

Figure 3.4 : Schéma niveau porte du controleur

d) Simulations

Nous avons simulé la structure finale de 1'analyseur de réponses de test. Pour illustrer les
résultats obtenus, nous présentons dans cette section un exemple de mesure d'un paramétre

fonctionnel a l'aide de 'analyseur de réponses de test.

Les deux diagrammes suivants représentent respectivement le début et la fin de la phase
d'évaluation de I'erreur d'offset. Sur la figure 3.5, nous pouvons observer que le registre RE

est incrémenté si le code de sortie du convertisseur Sortie CAN est égal au code 00....000.
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Ainsi sur I'ensemble de la trame du signal d'entrée, il est possible de calculer la valeur de la

fréquence d'apparition du code 00...000 (code 1). Dans 1'exemple considéré, le code 1 est

apparu 39 fois : H*P(1) = 39.

File Edit Contral Yiew Format  Options

N N o e I K

= 16,414,000, 000{0) ps
End = 16,414, 000, 000 ps
r2-Curl = 32,510,204 ps f1g, 772,400 25, 000, 000 40, 000, 000 35, 000, 000 A0, 000, 000 A%, 000, 000 &0, 000, 000 £
Sortie_ADC il 01
O1 100 [OFF
Sortie_Comparateur
f
Sortie RE 4 15 6 07 [8 [9 foo Jua [12 f13 fad J15 [1e J17 J16 J29 J20 [21 [22 [23 [24 [26 26 [27 f28 [20 30 [31 [32 [33 |34 [35 [36 [37 [38Q39 )
Hew(1)

Figure 3.5 : Début de la phase de détermination de l'erreur d'offset

Sur la figure 3.6, nous observons que le registre est décrémenté a chaque fois que le code de
sortie du CAN est égal a 1111.111 (code 2"). Ainsi, a la fin de la trame du signal d’entrée, le
registre RE contient la valeur de la différence entre les fréquences d'apparition des deux codes

extrémes : H*?(1) - H*(2n) = 14.

File  Edit  Control ¢ Fomat - Options

R N N I I 2 I I e

= 1%,414,000,000(0) ps

Erd = 16,414,000,000 ps

ri-turl = 32,510,204 ps g, 171, 348, 996 #, 180, 000, 000 £,180, 000, 000 £,200, 000, 000 !
Sortie ADC FE [P
o i1 [iFE i
Sartie Corperateur | £
Sotie RE ] [36 137 T3¢ T35 T34 139 [32 [o1 T30 [20 26 (o7 [2e T2 [od T2 [22 [21 120 110 T2 J7 [ie [16 id J0

/'\J
Heo(1) - Heo(2m)

Figure 3.6 : Fin de la phase de détermination de l'erreur d'offset

Plus généralement, pour valider la structure de 1'analyseur de réponses de test, nous avons
effectué¢ un grand nombre de simulations en injectant diverses erreurs dans le convertisseur
sous test. A titre d'illustration, le tableau 4.1 compare les valeurs mesurées par l'analyseur

(données en binaire colonne 2 et en décimal colonne 3) aux valeurs injectées dans le
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convertisseur (données colonne 1) pour les différents paramétres fonctionnels. Ces
simulations ont été effectuées pour un convertisseur de 6 bits et en imposant une précision sur
la mesure des NLD supérieure a 0,05 LSB. Dans ce cas particulier, nous avons vu a la section
précédente que le module d'exploitation de 1'analyseur de réponses de test est composé de 10

blocs élémentaires de 1 bit.

Valeur mesurée Valeu’r Erreur de
Vere: (binaire) mesuree mesure
(décimal)
-0,75 0000,110000 0,75 0,00
Erreur d'Offset -0,20 0000,001100 0,19 0,01
(LSB) 1,10 0001,000110 1,09 0,01
1,40 0001,011001 1,39 0,01
= 0,10 0,000110011 0,10 0,00
g Erreur de Gain -0,05 0,000011001 0,05 0,00
B (PE) 0,04 0,000010100 0,04 0,00
§ 0,02 0,000001010 0,02 0,00
§ -0,55 00000,10001 0,53 0,02
fd"é NLD -0,30 00000,01001 0,28 0,02
s (LSB) 0,50 00000,10000 0,50 0,00
& 0,95 00000,11110 0,94 0,01
-0,55 00000,10001 0,53 0,02
NLI -0,30 00000,10001 0,28 0,02
(LSB) 1,00 00001,00000 1,00 0,00
0,40 00000,01100 0,37 0,03

Tableau 3.1 : Resultats de simulation

Sur ce tableau, nous pouvons observer les différents décalages de bits (colonne 2) selon le
paramétre fonctionnel a déterminer. Nous avons un décalage de P+1 = 6 bits pour la mesure
de l'erreur d'offset, un décalage de P + Q = 9 bits pour la mesure de l'erreur de gain et un
décalage de P = 5 bits pour la mesure des non-linéarités. Nous observons aussi que plus le
nombre de décalages est grand, plus la précision de mesure est importante. Ainsi concernant
la mesure du gain, nous obtenons une erreur nulle (colonne 4) entre la valeur mesurée par
l'analyseur et la valeur injectée dans le convertisseur pour la simulation. Concernant les autres
parameétres, nous constatons que les erreurs de mesure respectent la contrainte de précision
imposée. Pour toutes les simulations présentées dans ce tableau, I'erreur maximale de mesure

est égale a 0,03 LSB, ce qui est donc bien inférieur a la limite permise de 0,05 LSB.
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I.2. Implantation physique

Afin de valider la structure finale, nous avons effectué son implantation en technologie AMS
0,6 micron. Nous avons vu précédemment que le nombre de blocs élémentaires constituant le
détecteur de code et le registre d'exploitation dépend directement de l'application envisagée.
Pour illustrer la solution proposée, nous considérons l'exemple d'une structure BIST
permettant de tester les caractéristiques fonctionnelles réalistes suivantes :

nombre de bits du convertisseur n = 6,

tolérance sur l'erreur d'offset =+ 1,5 LSB,

tolérance sur I'erreur de Gain =+ 0,2 % de PE,

tolérance sur les NLD ==+ 0,5 LSB,

précision sur la mesure des NLD : &y p= 0,05 LSB,

tolérance sur les NLI =+ 1 LSB.

Comme nous l'avons vu précédemment, pour ce cahier des charges, la structure BIST est
constituée de 6 blocs ¢lémentaires pour le détecteur de code et de 10 blocs ¢lémentaires pour

le module d’exploitation.

La figure 3.7 représente le circuit obtenu au niveau physique (layout).

Figure 3.7 : Implantation physique de [’analyseur de réponses de test

Avant de présenter les résultats de simulations obtenus, nous devons étudier l'une des
caractéristiques les plus importantes d'une structure BIST : sa surface par rapport au

composant a tester.
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a) Surface

Pour le cahier des charges considéré, 1’analyseur de réponses de test n'est constitué que d'une
quinzaine de bascules et de quelques portes logiques. La surface totale engendrée par son

intégration est par conséquent réduite : elle est inférieure a 0,116 mm?.

Le tableau suivant donne la surface de chaque bloc de l'analyseur de réponses de test et
permet de comparer la surface de la structure compléte avec la surface d'un CAN de 6 bits et

de fréquence d'échantillonnage 100MHz de la bibliothéque AMS 0,6 micron.

Surface de

Surfslc:Cd Y1 Surface du I'Analyseur de| Surface du Asnlellrlfasceir
bloc réponses de CAN ~nfayscul

élémentaire CAN

test

Détecteur de 0,00377 mm? | 0,023mm>
code

2 2 [1)
Mod.ule. 0.0041 mm? | 0,041 mm? 0,116 mm 3,3 mm 4,1 %
d'exploitation

Controleur 0,052 mm?

Tableau 3.2 : Surface de l'analyseur de réponses de test

La surface de l'analyseur de réponses de test ne représente que 4,1% de la surface du
convertisseur 6 bits présent dans la bibliothéque de la méme technologie. A ce stade de
I'étude, il s'agit d'un résultat trés encourageant qui nous laisse espérer pouvoir développer une
solution BIST compléte incluant non seulement 1'analyseur de réponses de test mais aussi le

générateur de stimuli, avec une surface additionnelle inférieure a 10 %.

b) Validation expérimentale

Le circuit obtenu a été testé a son retour de fonderie a l'aide du testeur industriel HP83000.
Pour illustration, la figure 3.8 représente le diagramme obtenu a la fin de la phase de mesure
de l'erreur d'offset. Cette mesure étant effectuée dans les mémes conditions que pour
I'exemple donné au paragraphe 1.1, nous pouvons aisément remarquer la parfaite cohérence du

résultat.
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Hexe(1) = 39 He(1) - Hew(2n) = 14

Figure 3.8 : Simulation apres fabrication

Nous ne présenterons pas ici le tableau récapitulatif des différentes mesures de parametres

fonctionnels car il est totalement identique au tableau 3.2 présenté au paragraphe I.1.

Ainsi, cette implantation nous permet de valider notre solution d'analyseur intégré de réponses

de test dans le cas d'un signal d'entrée triangulaire.

lll. Analyseur de réponses pour signal d’entrée sinusoidal

L'architecture haut niveau développée pour l'analyseur de réponses de test dans le cas d'un
signal d'entrée sinusoidal s'appuie sur un certain nombre d'approximations pour I'évaluation
des parametres fonctionnels. La premicre partie de ce paragraphe est par conséquent
consacrée a la validation de ces approximations, avant de détailler dans une deuxieéme partie

I'implantation niveau porte de l'analyseur.

lll.1. Validation des approximations

Pour simplifier les expressions des parameétres fonctionnels dans le cas d’un signal d'entrée

sinusoidal, plusieurs approximations ont été¢ développées dans le chapitre 2.

Les premiéres de ces approximations interviennent dans le calcul de 'erreur d'offset. En effet,
rappelons que nous avons considéré que la somme des fréquences d'apparition des deux codes

extrémes était égale a une constante (H*"(1) + H*P(2") = constante) et nous avons remplacé
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exp exp
Tan HN ) E par HN (I)E Concernant le calcul de l'erreur de gain, nous avons la
T T

encore introduit une approximation. En effet, 1'erreur de gain est estimée a partir des m codes
centraux en utilisant 1'expression développée pour l'histogramme linéaire, ce qui suppose que
H®P(i) soit constant pour chacun des m codes. Finalement, la derniére approximation
introduite concerne le calcul de I'histogramme de référence puisque la fonction originale

complexe est remplacée par une approximation par morceaux a l'aide d'une fonction simple.

Durant les différentes étapes de calcul, ces diverses approximations ont été vérifiées de
maniére isolée. Or en pratique, toutes ces approximations sont utilisées simultanément et il est
donc indispensable d’évaluer I’influence de 1'ensemble des approximations sur 1’évaluation

des parametres fonctionnels.

a) Programme d'évaluation

Pour effecteur la validation de ces approximations, nous avons développé un programme
d'évaluation qui permet de comparer notre technique avec la technique classique de test par
histogramme. Plus précisément, nous avons implant¢é dans ce programme, écrit en
LABVIEW®, deux algorithmes permettant de réaliser le test par histogramme. Le premier
algorithme utilise les expressions originales définies dans [Mah87] pour la définition de
I'histogramme de référence et 1'évaluation des parametres fonctionnels. Il s'agit donc de
I'approche classique du test par histogramme. Le deuxiéme algorithme utilise les différentes
approximations développées dans le cadre de notre solution BIST, a la fois pour le calcul de
I'histogramme de référence et I'évaluation des paramétres. La comparaison des résultats
fournis par les deux algorithmes permet donc de vérifier la validité de nos approximations. La

figure 3.9 représente la vue conceptuelle du programme d'évaluation proposé.
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Erreur

Parameétres du test . Offset
« Gain
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LABVIEW

Notre Approche

Approche

classique

Parameétres du CAN Parameétres du CAN
[ ftset Comparaison [ et
« DNL « DNL
*INL «INL

Figure 3.9 : Programme d’évaluation

Ce programme comporte deux types d'entrées. D'une part, les entrées permettant de définir le
modele du convertisseur utilisé : nombre de bits, erreur d'offset, erreur de gain ... D'autre
part, les entrées dédiées a la définition des parametres spécifiques de la procédure de test :
nombre d'échantillons a traiter, choix du signal d'entrée et de son amplitude... En plus des
parametres classiques utilisés pour le test par histogramme, le programme permet d'entrer les
parametres spécifiques a notre technique de test : la précision désirée sur la mesure des NLD

et le nombre de codes traités pour le calcul du gain.

La figure 3.10 représente l'interface utilisateur du programme avec les deux types d'entrées

sur la gauche, les résultats graphiques au centre et les résultats numériques sur la droite.
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Figure 3.10 : Interface utilisateur

En utilisant les valeurs des différentes données entrées par 1’utilisateur, le programme effectue
la comparaison entre les valeurs des parametres fonctionnels mesurés avec notre technique de

test et celles obtenues avec la technique classique de test par histogramme.

b) Résultats de simulation

Pour valider nos approximations nous avons effectu¢ un grand nombre de mesures. Le tableau
3.3 donne quelques exemples de résultats obtenus dans le cas particulier du cahier des charges
suivant :

. Convertisseur de 8 bits,

- Amplitude créte a créte du signal d'entrée : A;, = PE + 6 LSB,

. Précision sur la mesure des NLD : &pne. = 0,005LSB,

- Calcul de l'erreur gain effectué sur 64 codes.
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Valeurs Technique Erreur mesure Technique Erreur mesure
Théoriques (LSB)| Classique (LSB) (%) Proposée (LSB) (%)
-0,750 -0,772 2,9 -0,775 3,3
-0,250 -0,260 4,1 -0,260 4,1
Erreur d'Offset - -
1,000 1,027 2,7 1,035 3,5
1,500 1,547 3,1 1,575 5,0
|72]
Ts':) -1,500 -1,501 0,1 -1,517 1,1
= . -1,000 -1,002 0,2 -1,010 1,0
.S |Erreur de Gain
5 -0,500 -0,502 0,4 -0,504 0,8
=
S 1,500 1,522 1,5 1,569 4,6
a -0,500 -0,509 1,8 -0,510 2,0
=
B3} NLD -0,250 -0,263 5,3 -0,265 6,0
g 0,500 0,474 53 0,470 6,0
£ 0,750 0,719 4,1 0,715 4,7
-0,550 -0,579 52 -0,577 4,8
-0,250 -0,256 2,4 -0,260 4,0
NLI
1,000 1,063 6,3 1,063 6,3
0,500 0,477 4,7 0,479 4,3

Tableau 3.3 : Comparaison entre notre technique et la technique classique de test par

histogramme

Globalement, les valeurs des parameétres obtenues avec notre technique et celles obtenues
avec la technique classique sont extrémement proches et valident donc nos approximations.
Les erreurs dues a l'utilisation de la technique de test que nous proposons sont du méme ordre
de grandeur que des erreurs de mesure dues a 1'utilisation de la technique classique de test par

histogramme.

lll.2. Implantation niveau porte

Le paragraphe précédent ayant permis de valider les approximations utilisées dans le cas d’un
signal sinusoidal, nous pouvons maintenant nous intéresser a 1’implantation bas niveau de
I’analyseur de réponses de test. Plus précisément, il s’agit de traduire 1’architecture générale
définie au chapitre 2 en une description au niveau porte en essayant d’optimiser les ressources

matérielles.

Comme dans le cas d'un signal d'entrée triangulaire, I'analyseur de réponses de test est
compos¢ de trois blocs :

. Le détecteur de code,

- L'analyseur de réponses de test,

. Le contrdleur.
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a) Détecteur de code

La fonction du détecteur de code est de positionner la valeur du code de référence et comparer
ce code avec le code de sortie du convertisseur. Cette fonction est totalement indépendante du
type de signal d'entrée. Par conséquent, nous pouvons réutiliser le détecteur de code

développé pour un signal triangulaire.

b) Module d'exploitation

Selon I’architecture haut niveau définie au chapitre 2, le module d'exploitation est constitué
des ¢léments suivants :

- 2 mots mémoire pour le stockage de I'histogramme expérimental,

- 2k+1 mots mémoire pour le stockage 1'histogramme de référence,

. 1 additionneur,

. 1 soustracteur,

. 1 diviseur,
la constante k représentant le nombre de domaines nécessaires a l'approximation par

morceaux de I'histogramme de référence.

Comme dans le cas d'un signal d'entrée triangulaire, le role du module d'exploitation consiste
a évaluer la valeur des paramétres fonctionnels. Il n’est cependant pas possible de réutiliser
directement le module d’exploitation développé pour un signal triangulaire. En effet a partir
de I’architecture haut niveau, ce module a €té optimisé en tirant parties des propriétés lices a
un histogramme linéaire. Grace a la distribution uniforme de 1’histogramme de référence, il a
notamment été possible de réaliser de maniére implicite le stockage de cet histogramme dans
le registre d’exploitation et de remplacer les opérations de division par de simples décalages
dans ce registre. Dans le cas d’un signal sinusoidal, I’histogramme de référence présente une
probabilité de distribution non uniforme, imposant au module d’exploitation d'étre capable de
fournir les différentes valeurs de 1’histogramme de référence et de réaliser des divisions avec
ces valeurs. Une nouvelle structure doit donc étre développée. Toutefois, il est a noter que
comme dans le cas du signal triangulaire, les opérations d’addition et de soustraction vont
autant que possible étre ramenées a de simples opérations de comptage/décomptage afin de

baser la structure du module d’exploitation autour d’un registre compteur/décompteur.
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Avant de détailler plus en avant I’implantation, nous devons rappeler les expressions

définissant chaque parameétre fonctionnel :

exXp ;AN\ _ LTCXP
- Erreur d'Offset = (H (2 )K H (1)) (2.23)
. < HP (1)
«  Erreur _de _Gain, ,; = E— X 1le o -1 E 2.27)
. H® (1) . i .
- NLDG)==—1+--1 (2.28 NLI@) =) NLD(j) (2.29
D) == 0 (2.28) (1) Z () 2.29)

Pour illustration, les algorithmes qui définissent les procédures d'évaluation des parametres

fonctionnels sont présentés ci-apres :

Initialisation Registres : RDC = N1 & RE_tampon =0

While (RDC < N2)
o ) — _ initialisation Registre : RE = 0
Initialisation Registres :RE=0 & RDC =0 for Ny = 110 Ny
fOr Nggpang = 110 Ny if (SoT;e_ADC =RDC ) then RE compte
if (LSB_Sortie ADC=1) then RDC = 11..111 Pectent = Nechan
if (Sortie_ADC = RDC ) then RE décompte RDC =RDC + 1
else RDC =00..000 DI
if (Sortie_ADC =RDC ) then RE compte Addition  RE_tampon = RE_tampon + RE
] m Etapes
ne’chant= néchant +1 Etape 1 RE = RE_tampon
Division RE=RE /K Division RE=RE/m
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE RE décompte
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE
a) Calcul de l'erreur d'offset b) Calcul de l'erreur de gain

Initialisation Registres : RDC =0 & RE_tampon =0

While (RDC < 2")
initialisation Registre : RE = 0

Initialisation Registre : RDC =0

While (RDC < 27) fOr Mgy = 110 Ny
initialisation Registre : RE = 0 if (Sortie_ADC =RDC ) then RE compte
for Nechant = Tto NT Nechant = Nechant +1
if (Sortie_ADC =RDC ) then RE compte RDC =RDC + 1
Necrant = Nectant *1 Division RE =RE /R
RDC =RDC + 1 RE décompte
Division RE =RE /R™f Addition RE_tampon = RE_tampon + RE
RE décompte RE = RE_tampon
if (résultat < 0) then complément a2 des sorties de RE if (résultat < 0) then complément a2 des sorties de RE
2 Etapes 2 Etapes
¢) Calcul des NLD d) Calcul des NLI

Algorithme 3.4 : Procédures de calcul des différents parametres fonctionnels
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Comme les calculs effectués pour I’évaluation des parametres sont relativement proches de
ceux effectués dans le cas d'un signal d'entrée triangulaire, nous ne détaillerons pas ces
algorithmes. En revanche, nous allons analyser précisément les différences qui existent entre

ces deux cas.

L’analyse des différents algorithmes de calcul des paramétres conduit a plusieurs
observations. Tout d’abord, il apparait que le registre configurable RE développé dans le cas
linéaire est effectivement utilisé dans les diverses procédures pour compter, décompter ou
délivrer le complément a 2. Cependant ce registre configurable seul ne suffit pas. En
particulier, 1’utilisation d’un diviseur apparait nécessaire dans la mesure ou, contrairement au

cas linéaire, I’¢lément diviseur n’est plus une constante.

On peut noter a ce niveau que dans la plupart des procédures, 1’élément diviseur correspond a
la fréquence d’apparition du code en cours de traitement pour 1’histogramme de référence.
Cela suppose donc que la valeur de H™(i) soit disponible & chaque étape. Durant les
procédures d’évaluation des paramétres définies par les algorithmes 4.4, nous considérons
avoir calculé la valeur de H'(i) avant chaque étape a I’aide de I’estimation suivante :

H (i) = % ~ H™ (i) (2.30)

Cette valeur est alors stockée dans un registre dédi¢, noté R™",

L’analyse des différents algorithmes laisse aussi apparaitre qu’il n’est pas possible de ramener
toutes les additions a de simples opérations de comptage. Ainsi, I’implantation des sommes
cumulatives utilisées lors des calculs du gain et des NLI nécessite 1’utilisation d’un
additionneur et d’un registre tampon. Notons que cet additionneur ainsi que le diviseur
précédemment défini sont aussi indispensables au calcul de 1’histogramme de référence

d’apres I’expression 2.30.

Finalement du point de vue des ressources matérielles, la structure du module d’exploitation
comporte :
- 1 registre configurable accompagné de 1 registre tampon pour le traitement de
I’histogramme expérimental,
- 2k+1 registres pour le calcul de I’histogramme de référence,
. 1 additionneur,

. 1 diviseur.
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La structure optimisée du registre configurable est totalement similaire a la structure proposée
dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire. Les autres registres correspondent a de simples
mots mémoire. Nous nous intéressons par conséquent dans la suite a I’implantation optimisée

du diviseur et de 1’additionneur.

> Diviseur

Un diviseur classique sur 10 bits est constitué¢ de 10 additionneurs de 10 bits. Intégrer un tel

dispositif conduirait a une surface excessive pour une structure BIST.

Afin de minimiser la surface, nous avons développé une structure de diviseur série qui permet
d'effectuer une décomposition temporelle de 'opération de division. L'architecture du diviseur
série propos¢ (figure 3.11) est constituée de 5 registres a décalage, d'un multiplexeur

numérique de 2 vers 1, d'un soustracteur/additionneur 1 bit et d'un mot mémoire 1 bit M.

vyYVY VY
A Mux <
En 1 1 gyl v A
H:ETEEEBZM I
) | I:I:I_:I_:
B |_> =
—JIdd & ¢ Q
§ Sortie_retenue m
EI A 4
[
O
& M

Figure 3.11 : Diviseur série

Le module d’addition/soustraction est composé¢ de quelques portes logiques et le mot
mémoire est réalisé¢ a l'aide d'une simple bascule. Par conséquent, l'intégration du diviseur

obtenu ne nécessite qu'une surface réduite de silicium.

L'algorithme 3.5 décrit les différentes étapes nécessaires au calcul de la division d'un nombre

binaire stocké dans le registre A par un nombre binaire stocké dans le registre B.

97



Chapitre 3

Initialisation:R=0,R1=0,Q=0,n1= 0

While (n1 < Nombre de bits)
LSB_R1=MSB_A
n2=0
While ( n2 < Nombre de bits)
MSB_R=LSB R1-LSB B
if (Sortie_Retenue =1)then R1=R1

else R1=R
Décalage d'un bit des registres R1, Ret B
n2=n2+1

LSB_Q = Sortie_Retenue
Décalage d'un bit des registres A, Q et R1
nt=n1+1

Algorithme 3.5 : Division du registre A par le registre B

Apres la phase d'initialisation de l'ensemble des registres, la premiere étape consiste a
transférer la valeur du bit de poids fort du registre A (MSB_A) dans le bit de poids faible du
registre R1 (LSB_RI). Ensuite, aprés avoir effectué une soustraction bit a bit du registre R1
par le registre B, le résultat complémenté de la retenue est stocké dans le bit de poids faible du
registre Q (LSB_Q). La valeur de la retenue indique si le résultat de la soustraction entre R1 et
B est négatif ou positif. S'il est négatif, le registre R1 est égal a lui-méme et s'il est positif, le
registre R1 est égal au résultat de la soustraction préalablement stocké dans le registre R.
Ensuite, les trois registres A, Q et R1 subissent un décalage d'un bit et on revient a la premiére
¢étape de I'algorithme : transfert du MSB du registre A dans le LSB du registre R1. A la fin des
différentes itérations, le résultat de la division est stocké dans le registre Q et le reste de la

division est stocké dans le registre R.
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> Additionneur

Pour effectuer les opérations d'addition il suffit d'utiliser une partie des ressources matérielles
du diviseur série présent¢ précédemment. En effet, en utilisant le module
d'addition/soustraction et 3 registres du diviseur série nous pouvons construire une

architecture d’additionneur série (figure 3.12).

R
—C
) R
| S FEFF]
T =
Y

M

Figure 3.12 : Additionneur série

L'algorithme suivant détaille les différentes étapes permettant d'effectuer 1'addition série entre

deux mots binaires stockés dans les registres R1 et B.

Initialisation :R=0 &n1= 0

While ( n1 < Nombre de bits)
MSB_R=LSB R1+LSB B
Décalage d'un bit des registres R1, R et B
n1=n1+1

Algorithme 3.6 : Addition entre le registre R1 et registre B

Aprées avoir initialisé le registre R, les LSB des registres R1 et B sont additionnés a I’aide du
module additionneur/soustracteur 1 bit et le résultat est stocké dans le MSB du registre R.
Ensuite, les registres B et R1 subissent un décalage d’un bit vers le MSB et les bits du registre
R sont décalés d’un bit vers le LSB. Aprés ces décalages, les nouvelles valeurs des LSB des
registres R1 et B sont ajoutés et ainsi de suite tant que tous les bits non pas été traités.
Finalement, le registre R contient bien la valeur de la somme entre le registre B et le registre

R1.
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c) Controleur

La gestion des différentes phases de la procédure de test s'avere plus complexe dans le cas
d'un signal d'entrée sinusoidal que dans le cas d'un signal d'entrée triangulaire. En effet, en
plus des opérations de comptage/décomptage ou complément a 2 du registre RE, le controleur
doit gérer les différentes phases de calcul des opérations de division et d'addition décrites par
les algorithmes 3.5 et 3.6. Néanmoins ce module correspond a un bloc numérique classique
qui peut étre synthétisé automatiquement a partir d’'une description VHDL en utilisant un

outil de synthese standard.

IV. Discussion

Dans ce paragraphe, nous présentons la principale limitation de notre solution de test intégré
et les améliorations possibles que nous proposons. Pour illustrer nos explications, I’ensemble

de 1'¢tude est effectué¢ dans le cas d'un signal d'entrée triangulaire.

IV.1. Limitation

La technique de décomposition temporelle utilisée pour limiter les ressources mémoire
nécessaires a l'intégration de la technique de test par histogramme implique l'utilisation d'un
grand nombre de trames du signal d'entrée. L’optimisation en surface de I’analyseur de

réponses de test est donc obtenue au détriment du temps de test.

Afin d’évaluer le temps de test requis par 1’application de notre technique, nous devons tout

d’abord calculer le nombre de trames de test utilisées.

Que ce soit pour un signal d’entrée triangulaire ou sinusoidal, nous avons vu que les
algorithmes d’évaluation des parameétres nécessitent :

- 1 étape ¢élémentaire pour le calcul de I’erreur d’offset,

- m étapes élémentaires pour le calcul de I’erreur de gain,

. 2" étapes élémentaires pour le calcul des NLD,

. 2" étapes élémentaires pour le calcul des NLIL.

Chaque ¢étape ¢lémentaire nécessitant I’application d’une trame de test compléte, le nombre

total de trames est donné par I’expression (3.5) :
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Nombre Trames = 2,25 x2" @3.5)
en supposant que la mesure du gain est réalisée sur un quart des codes (m =2"?)

Pour chaque trame, Nt échantillons sont collectés en sortie du convertisseur. Ainsi, le temps
correspondant a une trame est donné par l'expression (3.6) :

T

N
Temps Trame =— 3.6)

éch
ou Fe., correspond a la fréquence d’échantillonnage.

Nous pouvons alors utiliser 1’expression 2.7 rappelée ci-dessous qui permet de calculer le

nombre d'échantillons nécessaires dans chaque trame :
n

—_ 2 >(IA‘in

=—" 2.7
PE X0y, 2.7)

T
Finalement, si nous négligeons 1’influence de I’amplitude du signal d’entrée (PE [JAin) sur le

nombre d’échantillons, nous obtenons 1’expression suivante pour le temps de test :

2.25%x2%"
Temps de test = Nombre Trames X Temps_Trame ] ——— 3.7)

éch X 6NLD

Le tableau 3.5 représente le temps de test en fonction du nombre n de bits du convertisseur et
de la fréquence d’échantillonnage F¢, pour une précision sur la mesure des NLD inférieure a

0,05 LSB.

NorEl;trSe de Temps de test
n Féch = 1MHz Féch = 10MHz Féch=50MHz  Féch=100MHz
6 180 ms 18 ms 4 ms 2 ms
8 29s 290 ms 59 ms 29 ms
10 47 s 4,7 s 0,9s 470 ms
12 12 mn 1 mn 15s 75s
14 3h2Imn 32 mn 4 mn 2 mn

Tableau 3.5 : Temps de test

Nous pouvons observer que le temps de test augmente considérablement avec le nombre de
bits du convertisseur. Notons que cette augmentation du temps de test est moins critique dans

un contexte de test intégré que dans le cas d’un test externe si la solution de test intégré

101



Chapitre 3

permet par ailleurs de simplifier I’équipement de test nécessaire. Toutefois, si nous ne
voulons pas dépasser un temps de test de quelques secondes, la solution de test intégré que

nous proposons ne peut étre appliquée qu'aux convertisseurs de faible et moyenne résolution.

IV.2. Optimisation

L’objectif des travaux présentés dans cette section consiste a proposer des optimisations
permettant de diminuer le temps nécessaire au test. Dans tous les cas, ces optimisations
impliquent une augmentation de la surface de la structure BIST et donc ne devront étre

utilisées que dans les cas ou le temps de test est réellement critique.

La premicre optimisation évidente consiste a évaluer simultanément les DNL et les INL. On

obtient alors les algorithmes suivants pour le cas d’un signal d’entrée triangulaire et

sinusoidal :
Initialisation Registres : RDC =0 & RE2 =0 Initialisation Registres : RDC =0 & RE2=0
While (RDC < 2") While (RDC < 2")
initialisation Registre RE = 0 initialisation Registre RE = 0
for Nggnant = 110 Ny for Nggpang = 110 N;
if (Sortie_ADC = RDC ) then RE & RE2 comptent if (Sortie_ADC = RDC ) then RE compte
Negtant = Necant *+1 Nechant = Necant *+1
RDC =RDC + 1 RDC = RDC + 1
Décalage de P bits dans RE Division RE =RE /R"f
RE décompte RE décompte
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE Addition RE_tampon = RE_tampon + RE
*** NLD disponible sur les sorties de RE *** if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE
RE = RE2 *** NLD disponible sur les sorties de RE ***
RE décompte RE = RE_tampon
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE RE décompte
*** NLI disponible sur les sorties de RE *** if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE
on Etapes *** NLI disponible sur les sorties de RE *** on Etapes
a) Signal d'entrée triangulaire b) Signal d'entrée sinusoidal

Algorithme 3.7 : Nouvelles procédures de calcul des NLD et des NLI

Du point de vue des ressources matérielles, le calcul simultané des NLD et NLI nécessite

I’ajout d’un compteur RE2 dans le cas d’un signal d’entrée triangulaire. En effet, les NLI dans

1 ; . .
><§H°"p (J)Eﬂ (3.8)
Hidéale )=

ce cas peuvent s’exprimer par :

NLI() =
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Le compteur supplémentaire permet ainsi d’accumuler les valeurs de [’histogramme
expérimental H**P(i) sans les initialisations intermédiaires requises a chaque étape pour le

calcul des NLD.

Dans le cas d’un signal d’entrée sinusoidal, toutes les ressources matérielles requises sont déja
disponibles dans la structure. En effet, le module d’exploitation original comporte deux

registres, autorisant par conséquent le calcul paralléle des NLD et NLI.

Ainsi, avec une augmentation de surface extrémement faible dans le cas linéaire et nulle dans
le cas sinusoidal, le calcul simultané des NLD et NLI permet d’obtenir une réduction du

temps de test approchant un facteur 2.

La deuxiéme optimisation possible concerne le calcul de I’erreur de gain. Rappelons que la
solution initiale repose sur 1’évaluation du gain a partir des m codes centraux, impliquant
I’application de m trames de test successives. De plus, ’évaluation du gain s’appuie sur
I'hypotheése que la fréquence d’apparition des m codes centraux est constante pour
I’histogramme de référence, a la fois pour un signal d’entrée triangulaire ou sinusoidal. Ainsi

I’erreur de gain s’exprime par :

. 1 < .

Erreur _de Gain = Biréfx z H® (i) H—l (3.9)
Om [H i il

Notons a ce niveau que cette expression suppose que I’approximation par morceaux utilisée

pour I’estimation de 1’histogramme de référence dans le cas sinusoidal, soit réalisée par une

constante dans la zone centrale de 1’histogramme.

Afin de réduire le temps de test, I’idée consiste & accumuler en une seule trame de test les
valeurs de I’histogramme expérimental pour les m codes centraux, au lieu d’une accumulation
en m trames de test successives. Pour cela, nous proposons de modifier le détecteur de code
pour que, dans la phase de détermination du gain, il délivre un signal de sortie au niveau

logique "0" chaque fois qu'un des m codes centraux est présent en sortie du convertisseur.

En pratique, il suffit de comparer les 3 bits de poids fort des codes de sortie du CAN avec les
codes 011 et 100 pour sélectionner les échantillons correspondant a un quart de codes
centraux. Si l'on désire réaliser la mesure sur un nombre moins important de codes, par

exemple seulement sur un huitiéme des codes, il suffit de comparer les 4 bits de poids fort des
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codes de sortie du CAN avec les codes 0111 et 1000. Ce type de comparaison s'implante tres
facilement a l'aide de quelques portes logiques. Notons que dans ce cas, la structure compteur-

comparateur du détecteur de code n'est pas utilisée.

L’algorithme suivant décrit la nouvelle procédure de calcul du gain, dans laquelle les

échantillons correspondants aux m=2"7 codes centraux sont collectés en une seule trame de

test.
Initialisation Registres : RE =0 Initialisation Registres : RE =0
for Nggpan = 110 N; for Nggan = 110 N;
if (Sortie_ADC =100xx...xx ) OU if (Sortie_ADC = 100xx...xx ) OU
(Sortie_ADC = 011xx...xx ) then RE compte (Sortie_ADC = 011xx...xx ) then RE compte
Nechant = Mechant +1 , Nechant = Néchant +1 ,
1 Etape 1 Etape

Décalage de P+Q bits dans RE Division RE=RE/m
RE décompte RE décompte
if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE if (résultat < 0) then complément a 2 des sorties de RE

Algorithme 3.8 : Nouvelles procédures de calcul de l'erreur de gain

Finalement, a 1’aide de ces deux optimisations, il est possible de réduire le temps de test. Ce

temps est maintenant défini par I’expression suivante :

2n

Temps de test -2 3.8)

éch X 6NLD

Pour illustration, le temps de test d'un convertisseur 12 bits échantillonné a 100MHz est
ramené de 7,5 s a 3.3s. Il s'agit d'une réduction significative du temps de test compte tenu de

I'augmentation négligeable de la surface de I'analyseur de réponse de test.

Néanmoins, si la réduction du temps de test ainsi obtenu se révele insuffisante pour une
application donnée, une solution consiste a dupliquer les ressources de traitement pour
analyser simultanément plusieurs codes de sortie du convertisseur. L'augmentation en surface
de la structure BIST est dans ce cas plus importante puisqu'en premiére approximation, on
peut considérer que la surface de 1'analyseur est proportionnelle au nombre de codes traités en

paralléle. Il existe donc un compromis a définir entre surface additionnelle et temps de test.
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IV.3. Automatisation

La complexité des circuits intégrés actuels nécessite l'utilisation d'outils d'aide a la
conception. Depuis déja plusieurs années, la génération automatique de structures BIST pour
circuits numériques est incorporée dans les outils de synthese. Actuellement, il n'existe aucun

équivalent pour les circuits analogiques et mixtes.

Précédemment, nous avons montré que 1’analyseur de réponses de test est constitué¢ d’un
ensemble de blocs ¢lémentaires dont le nombre dépend de I’application envisagée. Le calcul
du nombre de blocs est facilement automatisable ce qui rend possible 1’intégration de la

structure BIST proposée dans des outils de synthése automatique.

Par exemple, dans le cas du cahier des charges proposé dans la partie I, la construction de la
structure BIST illustrée figure 3.13 permet d’obtenir une structure composée de 10 blocs
¢lémentaires pour le Registre d’Evaluation, de 6 blocs pour le Registre de détection de code et

d’un contréleur synthétisé a partir d’une description en VHDL.

ADC_Out
il
Détecteur [ Lhit

‘ Nbits " 6x

Nombre de bits : 6

Q\ILD =0.05 LSB ~ Exploitation ‘
1-bit b
H e, =2° & m=24 l- 10x i

VHDL Rl

N~

Figure 3.13 : Automatisation de construction de la structure

Nous avons développé un programme qui permet de calculer le nombre des différents blocs
¢lémentaires nécessaires a une application donnée. Il permet aussi d'estimer la surface totale
de la structure compléte et le temps nécessaire pour tester le convertisseur considéré. Si le
temps de test s'avere trop long pour I'application envisagée, il est possible d'imposer une durée
de test maximale. Dans ce cas, le programme utilise les différentes possibilités de
parallélisation proposées dans la section III et fournit la valeur de la nouvelle estimation de

surface de la structure BIST.
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V. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté des solutions d'implantation bas niveau pour l'analyseur
intégré de réponses de test. A partir de 'architecture générale composée d'un contrdleur, d'un
module de détection de code et d'un module d'exploitation, nous avons proposé des solutions
physiques pour ces différents blocs, a la fois pour le cas d'un signal d'entrée triangulaire et

sinusoidal.

Dans les deux cas, le contréleur a été décrit en VHDL et synthétisé a I'aide d'un outil de
synthése automatique (Synopsis). Le module de détection des codes est identique dans les
deux cas et une structure originale de compteur/comparateur a été développée. Finalement,
une architecture basée autour d'un registre configurable a été proposée pour le module
d'exploitation. Ce registre permet d'effectuer des opérations d'addition en mode compteur et
de soustraction en mode décompteur. Il peut aussi délivrer le complément a 2 d'un résultat en
cas de valeur négative. Ce registre configurable permet en fait de réaliser toutes les opérations
nécessaires aux calculs des parameétres fonctionnels dans le cas d'un signal d'entrée
triangulaire. Dans le cas d'un signal d'entrée sinusoidal, le module d'exploitation a été
complété par un registre tampon supplémentaire et un bloc original de diviseur/additionneur

série.

Ces différentes solutions ont été validées par simulation et une implantation physique de
l'analyseur de réponses de test pour signal d'entrée triangulaire a été réalisée. Concernant
I'analyseur pour un signal d'entrée sinusoidal, la validité des approximations introduites lors
du calcul des parametres fonctionnels a été vérifiée au travers d'un programme d'évaluation
permettant de comparer les résultats de mesure obtenus avec notre structure BIST et ceux

obtenus avec une approche classique de test par histogramme.

Dans la derniére partie du chapitre, nous avons mis en évidence le probléme de la durée du
test 1i¢ a I’utilisation de la technique de décomposition temporelle. En effet, si cette technique
permet de réduire considérablement la surface nécessaire a I’implantation la technique de test
par histogramme, elle introduit nécessairement une augmentation du temps de test. Pour
réduire la durée du test, nous avons propos¢ plusieurs optimisations de la technique de test
permettant de limiter le nombre de trames du signal d’entrée utilisées. Enfin, nous avons
détaillé les différentes étapes permettant de construire notre structure BIST pour une
application donnée. En pratique, ces étapes de conception sont facilement automatisables et

peuvent étre incorporées dans des outils d'aide a la conception de circuits intégrés.
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L'objectif des travaux présentés dans ce manuscrit concerne le développement de structures de
test intégré (BIST) dédi¢es aux Convertisseurs Analogique/Numérique. Jusqu'a présent, nous
nous sommes intéressés au probléme de l'analyse intégrée des réponses de test et nous avons
propos¢ des solutions d'analyseurs de réponses pour les différents types de signaux d'entrée
utilisés lors du test par histogramme. En vue de l'intégration d'une solution BIST compléte,
nous nous consacrons dans ce chapitre au probléme de la génération intégrée de stimuli de

test, et plus particuliérement au probléme de la génération intégrée de signaux analogiques

Ce chapitre est organisé¢ en 4 parties distinctes. Dans une premicre partie, nous exposons les
contraintes spécifiques que doit respecter un générateur de signaux dédi¢ au test intégré. Les
principes généraux de génération de signaux analogiques linéaires sont alors introduits dans la
seconde partie. La troisiéme partie est consacrée au développement d'une structure originale
de générateur de rampe auto-calibré. Finalement, la structure proposée est étendue a la

génération de signaux triangulaires auto-calibrés dans la derniére partie.

l. Performances requises d'un générateur de stimuli

Notre objectif est de générer le stimulus de test analogique sur la méme puce que le

convertisseur a tester. Ce contexte de test intégré impose des contraintes particuliéres sur le

Tout d’abord, le signal analogique généré doit présenter des qualités supérieures au circuit a
tester pour ne pas fausser l’interprétation des résultats. En effet, pour le test d'un

Convertisseur Analogique/Numérique, toute imperfection au niveau du signal d'entrée peut
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étre interprétée en sortie du CAN comme une imperfection du convertisseur. Dans ce
contexte, les deux caractéristiques principales permettant d'estimer la qualité d'un signal
linéaire appliqué comme stimulus de test sont l'amplitude et la linéarité du signal généré.
Examinons plus en détail, I’influence de ces caractéristiques sur I’évaluation des parametres
fonctionnels d’'un CAN. Pour cela, 1'approche utilisée consiste a appliquer en entrée d'un
convertisseur parfait le signal analogique linéaire présentant des imperfections et évaluer
I'histogramme résultant. 11 est clair que toute modification de cet histogramme par rapport a
I'histogramme idé€al entrainera une erreur dans I'évaluation des paramétres fonctionnels du

CAN.

Examinons tout d'abord le cas d'une variation de I'amplitude du signal d'entrée. A fréquence
constante, toute variation d'amplitude correspond en fait & une variation de la pente du signal
d'entrée, et provoque par conséquent une modification de la fréquence d'apparition des codes
en sortie du convertisseur parfait. Ainsi, la figure 4.1 illustre l'histogramme idéal et
I'histogramme obtenu pour une réduction de l'amplitude du signal d'entrée. Il apparait
clairement une modification uniforme de la fréquence d'apparition des codes de sortie du
convertisseur. Cet histogramme peut donc étre interprété de la méme maniére qu'un

histogramme obtenu en présence d’une erreur de gain au niveau du CAN.

Amplitude
4, . Histogramme idéal gnifl  EmeurdeGal
NG o 110 j
A o
° T %101
3 3 emps Histogramme obtenu 5 10
7N s
/ < \ / |:> M |:> O001
“y e 000, >
Code Entrée Analogique

Figure 4.1 : Influence de l'amplitude du signal d’entrée

Supposons maintenant que le signal analogique appliqué a l'entrée du convertisseur parfait
comporte des non-linéarités. La figure 4.2 illustre l'histogramme mesuré en sortie du
convertisseur. Cet histogramme est en fait identique a un histogramme obtenu en présence
d'erreurs de Non-Linéarités Différentielles (NLD) et d'erreurs de Non-Linéarités Intégrales

(NLI) au niveau du convertisseur sous test.
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Figure 4.2 : Influence des non-linéarités du signal d’entrée

En plus de ces performances purement fonctionnelles, le contexte BIST de nos travaux nous
impose des contraintes de surface tres fortes. En effet, une solution BIST ne sera acceptée par
le monde industriel que si la surface additionnelle nécessaire a l'intégration du test ne
représente qu'un faible pourcentage de la surface du convertisseur a tester. Ainsi, les deux
principales contraintes que doit respecter le générateur intégré de stimuli analogiques sont :

- surface minimale,

« qualité du signal généré en terme de linéarité et précision de la pente.

Il. Générateur de signaux linéaires

II.1. Principe

Deux techniques sont principalement utilisées pour générer une rampe en interne :
- intégrer une tension constante,

- charger une capacité avec un courant constant.

Pour obtenir l'intégration linéaire d'une tension sur une plage convenable, il est nécessaire
d’utiliser un Amplificateur Opérationnel (AO) ayant de trés bonnes spécifications
fonctionnelles. A premiére vue, intégrer un tel AO implique une surface trop importante dans

un contexte de test intégré. Nous nous orientons donc vers la deuxiéme technique.

La figure 4.3 représente le schéma de principe d’un générateur de rampe basé sur le principe
de la charge d'une capacité par un courant constant. La valeur du courant de charge Ic dépend

de la tension de controle Vg,
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Figure 4.3 : Génération de rampe basée sur la charge d’une capacité a courant constant

Le montage est constitué d'un générateur de courant, d'une capacité et de deux interrupteurs
S1 et S2 commandés respectivement par les signaux Step et Init. Le signal Step permet de
controler la durée de la rampe et le signal /nit permet de réinitialiser le signal. A priori,
I’intégration d’un tel circuit ne parait pas engendrer une surface de silicium excessive. Nous
envisageons donc de baser notre générateur sur ce principe de charge d’une capacité a courant

contant.

La valeur du signal de sortie Vo, est donnée par 1’expression suivante :

=Xt 4.1)

Le signal de sortie est donc directement proportionnel au temps selon la pente définie par le
rapport Ic/C. Le fait de contrdler précisément ce rapport conditionne aussi les performances
du générateur en terme de précision de la pente. La linéarité¢ du signal généré dépend quant a
elle des variations du courant Ic. Dans la section suivante, nous présentons différentes
implantations du générateur de courant permettant de limiter les fluctuations du courant de

charge Ic.

I.2. Générateurs de courant

Idéalement, un générateur de courant délivre un courant constant quelle que soit la tension de
sortie et quelles que soient les conditions de charge. Un bon générateur de courant est donc un
montage délivrant un courant constant dans une grande dynamique de sortie et présentant une

résistance équivalente de sortie aussi grande que possible.
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Ver = Vgs— Vin comme la tension effective des transistors.

Pour les transistors M1 et M3, la condition de saturation est toujours respectée puisque

Vi3 = Vg3 et Vigs1 = Vgs1. De plus, tous les transistors M1, M2, M3 et M4 sont identiques et
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traversés par le méme courant impliquant une différence de potentiel identique entre la grille
et la source si on néglige I’influence du potentiel entre le substrat et la source sur la tension de
seuil :

Vgsl = VgsZ = VgsS = Vgs4 = Vgs 4.2)

De plus, nous pouvons écrire 1’expression du potentiel de la grille du transistor M3 et en
déduire I’expression de la tension entre le drain et la source du transistor M2 :

Vg3 = Vgsl + Vgs3 =2 Vgs (4'3)
Vi = Vg - Vgs4 = Vg3 - Vgs = Vgs = Vet + Vin 4.4)

Ainsi, la condition de saturation est respectée pour le transistor M2 avec une marge de

fonctionnement égale a Vi, L1 Volt.

En fait, les problémes de saturation se posent uniquement pour le transistor M4 dont la

tension drain/source dépend de la tension de sortie Vyy.
Viasa = Vour — Vas2 (45)

Pour respecter la condition de saturation, il faut donc s’assurer que la valeur Vyut — Vgso est
supérieure a la tension effective Ves. Nous obtenons alors la condition suivante sur le signal

Vout :
Vout >2 Veff + va (4'6)

Pour étre siir d’étre dans le fonctionnement désiré, il est nécessaire de prendre une marge de
sécurité. Ainsi, nous prendrons généralement Vg =2 0,2 Volt. Or, comme Vitn [I 1 Volt, la
valeur de la tension de sortie V,; doit étre supérieure a 1,4 Volt pour que le miroir de courant
fournisse toujours un courant constant. Cette condition limite considérablement la dynamique

utile du signal de sortie.

b) Miroir "grande excursion"

Pour augmenter la dynamique de sortie, nous utilisons le miroir de courant "grande

excursion" présenté figure 4.5.
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Figure 4.5 : Miroir de courant grande excursion

Comme dans le cas d’un miroir cascode, les quatre transistors M1, M2, M3 et M4 ont la
méme taille, sont parcourus par le méme courant de drain Iy donné par 1’expression (4.7) et

ont la méme tension effective Vegr.

W
Iq UK. T (Vegr)? 4.7)
Dans cette expression, K, est une constante qui dépend de la technologie utilisée.

Concernant le transistor M5, on a de la méme manieére Igs DKH.E (Vegrs )

soit  Vegrs =4 Vegr .(4.8)

Pour que le miroir de courant fournisse un courant constant, il faut que tous les transistors
fonctionnent en régime saturé.

Or comme Vet = Va3 4.9)
et que Vos = Vg3 =V = 4. Verr + Vin (4.10)
nous pouvons déterminer l'expression de la tension drain source du transistor M2 :
Va2 = Vgs — Vg = 4. Verr + Vin — Verr — Vin = 3Verr 4.11)
Ce transistor fonctionne donc bien en régime saturé.

Finalement, la condition pour que le transistor M4 soit en fonctionnement saturé impose la

condition suivante sur la tension Vyy :

Vout = Vasa + Vg > 4 Ve 4.12)
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Enfin, il faut s’assurer que le transistor M3 est bien saturé et respecte donc la condition
Vs3> Vegr. Pour trouver la valeur de Vg, nous pouvons remarquer que la grille du transistor

M1 est connectée au drain du transistor M3. Il en résulte I’expression suivante :
Vi3 = Vg1 = Vs 1 = Vs — Verr = Vi 4.13)

En conclusion, tous les transistors du montage sont saturés si la condition (4.12) est vérifiée.
off = 0,2 Volt) que dans le cas du miroir de
courant cascode, cette condition impose Vo > 0,8 Volt. Par conséquent, ce montage permet

d’augmenter sensiblement la dynamique du signal de sortie.

1.3. Schéma et performance du générateur

Dans cette section, nous présentons la structure finale d’un générateur de rampe utilisant le
miroir de courant grande excursion décrit précédemment. Sur le schéma du générateur donné
figure 4.6, nous retrouvons les deux signaux de commande Step et Init permettant de controler
la durée de la rampe et d'initialisation de la structure. La tension de contréle Vi permet

d'ajuster la valeur du courant de charge [..

Vd d

i Jbr—dL we
b2 34

D
ol

Init
e |

<

init

Figure 4.6 : Générateur de rampe
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Le dimensionnement des différents ¢léments du générateur dépend de I'application envisagée.
Pour valider la structure proposée, nous considérons le cahier des charges suivant :

« durée de la rampe égale a 100 ps,

- amplitude de la rampe égale a 3 Volt,

- alimentation symétrique £ 2.5V,

. tension d'initialisation Viy =-1.5V.

Il s'agit par conséquent de générer une rampe symétrique de pente 30 V/ms. Afin de limiter la
surface du générateur, nous devons choisir une valeur raisonnable de la capacité de charge.

Compte tenu de notre cahier des charges, nous imposons C=10pF, ce qui implique
Ic=0,3 pA pour assurer la pente de 30 V/ms. Le tableau 4.1 donne la largeur W et la

longueur L des transistors du schéma. Le détail du calcul des dimensions des transistors est

disponible en annexe 3.

Tailles des transistors (pm)

(Vbias =900mV) SIS SES|S)SES) S13]5108]06] 2 |424) 2]11.810.8]06]0.8]0.6

Tableau 4.1 : Tailles des transistors utilisés

Le fonctionnement de la structure finale du générateur de rampe a été vérifié au travers de

simulations ¢électriques. La figure 4.7 illustre la rampe obtenue qui présente une amplitude de

3V pour une durée de 100 pus.
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Figure 4.7 : Signal de sortie du générateur

L'évaluation plus précise de la qualit¢ du générateur de rampe nécessite maintenant une

analyse plus fine de la linéarité et de la précision de la pente du signal généré.
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NLmax est égale au LSB pour une amplitude de 3 volts, nous

pouvons déterminer la résolution équivalente du générateur exprimée en nombre de bits a

L

max

3
n =log, E 4.14)

Le générateur de rampe proposé présente donc une résolution équivalente égale a 15 bits.
Généralement on consideére que les ressources matérielles utilisées pour tester un CAN
doivent avoir au moins deux bits de résolution de plus que le CAN sous test. Par conséquent,
nous pouvons espérer tester des convertisseurs de 13 bits avec le générateur de rampe

présenté, sous réserve que la pente du signal soit imposée de maniére précise.

b) Précision de la pente

La deuxieme contrainte a satisfaire pour le générateur de rampe est d'assurer une trés grande

précision sur la valeur de la pente du signal.
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Or, la pente du signal est particuliecrement difficile a fixer de mani¢re précise pour le
générateur proposé. En effet, les valeurs de la capacit¢ C et du courant de charge Ic
définissant la pente Ic/C sont trés sensibles aux dispersions qui peuvent apparaitre durant la
fabrication du circuit. La figure 4.9 représente le résultat des simulations effectuées en prenant
en compte ces dispersions. Nous pouvons observer que dans les pires cas, la valeur finale de

la tension de sortie varie de 0,2V a 2,5V, ce qui correspond a des variations de la pente du

signal de 'ordre de + 50 %.

P Trampe R
3. - - v
oy E Pires cas
46V/ms +1.5V
1.0 Cas Typique
> .
T ow 30V/ms 3V amplitude
17Vims
—1.&
] 1.5V
—Z.@ 1 1 1 1
[E ] @0 4du S@u 260
time (s )

Figure 4.9 : Variation de la pente de la rampe

En théorie, pour résoudre ce probléme, il est possible d’augmenter la valeur du courant de
charge et la valeur de la capacité en maintenant constant le rapport courant sur capacité.
Malheureusement, 1’augmentation du courant et de la capacité a une répercussion directe sur
la surface totale du circuit. Cette solution n’étant pas viable dans le contexte de test intégré ou
la surface additionnelle doit &étre minimale, nous proposons une approche alternative

consistant a auto-calibrer le générateur a 1’aide d’un systéme de compensation.

lll. Générateur de rampe auto-calibré

lll.1. Principe

La rampe idé€ale est définie avec une amplitude V. pour une durée Trampe (figure 4.10).
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Figure 4.10 : Définition de la pente de la rampe

Le principe de base du systéme de calibration consiste a comparer la tension Vin,le atteinte par
la rampe au bout d'un temps fixe Trampe avec une tension de référence V . Suivant le résultat
de la comparaison, le systétme de compensation augmente ou diminue la tension de réglage
V., modifiant ainsi le courant de charge 1. et la pente (I./C) de la rampe. Finalement, au bout

de plusieurs cycles, la tension Vgnae converge vers la tension de référence.

Le schéma de principe du systéme de calibration présenté figure 4.11 est constitué de trois
blocs :
- le générateur défini précédemment qui fournit une rampe dont la durée est fixée
par le signal Step et dont la pente dépend de la tension de réglage V.,
« un comparateur qui indique si I’amplitude de la rampe est inférieure ou supérieure
a la tension de référence imposée,
- le module de compensation qui modifie la valeur de la tension de réglage en

fonction du résultat fourni par le comparateur.
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Figure 4.11 : Schéma de principe du systeme de compensation

lll.2. Asservissement et intégration

Partant du schéma de principe du systeme de calibration présenté figure 4.11, Provost et
Sanchez-Sinencio ont proposé une structure de générateur auto-calibré [Pro99a] [Pro99b].
L’idée consiste a calculer la valeur exacte de la variation de V. nécessaire a compenser une

erreur Visr — Vinale donnée.

Ainsi, ils ont démontré que cette valeur idéale de compensation est donnée par 1’expression
suivante :

uCox A Tramp

réf Vﬁnale)d
e

V

ctr

+V, (4.15)

ou W, L et Vr sont respectivement la largeur, la longueur et la tension de seuil du transistor
générateur de courant, C est la valeur de la capacité de charge, Trampe représente la durée de la

rampe et Vgnale la valeur maximale atteinte par la rampe.

Cette expression comporte des calculs de fonction exponentielle qu’il est extrémement

difficile d’intégrer sur une puce sans une augmentation importante de la surface de silicium.

Pour réduire la surface, les auteurs proposent d’utiliser une approximation du premier ordre
de I’expression et obtiennent la nouvelle expression suivante :
pC, W

vV, O—= DT”““"° (v
ctr L C I

-V,

finale

)dt (4.16)

réf
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Du fait de cette approximation, la tension de contrdle ne permet pas une correction parfaite de
la rampe dés la premiére itération. Il est par conséquent nécessaire d’effectuer plusieurs cycles

pour obtenir une valeur de correction valable.

Finalement, cette solution intéressante permet d'obtenir de bons résultats en terme de
précision sur la pente et de linéarité de la rampe générée. Cependant, 1'intégration du systeme
de compensation nécessite 'utilisation de deux ou trois Amplificateurs Opérationnels et de
plusieurs grosses capacités. L'intégration d'une telle structure implique une surface de silicium
difficilement acceptable pour une structure BIST. Partant de ce constat, notre objectif est de
proposer des systémes de calibration basés sur le méme principe de rebouclage, mais dont

I’intégration implique une surface de silicium plus faible.

lll.3. Asservissement numérique

La premiere solution de systéeme de calibration que nous avons développée est basée sur le
principe d’un asservissement numérique. La figure 4.12 décrit l'implantation de cet
asservissement. Le module de compensation est simplement constitu¢ d’un
compteur/décompteur et d’un Convertisseur Numérique/Analogique (CNA). L’idée consiste a
calculer progressivement dans le compteur/décompteur la valeur numérique correspondant a
la tension de controle analogique appropriée. Cette valeur est alors appliquée au générateur de
rampe au travers du CNA. En pratique, plusieurs cycles de compensation sont donc
nécessaires pour obtenir la tension de contréle appropriée. A chaque cycle, le
compteur/comparateur est incrémenté ou décrémenté suivant le résultat de la comparaison et
la valeur numérique de sortie du compteur est convertie en tension analogique V. par

I’intermédiaire du Convertisseur Numérique/Analogique.
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Figure 4.12 : Systeme de compensation par asservissement numerique

Le chronogramme présenté figure 4.13 permet d'illustrer le fonctionnement du systeme de
calibration. Chaque cycle de compensation comprend une durée propre a la génération de la
rampe Tampe €t une durée Tcy permettant la calibration. Avant de commencer la phase de
calibration, le compteur est initialis¢ a la moiti¢ de sa plage numérique de sortie pour
permettre le maximum de dynamique de correction. Supposons qu'a la premiére itération, la
valeur de la rampe n'atteint pas la tension de référence. La sortie du comparateur délivre un
signal logique a I'état haut et le compteur est incrémenté. Apres le passage au travers du CNA,
la tension analogique de controle est par conséquent augmentée de I'équivalent de 1 LSB. Ce
processus sera alors répété un certain nombre de cycles jusqu'a ce que la valeur finale de la
rampe dépasse la tension de référence. La sortie du comparateur délivre dans ce cas un niveau
logique bas et le compteur est décrémenté. La tension analogique de controle est par
conséquent réduite de I'équivalent de 1LSB. Lors du cycle suivant, la valeur finale de la
rampe sera inférieure a la tension de référence et le compteur sera incrément€. Ainsi, en fin de
procédure de calibration, la tension analogique de controle V. oscille autour de la valeur

désirée avec une amplitude d'oscillation égale au LSB de 1'association compteur-CNA.
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Figure 4.13 : Chronogramme du systeme de calibration par asservissement numérique

Le contexte BIST de nos travaux impose des contraintes trés strictes en terme de surface. Il
est par conséquent primordial d’obtenir une surface réduite pour 1I’implantation de la structure
de générateur de rampe auto-calibré présenté précédemment. Le compteur/décompteur est une
structure numérique classique qui peut étre intégrée a faible colit. Concernant le CNA, il
existe un grand nombre de structures possibles pour implanter ce bloc. Une solution
intéressante du point de vue de la surface nécessaire est le CNA série, appelé aussi CNA
cyclique. Le principe de ce type de convertisseur consiste a traiter successivement avec la
méme structure chaque bit du mot numérique a convertir, permettant ainsi de limiter les
ressources matérielles nécessaires. De ce fait, le schéma du CNA série présenté figure 4.14

n’est constitué que de deux capacités et de quelques interrupteurs.

Cl%b Vout H CD1
/ 0
D P,

Wty L o =
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¥ e T e

A R |
a) Schéma b) Chronogramme

Figure 4.14 : Convertisseur Numérique/Analogique série

Le principe de fonctionnement de ce type de convertisseur est bas€ sur une succession de
transferts de charges entre deux capacités identiques C1 et C2 commandés par la valeur des

différents bits du code numérique a convertir. La premiére étape consiste a décharger les
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capacités C1 et C2 en fermant les deux commutateurs S1 et S2. Ensuite la capacité C1 est

ou a la masse en fonction de la valeur du LSB by qui commande
l'interrupteur SO. Cette précharge effectuée, le commutateur SO s'ouvre a nouveau, isolant le
systtme. Quand l'interrupteur S2 se referme, les charges se répartissent entre les deux
capacités C1 et C2. Enfin, la conservation de la charge totale et I'égalité des tensions aux
bornes des deux capacités permet d'exprimer la tension de sortie Vy, en fonction de Vigr et de

b()l

V.
V., =b, —L 4.17)

Cette valeur correspond a la conversion d'un bit du signal numérique. La conversion des bits
suivants est faite en effectuant le méme cycle, mais sans décharge initiale de la capacité Cl1.
Ainsi, apres avoir converti le bit de poids fort b,.; (MSB pour Most Significant Bit), la tension
de sortie sera donnée par l'expression:

-1
Vo= Vm,f.gz b,. 1 , H (4.18)
- 2n—1 |:|

Ce type de convertisseur se révele trés intéressant pour notre module de compensation de par
sa faible surface d'intégration. On peut d'ailleurs noter que cette surface est indépendante de la
résolution du convertisseur, seul le temps de conversion augmente avec le nombre de bits du

convertisseur.

Du point de vue des performances du générateur de rampe auto-calibré, la précision obtenue
sur la valeur de la pente du signal généré dépend principalement de la résolution du systeéme
compteur-CNA. En effet, nous avons vu précédemment qu’en fin de calibration, la tension de
controle analogique oscille autour de la valeur désirée avec une amplitude correspondant a
1 LSB. Par conséquent, pour obtenir une calibration précise du générateur de rampe il est
nécessaire de réduire autant que possible la valeur du LSB en augmentant le nombre de bits
du module de compensation. Par exemple, une valeur de dispersion de 1mV sur la tension Vg,

pour une tension d’alimentation de + 2.5 V impose une résolution supérieure a 12 bits.

L'augmentation de la résolution du module de compensation implique une augmentation de
surface qu'il est nécessaire de quantifier. Comme mentionné précédemment, la résolution du
CNA série ne dépend pas du nombre de bits du mot numérique a traiter, mais de l'appariement

,de la valeur des injections de charges a l'ouverture des

124



interrupteurs S1 et S2. Par contre, la surface du compteur augmente linéairement avec le

nombre de bits.

Pour donner une idée de la surface nécessaire, nous utilisons comme élément de référence un
Amplificateur Opérationnel (AO) qui constitue généralement un élément de base des circuits
analogiques. Dans la bibliothecque AMS 0,6 micron, un AO représente une surface de
0,018 mm?. Intégrer un compteur de 12 bits dans cette méme technologie nécessite une surface
de 0,03mm? Un compteur de 12 bits est donc équivalent a 1,7 AO. Cette surface
additionnelle est relativement importante. Par conséquent, nous envisageons une nouvelle

approche basée sur un asservissement analogique.

ll.4. Asservissement analogique

Dans cette nouvelle approche de calibration par asservissement analogique, nous désirons
conserver le méme principe d’incrémentation ou décrémentation de la tension de contrdle.
Toutefois, cet ajustement doit se faire directement dans le domaine analogique pour éviter
I’utilisation d’un compteur. La solution proposée est illustrée sur la figure 4.15. La fonction
d’incrémentation ou décrémentation analogique est assurée par un systéme de transfert de
charges entre deux capacités C1 et C2, et I’idée consiste a accumuler progressivement dans la

capacité C2 la quantité de charges correspondant a la valeur désirée de la tension de contrdle.

V . . ;o
j @ Circuit Générateur
Step

S1 de Rampe
>S4,

Step —» —— 23t | > Vou

<)

Vctrl 5
2
P, P, Vcomp o
C2 of L L 8 \Y,
gyt [ Ter Te2 g <«
@)
Module de
Compensation

Figure 4.15 : Systeme de compensation par asservissement analogique
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En fait le systéme de transfert de charges décrit figure 4.16 est similaire a celui utilisé dans la
structure de CNA série. Les deux différences majeures entre ces structures concernent la
valeur du rapport des capacités et le type de commande utilisée. En effet, les deux capacités

ne sont plus identiques et la structure est directement commandée par le signal de sortie du

comparateur.
P,
D
I N | S | ] |
Vctr D
f] 0
®? @} ® B N | N 1 | S |
\Y D _o’L 0—d 0 V
o S0 2 310—‘ Voo | C‘Tp |
—1 mn 'Vsat
2 1
jf ¢ Vctr
| A | | E— |
m ———
a) Schéma b) Chronogramme

Figure 4.16 : Incrémenteur/décrémenteur analogique

Le principe de fonctionnement des interrupteurs S1 et S2 reste identique a celui utilisé dans le
cas du CNA série. Ainsi, le transfert de charge décrit figure 4.16b dépend de la tension de
sortiec du comparateur et de la valeur de la tension V. obtenue a I’itération précédente.

L’expression de la tension de controle au ¢ cycle est donnée par I’expression suivante :

Ly i-ne—

Vctr (1) s D/sat
Cl+C2 Cl+C2

(4.19)

ou Vg correspond a la tension de saturation du comparateur.

Pour que la variation de tension de contrdle soit minimale, il faut choisir le rapport des
i N . .. .. C2 o
capacités aussi petit que possible, ce qui impose alors la condition: a<<1. En utilisant

cette condition nous pouvons simplifier 1'expression (4.19) et obtenir la nouvelle expression

de la tension de controle :

Vctr (l) D Vctr (l - 1) i % |3‘7531 (4°20)
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Cette expression traduit clairement qu’a chaque itération, la tension de controle délivrée par le

. o o C2
module de compensation est ajustée d’un incrément constant AV = e V.. La valeur de

cet incrément dépend uniquement du rapport des capacités et de la valeur de la tension de

saturation du comparateur.

Le principe de fonctionnement du systéme d’asservissement analogique est similaire a celui
du systeme d’asservissement numérique. Plusieurs itérations sont nécessaires pour corriger
une erreur sur la pente de la rampe générée. Dans chaque cycle, la tension de controle est

décrémentée) si la tension atteinte par la rampe est inférieure
(respectivement supérieure) a la tension de référence imposée. A la fin des cycles de
calibration, la tension de contrdle V. oscille autour de la valeur idéale de correction. Comme
dans le cas de I’asservissement numérique, la précision de la correction dépend de I’amplitude

des oscillations de la tension V., c’est a dire de la valeur de I’incrément AV, Cet incrément
étant proportionnel au rapport des capacités C%l’ il est nécessaire de choisir un rapport

aussi réduit que possible pour limiter ’amplitude des oscillations. Par exemple, une précision
de 1mV sur la tension de contrdle impose un rapport de capacités inférieur a 4.10°* dans le

cas d'une tension d’alimentation égale a + 2,5 Volt.

I.5. Implantation du générateur de rampe auto-calibré

Ce paragraphe est consacré a I’implantation du générateur de rampe auto-calibré basé sur un
asservissement analogique. La structure finale du générateur de rampe auto-calibré (figure
4.17) est constitué de trois blocs distincts :

« le générateur de rampe présenté a la section II,

- le module de compensation,

-+ un comparateur.

Le comparateur n’a pas besoin d'étre rapide puisque la durée de calibration Tcy peut étre
réglée en fonction du temps de réponse du comparateur. Nous choisissons par conséquent un
simple Amplificateur Opérationnel de bibliotheque AMS 0,6um utilis¢ en comparateur.
Concernant le module de compensation, 1’objectif est d’obtenir une précision maximale sur la

valeur de la pente de la rampe en impliquant une surface minimale de silicium. La précision

sur la pente de la rampe générée dépend directement du rapport des C%l‘ Afin
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d’implanter un trés faible rapport capacitif tout en conservant une surface minimale, nous
suggérons de n’utiliser pour la capacité C2 que la capacité parasite équivalente présente entre
les deux portes de transmission M14-15 et M16-17. La valeur de cette capacité dépend bien
str de la technologie utilisée. Pour la technologie AMS 0,6 um et compte tenu de la taille des
transistors considérés, cette capacité parasite €quivalente est de ’ordre de quelques fF. Ainsi
en choisissant une capacit¢ C1 égale a 10pF, nous sommes siirs d’obtenir un rapport de

4. et donc une dispersion inférieure & 1mV sur la valeur de la tension

Circuit Générateur
i Jpg— e de Rampe
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Figure 4.17 : Implantation du générateur de rampe auto-calibré

Pour valider la solution proposée, un grand nombre de simulations ont été effectuées en
considérant des variations extrémes des parametres du circuit (température, taille des
transistors, valeur de capacité de charge, valeur du courant). Dans tous les cas de figures

considérés, le systetme de calibration permet de compenser ces dispersions avec un nombre
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réduit de cycles de calibration. Pour illustration, la figure 4.18 représente un exemple de
simulation dans le cas d’une variation sur la valeur de la capacité de charge. Nous pouvons

remarquer que le systeme de calibration permet de corriger cette erreur en moins de 10 cycles.

I v Sstep

@ Al Aot

. (e
—Z.@
3.6 =1 SVcoomp
. [ L \ / \ / \ '|
—3.@
4. BEm "¢ ot
;e‘mﬁm%l—‘—s_l_l_L—‘
C16.8m . 1 f 1 T I..I r 1 I
B.8 1.Em 2 .&m

time { s }

Figure 4.18 : Simulation du générateur de rampe auto-calibré

Finalement, nous avons implanté le circuit en technologie AMS 0,6 um. Sur le layout du
circuit présenté¢ figure 4.19, nous pouvons retrouver les différents éléments constituant le
générateur de rampe auto-calibré : la capacité de charge du circuit générateur de rampe, la

capacité¢ C1 du module de compensation, I'amplificateur opérationnel et les divers transistors

capacité de charge du
circuitgénérateur de
rampe

capacité du module de
compensation

Figure 4.19 : Layout du générateur de rampe auto-calibré
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.6. Performances et discussion

Rappelons que les principaux critéres de qualité d'un générateur de rampe utilisé dans le

contexte du test intégré sont d'une part, la surface du générateur et d'autre part, la linéarité et

a) Surface

La structure finale du générateur de rampe auto-calibré implanté en technologie 0,6 um
représente une surface de 0,047 mm?. Le tableau 4.2 récapitule la surface occupée par les

différents composants du générateur.

Circuit générateur de rampe Module de compensation Générateur de
Comparateur rampe
" Circuit ., Circuit auto-calibré
Capacité de Charge Complet Capacité Ccal Complet
Surface (um?) 11750 15510 11750 14100 17390 47000
Surface (%) 25% 33% 25% 30% 37% 100%

Tableau 4.2 : Surface des éléments constituant le genérateur de rampe

L'analyse de ce tableau conduit a plusieurs observations. Tout d'abord, nous pouvons
remarquer que la capacité de charge du circuit générateur de rampe et la capacité du module
de compensation représentent a elles deux la majeure partie de la surface du générateur. La
deuxiéme remarque concerne la surface totale du module de compensation. Cette surface reste
extrémement faible puisqu'elle correspond simplement a 0,8 fois la surface d’un
Amplificateur Opérationnel classique. Enfin, nous pouvons observer que la surface de I'AO
utilis€ en comparateur représente une part importante de la surface totale du circuit.
Néanmoins, il faut noter que nous avons utilis¢ dans cette premiere implantation un AO
standard de bibliothéque. Nous pouvons donc espérer réduire sensiblement la surface du
générateur de rampe auto-calibré en développant une structure de comparateur dédiée a

l'application.
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b) Linéarité et précision sur la pente de la rampe générée

» Linéarité

Diverses simulations électriques ont été effectuées sur la structure finale du générateur de
rampe auto-calibré afin de vérifier que la circuiterie additionnelle de la structure de
compensation n'introduit pas de dégradation de performance significative en terme de
linéarité. Les résultats de ces simulations sont résumés sur la figure 4.20. La non-linéarité
maximale mesurée est égale a 98 uV. Cette valeur est trés proche de celle mesurée pour le
générateur de rampe sans systéme de calibration (NL maximum = 80 pV), démontrant ainsi
que le systeme de calibration ne perturbe que trés Iégerement la qualité du signal.

Ramp INL
100u

75u
50u
25u
0.0
-25u

)

-50u
-75u
-100u

0.0 20u 40u 60u 80u 100u 120u
time (s)

Figure 4.20 : Non-linéarité de la rampe générée par la structure auto-calibrée

» Précision de la pente

La précision sur la pente que permet d'obtenir la structure de calibration a aussi ét¢ évaluée
plus finement. Un grand nombre de simulations a été réalis¢ en prenant en compte les
différentes sources d'erreur possibles telles que la présence d'une erreur d'offset au niveau du

comparateur ou les éventuelles fluctuations technologiques du processus de fabrication.

Dans le cas le plus défavorable, le systéme de calibration permet effectivement d'obtenir une
précision sur la tension de contrdle inférieure a ImV. L'erreur maximale mesurée entre la
valeur finale de la rampe et la tension de référence reste dans tous les cas inférieure a 19 mV,
ce qui correspond a une erreur de 0,6 % sur la pente de la rampe. Le résultat démontre
l'efficacité du systéme de calibration qui permet de rendre le générateur de rampe insensible

aux variations technologiques du processus de fabrication.
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I.7. Application au test intégré d'un CAN

De par ses qualités de linéarité et précision sur la pente, le générateur de rampe auto-calibré
constitue une excellente base en vue du développement d'une solution de test intégré compléte
dédiée au test des convertisseurs A/N. Néanmoins, il est nécessaire de réaliser une légere
adaptation au générateur pour prendre en compte les spécificités du test par histogramme. En
effet, nous avons vu au chapitre 2 que l'analyseur intégré de réponses de test collecte les
¢chantillons en sortie du convertisseur sur plusieurs périodes du signal d'entrée. Il est donc

nécessaire que le générateur délivre une succession continue de rampes sans périodes de

Afin de gérer cette contrainte supplémentaire, nous proposons d'adapter les signaux de
commande du générateur de fagon a inhiber le processus de calibration lors de la phase de test

du convertisseur, la calibration étant réalisée dans une phase initiale.

Durant la phase initiale de calibration, chaque période du signal délivré par le générateur
rampe propre a la génération de la rampe définie tant que le signal de
commande Step est a 1'état logique haut, et une durée T, propre a la calibration du systeme

définie tant que le signal de commande Step est a 1'état logique bas.

Une fois la calibration terminée, le générateur est utilisé en mode test en inhibant les signaux
de commande du module de compensation ®; et ®P3 et en maintenant le signal de commande
Step a l'état logique haut pour toute la durée du test. Le générateur délivre alors une
succession continue de rampes dont la période est simplement définie par la période du signal

de commande Init controlant l'initialisation successive des rampes.

L'association du générateur de rampe auto-calibré et de I'analyseur de réponses de test décrit

au chapitre 3 permet ainsi de proposer une structure BIST compléte dont schéma de principe
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Figure 4.21 : Structure BIST globale

Dans cette structure BIST, un controleur unique permet de gérer l'ensemble du test. Ce
controleur gere dans un premier temps la phase de calibration initiale du générateur
permettant de corriger une éventuelle erreur sur la pente des rampes générées. Une fois la
calibration terminée, le test proprement dit du convertisseur peut commencer. Le contréleur

gere alors les différentes phases de détermination des parametres fonctionnels du CAN.

a) Surface de la solution BIST compléte

Afin d'estimer la surface nécessaire a l'intégration de la solution BIST compléte, nous avons
réalisé l'implantation de la structure en technologie AMS 0,6 pum pour le test d'un
convertisseur 6 bits. Le générateur de rampes correspond simplement a la structure définie au
paragraphe précédent. L'analyseur de réponses de test est composé du détecteur de code
comportant 6 blocs ¢élémentaires et du module d'exploitation comportant 10 blocs
¢lémentaires comme défini au chapitre 3. Le contréleur commun gérant I'ensemble de la
procédure de test a été synthétisé¢ automatiquement a partir d'une description VHDL prenant
en compte les nouvelles fonctionnalités liées a la gestion du générateur. Le tableau 4.2 résume
l'ensemble des résultats obtenus et permet de comparer la surface de la structure BIST avec

celle d'un convertisseur 6 bits de la bibliotheque AMS 0,6 pm.
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Surface Surface BIST /
Surface CAN
Analyseur de rep01}ses de test 0,063 mm?
(sans le contrdleur)
Générateur de rampes auto-calibré 0,047 mm?
<6 %
Contrdleur 0,065 mm?
Structure BIST compléte 0,175 mm?
CAN 3,3 mm?

Tableau 4.3 : Surface de la structure BIST

Nous pouvons remarquer que pour le cahier des charges retenu, la structure BIST complete

est tout a fait viable dans une optique de test intégré puisque sa surface est inférieure a 6 % de

b) Performances de la solution BIST compléte

Afin d'évaluer les performances de la structure BIST, nous étudions 'histogramme mesuré en
sortie d'un convertisseur parfait lorsque le générateur intégré délivre le stimulus de test

appliqué au circuit. Nous pourrons ainsi estimer la linéarité équivalente du stimulus de test

Nous devons tout d'abord préciser les conditions de 1'é¢tude. Soit un convertisseur parfait
¢chantillonné a 20 MHz avec une résolution de 10 bits et une dynamique d'entrée de 3V. On
peut appliquer a ce convertisseur un test par histogramme en utilisant 25750 échantillons

collectés a la fréquence de fonctionnement nominale.

La premiére étape consiste a choisir l'amplitude et la période du stimulus de test.
Classiquement, 1'amplitude est choisie légérement supéricure a la dynamique d'entrée du
convertisseur. Dans notre cas, nous fixons I'amplitude du stimulus de test a 3,2V, ce qui
impose Vinit = -1,6 V et Vg = +1,6 V pour le circuit de génération. Concernant la période du
stimulus de test, cette période doit respecter la condition d'échantillonnage cohérent définie

par la relation :
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E. N,

m

P 1.1
Féch NT ( )

ou Np et Nt sont premiers entre eux. Fi,, Fen, Np et Np représentent respectivement la
fréquence du stimulus du test, la fréquence d'échantillonnage, le nombre de périodes du signal
d'entrée constituant une trame de test et le nombre total d'échantillons collectés durant la
trame de test. De plus, le générateur de stimulus de test a été congu pour fonctionner a une
fréquence proche de 10 kHz. La relation (1.1) impose donc Np = 13 et F;, = 10097 Hz, ce qui

correspond a une période Trampe = 99 ps.

Les caractéristiques principales (amplitude et période) du stimulus de test étant déterminées,
la deuxiéme étape consiste a calibrer le générateur avec ces valeurs de référence. La figure
4.22 illustre une trame de test constituée de 13 périodes du signal délivré par le générateur

une fois la calibration terminée.

Transient Response
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(V)

3.2V
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Figure 4.22 : Trame du signal utilisé comme stimlus de test

Finalement, la dernieére étape consiste a évaluer l'histogramme obtenu en appliquant cette
trame de test a un convertisseur parfait. Le programme d'évaluation présenté au chapitre 3 est
utilisé pour cette étude. Les résultats obtenus sont résumés sur la figure 4.23 qui donne

l'histogramme mesuré ainsi que les NLD et NLI associées. Les non-linéarités maximales
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mesurées sont de 1'ordre de 0,25 LSB, ce qui correspond a une résolution équivalente de 12
bits pour la trame de test. Cette résolution est bien inférieure a celle déterminée lors de 1'é¢tude
d'une rampe unique. Cette dégradation de performance est en fait principalement due a la
présence d'une phase d'initialisation dans chaque période du signal généré. En effet, le courant

de décharge de la capacité C n'est pas constant durant cette phase. Le signal généré n’est donc

plus linéaire surtout pour la fin de la décharge correspondant a une tension proche de Vipit.
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Figure 4.23 : Linéarité du signal d'entrée estimée par la technique de test par histogramme

Généralement, il est admis que le stimulus de test doit présenter une résolution supérieure de
2 bits au moins a celle du CAN sous test. Par conséquent, le générateur de rampe auto-calibré
présenté dans ce chapitre permet de proposer une structure BIST compléte pour le test de
convertisseurs de résolution inférieure a 11 bits. Pour augmenter le domaine d’application de
notre technique de test intégré, nous envisageons d'utiliser un nouveau type de générateur ne

: le générateur de signaux triangulaires.
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IV. Générateur de triangle auto-calibré

IV.1. Générateur classique

L'objectif est de générer en interne un signal triangulaire. Pour générer ce signal sur le méme
principe de charge d’une capacité avec un courant constant, il est nécessaire d’utiliser deux
générateurs fournissant des courants opposés. En pratique, nous utilisons deux générateurs de
courant en parallele de valeur -1 et +21. L’avantage de ce systeme est qu’il permet de limiter
les parasites de commutation en maintenant I'un des générateurs toujours conducteur. La
structure du générateur de signaux triangulaires est donnée figure 4.24a.

relie les deux générateurs de courant est directement commandé par la sortie d'un trigger de

Schmitt dont les tensions de seuil + V; sont définies par I'expression :

Vsat.R1
seuil = Rl + R2 (4.20)
Vdd
21
| St - - g @ Init
1 f Vou T
Ve : E ]
2% Init ; ]
| C Voo booeoo - S S

Vinit Ve -t - _——
/+|:
S

V L AMA—
R2 r1 | Vs

a) Schéma b) Chronogramme

Figure 4.24 : Générateur de signaux triangulaires

Le chronogramme de la figure 4.25b illustre le fonctionnement interne du générateur. La
premiere phase consiste a initialiser la sortie a la tension Vi, par D’intermédiaire de
I’interrupteur S2. Or, si on suppose que la tension Vi,i; est inférieure a la tension présente sur
l'entrée non-inverseuse du trigger, la sortie du trigger est égale a +Vgy et ’interrupteur S1 est
fermé. De ce fait, la capacité C est chargée par un courant +I et le générateur délivre une

rampe de pente positive +I/C (rampe montante). Quand la tension de sortie atteint la tension

de seuil +Vgi, le trigger commute a —Vg, et ouvre I’interrupteur S1. La capacité C est alors
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déchargée par un courant -I et le générateur délivre une rampe de pente négative -I/C (rampe
descendante). Lorsque la tension de sortie devient égale a —Vieui, le trigger commute a
nouveau impliquant la charge de la capacité C par un courant +I et donc la génération d'une
rampe montante. Ainsi, la répétition de ce processus correspond a la génération d'un signal

triangulaire compris entre les deux tensions de seuil prédéterminées +Veuil €t —Veuil-

On peut noter que le trigger de Schmitt assure une double fonction. D'une part il détermine
l'amplitude du signal généré par l'intermédiaire de ses tensions de seuil. D'autre part, il assure
la commande de l'interrupteur définissant la commutation d'une rampe montante a une rampe

descendante et vice versa.

IV.2. Générateur auto calibré

Pour les mémes raisons que dans le cas du générateur de rampe, les variations technologiques
lors de la fabrication rendent indispensable I’'utilisation d’un systéme de calibration. La
structure du générateur de signaux triangulaires auto-calibré présenté figure 4.25 utilise un
module de compensation basé sur l'incrémenteur/décrémenteur analogique défini a la section

III.
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Figure 4.25 : Générateur de rampe auto-calibré

Le principe de fonctionnement du systéme de compensation est cependant légerement
différent de celui du générateur de rampe auto-calibré. L'idée consiste ici a ajuster la valeur du

générateur de courant +21 pour qu'une période compléte du signal triangulaire soit générée en
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un temps donné Tiiangle. Il s'agit par conséquent d'augmenter (respectivement de diminuer) la
pente de la rampe montante du signal si la période du signal généré est supérieure

triangle-

En pratique, 'observation de la sortie du trigger permet d'avoir une information sur le signe de
la pente de la rampe générée a tout instant. Nous avons vu que le montage délivre une rampe
montante lorsque la sortie du trigger est a + Vi, et une rampe descendante lorsque la sortie
du trigger est égale a —V,. L'observation de la sortie du trigger au temps Tiriangle permet donc
de déduire l'information relative a la période du signal triangulaire généré. En effet,
supposons que cette période du signal soit supérieure a Triangle- Dans ce cas, le montage n'a
pas le temps de délivrer une période compléte du signal. Par conséquent, la pente de la rampe

wiangle €St Négative et la tension de sortie du trigger est égale a —Vg. De
meéme, si la période du signal généré est inférieure a Tiangle, une période complete du signal
triangulaire aura été générée et le montage aura recommencé la génération d'une rampe

montante. La tension de sortie du trigger est dans ce cas égale a +Vg.

Dans ce contexte, le role du module de compensation consiste a incrémenter la tension
ot C'est a dire augmenter la pente de la rampe montante et donc

réduire la période du signal généré, si la sortie du trigger est égale a —Vgu au temps Tiriangte. De
méme, le module de compensation doit décrémenter la tension de controle si la sortie du
st de facon a augmenter la période du signal généré. Le module de

compensation est donc  simplement constitu¢ dun  inverseur  précédant

l'incrémenteur/décrémenteur analogique défini a la section III.

Le fonctionnement du systéme de calibration est illustré sur la figure 4.26. Chaque cycle de la
procédure débute par une phase d’initialisation de la capacité de charge a la tension —V;
(Vinit = - Vseuit). S1 la période du signal triangulaire est supérieure a la valeur imposée Tijangle, la
sortie du trigger est égale a - Vo au temps Tiriangle €t 1a tension de contrdle est incrémentée par
le module de compensation, impliquant une augmentation de la pente de la rampe montante
du signal triangulaire. Finalement, aprés plusieurs cycles de correction, la période du signal

triangulaire converge vers la valeur Tijangle.
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Figure 4.26 : Fonctionnement du systeme de calibration

A ce stade, nous pouvons remarquer que le fait de modifier un seul des deux générateurs de
courant ne nous permet pas d’assurer la symétrie du signal triangulaire généré. En fait, ce
générateur de signaux triangulaires est concu pour &tre utilisé en générateur de stimuli dédié
au test par histogramme des convertisseurs analogique/numérique. Or, I’histogramme
résultant d'un signal triangulaire ne dépend que de la période Tiiangle €t nON pas de la symétrie

du signal.

IV.3. Validations

Le générateur de signaux triangulaires auto-calibré a été implanté au niveau transistor en
utilisant des miroirs de courant "grande excursion" pour les deux générateurs de courant

(figure 4.27). Le dimensionnement des transistors de la structure est donné en annexe 4.

Pour l'implantation du trigger de Schmitt, un amplificateur opérationnel standard de
bibliothéque a été utilis¢ et les deux résistances R1 et R2 sont des résistances externes tres
précises. En effet, I'amplitude du signal triangulaire dépend directement des seuils de
commutation du trigger définis par la valeur des résistances. Afin d'obtenir une bonne

précision sur 'amplitude du signal, il est préférable de ne pas intégrer ces résistances.
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Figure 4.27 : Implantation du générateur de signaux triangulaires auto-calibré

L’implantation physique finale du générateur de signaux triangulaires auto-calibré n'a pas été
réalisée. Il est toutefois possible d'obtenir une estimation de la surface du module. Comme
dans le cas du générateur de rampe auto-calibré, la majeure partie de la surface sera consacrée
a l'intégration des deux capacités (de charge et de compensation) et de 1’amplificateur
opérationnel du trigger, les différents transistors de la structure de contribuant que pour une
faible part a la surface totale. Nous pouvons ainsi espérer obtenir une surface du méme ordre

de grandeur que pour le générateur de rampe, soit une surface proche de 0,05 mm?.

Concernant la validation fonctionnelle de la structure, la figure 4.28 présente les résultats de
simulation du générateur de signaux triangulaires en phase de calibration. Comme dans le cas
du générateur de rampe auto-calibré, nous observons l'ajustement progressif de la tension de
controle durant les premiers cycles, puis l'oscillation de cette tension autour de la valeur
appropriée une fois la calibration achevée. La précision obtenue sur la période du signal

triangulaire généré dépend bien shr de l'amplitude de ces oscillations.
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Figure 4.28 : Simulation du générateur de triangle auto-calibré

Finalement, les performances de la structure utilisée comme générateur de stimulus de test ont
¢té évaluées au travers de l'analyse de l'histogramme mesuré en sortie dun convertisseur
parfait. Afin de pouvoir comparer les résultats avec ceux du générateur de rampe auto-calibré,
les mémes conditions expérimentales ont été utilisées :
- convertisseur parfait échantillonnée a 20 MHz avec une résolution de 10 bits et
une dynamique d'entrée de 3V,
« histogramme construit a partir de 25750 échantillons collectés a fréquence
nominale en utilisant un échantillonnage cohérent,
- trame de test constituée de 13 périodes du signal d'entrée calibré pour une

amplitude de 3.2 V est une période de 99us.

la figure 4.30 illustre I'histogramme mesuré en sortie du convertisseur ainsi que les NLD et
NLI associées. Les non-linéarités maximales mesurées sont de l'ordre de 0.12 LSB, ce qui
correspond a une résolution équivalente de 13 bits pour les trames de test délivrées par le
générateur de signaux triangulaires auto-calibré. le générateur de triangle que nous avons
développé permet de proposer une structure BIST compléte dédiée au test des convertisseurs

de résolution inférieure a 12 bits.
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Figure 4.29 : Linéarité du signal d'entrée estimée par la technique de test par histogramme
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V. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons développé plusieurs architectures de générateurs de signaux
linéaires basés sur le principe de la charge d’une capacité a courant constant. Dans le contexte
de test intégré de nos travaux, les générateurs proposés doivent avoir d’excellentes

caractéristiques fonctionnelles sous des contraintes de surface tres fortes.

Les deux caractéristiques fonctionnelles principales d’un signal linéaire sont sa pente et sa
linéarité. Nous avons justifié notre choix d’un miroir de courant grande excursion qui nous a
permis d’obtenir une linéarit¢é maximale sur toute la dynamique du signal généré. En
revanche, la pente du signal est difficile a imposer de maniére précise. En effet, pour limiter la
surface du générateur nous avons utilis¢ des valeurs de courant et de capacité de charge

faibles qui sont trés sensibles aux variations technologiques lors de la

fabrication du circuit.

Pour compenser les possibles fluctuations de la valeur de la pente du signal, nous avons
proposé une structure originale de générateur de rampe auto-calibré. Le premier systeme de
calibration utilise un principe d’asservissement numérique qui permet de corriger la pente de
la rampe en modifiant la polarisation du générateur de courant de charge. Cette solution bien
que performante implique une surface de silicium relativement importante. Nous avons donc
proposé une autre structure de générateur de rampe auto-calibré nécessitant une surface plus
réduite en utilisant un asservissement analogique du courant de charge. Le systéme est basé
sur un systéme de transfert de charges entre deux capacités de valeurs trés différentes. Ainsi,
I’intégration d’une telle structure impose seulement I’intégration d’une capacité
supplémentaire et ne représente donc pas un surcolt important. Le générateur de rampe
obtenu peut étre utilis€ en association avec ’analyseur de réponses de test présenté au

chapitre 3 pour le test interne de convertisseurs de résolution inférieure ou égale a 10 bits.

Pour agrandir le champ d’application de la structure BIST aux convertisseurs de résolution
supérieure a 10 bits, nous avons proposé une structure de générateur de signaux triangulaires.
Ce générateur permet d’obtenir une meilleure linéarité du signal tout en utilisant le méme

principe de calibration.
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Les technologies de fabrication des Circuits Intégrés (CI) évoluent a une vitesse telle que la
capacité en terme de transistors dans un CI double tous les 18 mois. Cette forte densité
d’intégration complique considérablement le test des CI. Ainsi, pour tester correctement ces
circuits, il devient indispensable de tenir compte du test dés la phase de conception. Cette
approche appelée Conception en Vue du Test (CVT) se présente sous deux formes différentes
: soit elle consiste a modifier le circuit pour faciliter son test, soit elle suppose l'intégration de
modules d’auto-test (BIST pour Built-In-Self-Test) qui effectuent tout ou partie du test du
circuit directement sur la puce. L’intérét des structures BIST est admis par la communauté
scientifique et par le milieu industriel. Pour que ces structures soient utilisables, elles doivent
pouvoir étre intégrées dans les outils logiciels d’aide a la conception. Actuellement, on peut
trouver des modules complets de test intégré incorporés dans les outils de synthése
automatique pour les circuits numériques. Par contre, dans le cas des circuits analogiques ou
mixtes, les avancées dans le domaine du test sont beaucoup moins importantes et il n’existe
aucune solution BIST globale pour ces circuits. De ce fait, méme si la partie analogique ne
représente souvent que 10% d'un circuit mixte, le colit de son test peut représenter jusqu’a 90

% du colt du test du circuit complet.

Dans ce contexte, il est primordial d'étre capable de proposer des architectures de test intégré
pour circuits analogiques ou mixtes. Généralement, dans ces circuits mixtes, le Convertisseur

Analogique/Numérique (CAN) joue un rdle prépondérant.

L'objectif des travaux présentés dans ce manuscrit consiste a proposer des architectures BIST
dédi¢es au test fonctionnel des convertisseurs A/N. Ces structures comportent une partie
génération de signaux analogiques et une partie analyse des réponses du convertisseur sous

test.

146



Conclusion générale

Le premier chapitre nous a permis de décrire le contexte de ce travail. Dans un premier temps,
nous avons rappelé les définitions des différents parametres fonctionnels qui permettent la
caractérisation un convertisseur analogique/numérique. Pour évaluer ces paramétres
fonctionnels, différentes techniques peuvent étre utilisées. Nous avons détaillé les deux
techniques les plus souvent utilisées dans I’industrie : le test par histogramme et le test par
analyse spectrale. Enfin, nous avons présenté un état de l'art des techniques de test intégré
dédiées aux convertisseurs A/N proposées dans la littérature. Ces techniques de test ont
souvent recours a des ¢léments extérieurs, soit pour la génération des stimuli, soit pour le
traitement des données de sortie, ou a des ¢éléments déja présents sur la puce, ce qui suppose

des pré-requis sur I’architecture du circuit contenant le convertisseur a tester.

Dans ce cadre de ce travail, nous avons propos¢ dans le chapitre 2 des architectures haut
niveau d’analyseurs de réponses de test basées sur la technique classique du test par
histogramme. Cependant, si cette technique de test permet une évaluation précise des
parametres fonctionnels, les ressources matérielles nécessaires a son intégration directe sur
silicium sont importantes et impliquent une surface additionnelle prohibitive dans un contexte
de test intégré. Par conséquent, nous avons proposé¢ un ensemble de simplifications et
d’optimisations basées sur la technique de décomposition temporelle qui nous ont permis de
réduire considérablement les ressources nécessaires a I’intégration de la technique de test. En
résumé, nous avons remplacé la RAM de 2"*! mots et le DSP nécessaires & l'intégration de la

technique initiale du test par histogramme par quelques registres et des opérateurs simples.

Le troisiéme chapitre a été consacré a la validation des solutions haut niveau de 'analyseur de
réponses de test présentées au chapitre 2. Nous avons propos¢ des architectures niveau porte
de l'analyseur de réponses de test pour les deux types de signaux d'entrée : linéaire et
sinusoidal. Dans le cas d'un signal d'entrée linéaire, l'architecture proposée n'est constituée
que d'un registre configurable pour extraire les paramétres fonctionnels et stocker
I'histogramme de référence et 1'histogramme expérimental nécessaires a la technique de test
utilisée. Nous avons proposé par la suite une implantation physique de cet analyseur. Nous
avons obtenu une surface réduite qui nous a permis de valider 'architecture proposée dans le
contexte de test intégré ou la surface est un critére important. Dans le cas d'un signal d'entrée
sinusoidal, nous avons présenté¢ un outil qui nous a permis de valider les approximations

utilisées pour simplifier et optimiser l'architecture de 'analyseur de réponses de test.
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Enfin, le dernier chapitre, nous avons proposé des solutions pour la génération de signaux
linéaires. Ces générateurs étant dédiés au test intégré, ils doivent posséder des qualités
particuliéres pour une surface d'intégration minimale. Nous avons étudié la linéarité du signal
obtenu et montré que la pente d’un signal généré en interne est extrémement sensible aux
dispersions sur les parametres des composants inhérentes a la technologie de fabrication du
circuit. Pour minimiser l'influence de ces dispersions, nous avons propos¢ deux techniques de
d'auto-calibration. La premicre technique de calibration est basée sur asservissement
numérique. Elle permet de générer une rampe avec une pente précise. Cependant, son
intégration nécessite une surface de silicium relativement élevée. La deuxiéme solution que
nous avons proposée, basée sur un asservissement analogique, permet pour un faible coit en
surface, de générer en interne une rampe précise. Cependant, dans le cas d'une utilisation en
test et pour le cas particulier d'une rampe, les phases d'initialisation nécessaires a la génération
d'une trame de test, ont tendance a dégrader la linéarit¢ équivalente du signal. En
conséquence, nous avons développé une architecture de générateur de triangle ne nécessitant
pas de phase d'initialisation et permettant ainsi une utilisation optimale du signal. Ce
générateur utilise la technique de calibration par asservissement que nous avons mis au point,

qui nous permet de générer une signal triangulaire insensible au variations technologiques.

L'objectif de la présente thése est de proposer des structures de test intégré pour
convertisseurs analogique permettant d’évaluer les parameétres fonctionnels du convertisseur
directement sur la puce et n’utilisant qu'une surface additionnelle minimale de silicium. Nous
avons atteint cet objectif en proposant une structure compléte de test intégré allant du
générateur de stimuli analogiques a 1’analyseur de réponses numériques dans le cas d'un
signal linéaire. A partir de cette structure, il s'agit d'étendre le champ d'application au cas de
signaux sinusoidaux en proposant un générateur de signal sinusoidal intégré. Par la suite,
I'idée est de se servir de ces structures BIST de CAN pour faciliter le test des blocs
analogiques enfouis dans les circuits mixtes. En effet, les signaux analogiques pourront alors
étre testés dans le domaine numérique au travers d'un convertisseur A/N utilisant notre

structure BIST.
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Annexe

Annexe 1 : Exemple de spécifications de CAN

AD39034 —SPECIFICATIONS
ELECTRICAL CHARACTERISTICS (+v, = +5v =V, = —5.2 : Encoda = 20.48 MSPS. unloss otherwise noted)

Test ADSOMADAT ADWBD/BE ADMMTINTE
Parameter {Conditions Temp | Level | Min  Typ Max | Min Typ Max | Mim Typ Max | Units
12 12 12 | Bis
DC ACCLURACY
Differential Nonbincanity +29C 1|1 063 1.25 0.5 Lo 0.5 1.0 LsB
Full Vi 1.5 1.23 1.2 | LSB
Integral Nonlinearity +25C | ¥ 1.0 1.a 1.0 LSB
Full ¥ 1.0 P 20 L3B
Mo Missing Codes Full Vi Guaraniesd Guaranteed Guaranteed
Offser Error +35°C | I § 15 5 15 5 15
Full W 23 ki 0
Gun Error +25C | I =0.5 =1.0 =0.5 =10 0.5 =1,
Full Vi =L5 =15 =2,
ANALOG INPUT
Inpur Vaoltags hnr +35°C |V =024 =1.024 =1.024 ¥
Inpurt Bias Current +35°C | I 100 100 100 A
Full Ly | 200 0d 100 .|
Inpur Resistance +25°C | VT 50 350 50 350 50 is0 1Y)
Input Capacitance +25C | IV 7 1[1] 7 in 7 n fF
Anglog Bandwidth +25%C | IV 110 150 110 150 1o 150 MHz
SWITCHING PERFURMANCE® | ;
Conversion Raoe Full VI de 48 | de 4R | de 2048 | MAPS
Apermore Deday {1,] | Fuil v 1 3 5 1 3 5 i 4 7 ns
Aperiure Uncertsinty (Jiver) | Full v -3 10 5 10 5 I [ P, s
Ourpae Delay (o Full v 7 1 13 T 10 13 ? 10 13 s
stz Resdy Debaw (i) Fai | |35 75 s (385 7% s | a8 15 0S| s
Crurput Tume Skew | Full v 1 2 : 1 2 | b e
ENGUDE INFUT [ _
Logee “' 1™ Viltage Full v -1.1 -i.1 3 3
Logic "0 Yoltage Fulll v =15 =15 b o U
Lagec 1" Current Full Wl ] 3 1530 300 150 L] [
Logic "0 Cursent Full | ¥ 150 g | 150 300 150 i) ! i
Inpat Capacitunce | w2850 | W I ! 10 I' i3 | BF
Pulse Widtk | High! 1280 IV | i3 | 13 | 13 ns
Puise Width | Low! PAIC| Y 3 & |3 S
DYNAMIC PEREURMANCE | , , i
Transient Response GV 15 30 | 15 n i 15 30 s
ervoltage Recovery Time +25°C | Y 25 40 25 40 i 23 4l LT
Harmenic Distornon | |
Analog Tnpu | | !
b1 MHz « 284 (1 | 7 30 | 74 50 | 74 80 dBi
ar 1,2 MiHz Full %1 | Lt o LY dBc
A 4.3 MHz [ +25T | ¥ 75 7 T | dBe
e 86 MH: I w2590 T &7 T4 7 i3 W & dBc
i 5.6 MHz { Ful |1 L 7 L dBe
Sagnal-to-Soise Rano® | | |
Aunalog Input | !
i |3 MHz | +25°C | 1 65 &7 65 &7 i B3 6T af
@ 1.2 MHx §Fulk | VI [Risd &4 £l ]
i 4.3 MHz 150V B & | 6 b
T 0d MHz { = 25 | ] £3 &4 £3 o5 £3 G dB
4 %6 MH:z i Full 1 | A2 62 62 ng
Two-Ton: Intermadulatan L0 W i & | pit! 0 : dBe
[hstartion Rejection’ | ! ! B
=2= REV.D
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use IEEE.std_logic_1164.all;

entity  control  is
port(ck,debut,fin,In0,0utA5,0utA7,0utB8,Ini_A,outB3,0utB6,clear
1in std_logic;

cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,ctr,code_suivant : out
std_logic);
end control;

architecture Archcontrol of control is

type state is
(Etatlni,s1,s3,s2,s5,s6,s4,534,s30,s31,5s11,510,s8,57,59,59b,533,s
19,516,520,s32,5s18,s16b,517,513,514,512,515,535,536,537,521);

signal etatfut, etatpres: state;
begin
controleur: process

(etatpres,debut,fin,outA5,0utA7,0utB8,In0,0utB3,0utB6,Ini_A,clear
)

begin
etatfut <= etatpres;
case ( etatpres) is

-- initialisation
when Etatlni =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
-- clear compteur A sortie<  ="0000101"

cl <=0}

c2 <=0}

clr_A <='0";

clr_B <=0’ ;
set B <=1
code_suivant <= '0}
ctr<="1"

-- clear compteur A
etatfut <= s1,

when s1 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
-- sortie <="0011101";

cl <=0}

2<=0

clr_A <=1}

clr_B <=1},

set B <='l";

ctr<="1";
ift debut="1") then
etatfut <= s2;
else
etatfut <=s1,
end if;

------------------- CALCUL DE L'OFFSET

when s2 =>

clr_ A <="1"%
code_suivant <= '0";
ctr<="1"

--test du bit 0
--pour comptage
-- decomptage

if(In0="1") then
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr

-- SO rtie <="0111001";
if (INi_A="0") then
cl <="0}
c2<="1}
else
cl <=0,
c2 <="04
end if;
-- clr_A <=1}
clr_B <="1";
set B <='0";
-- code_suivant <="'0
-- ctr <="1";

else
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr

-- sortie <="1010101";
if (Ini_A='0") then
cl<="1}
€2 <="'0%
else
cl <="'0%
c2<="0}
end if;

-- clr_A <=1}
clr_B <='0";
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set B <="1";
-- code_suivant <='0’;
-- ctr <=1 ;

end if;

if(fin="1") then
etatfut <= s3;
else
etatfut <=s2;
end if;

-- cas ou le hit=0

--mise a 0 du compteur
--B et lecture de la valeur
--du compteur A
when s3 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set B,code_suivant,ctr
--sorti  e<="0010101" ;

-cl<="1%
--c2<="0%

clr_A <=1},

clr_B <='0";

set B <=1}
code_suivant <=0}
ctr <='1"

if (OUtA7="1") then
-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set B,code_suivant,ctr
--sortie <="1110101";
c2<="1}
cl<="1}

else
-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set B,code_suivant,ctr
--sortie <="0010101";

c2 <=0}
cl<="0;
end if;
etatfut <=s4;

------------------- CALCUL DU GAIN

when s4 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0001100";

cl <=0}

c2<="0"

clr_A <='0",

clr_B <=1}

set B <="1";
code_suivant <=0’
ctr <='0"

etatfut <=s5;

--comptage suBsiB<8
-- sans comparaison
--de la sortie du CAN

when s5 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011110" ;

cl<="0}

c2<='0

clr_A <=1},

clr_B <=1}

set B <=1}
code_suivant <= "1},
ctr <='0%;

etatfut <=s6;
when s6 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011100";

cl <="04

c2<="0

clr_A <=1}

clr_B <=1

set B <="1";
code_suivant <='0";
ctr <=0

if(outB3="1") then
etatfut <=s7;
else
etatfut <=s5;
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endif ;
--des que B =8
--comptage avec comparaison

--code suivant
when s7 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011110";

cl<="'0%

c2 <=0}

clr_A <=1}

clr_B <=1},

set B <='1}
code_suivant <= "1,
ctr <=0

ifCt debut="1" then
etatfut <= s8;
else
etatfut <=s7,
end if;

when s8 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="1011101";
-cl<=' N
-c2<=" N
clr_A <=1},
clr_B <=1
set B <=1}
code_suivant <= '0'
ctr <=1}
if( Ini_A='1") then

cl<='04
c2<="0' ;
else
cl<="1%
€2 <="0%
end if;

if(fin="1") then
etatfut <=s9;
else
etatfut <=s8 ;
end if;

--test si fin=0 => on reste
--dans le meme etat

when s9 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A.clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011100";

cl <="'0}

c2<="0%

clr_A <="1"

clr_B <="1"%

set B <='1";
code_suivant <=0
ctr <='0";

etatfut <=s9b;

--sinon si B < 32 =>on incremente
--B sinon on va a suite
when s9b =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A.clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011100";

cl <=0}

c2 <=0}

clr_A <="1"%

clr_B <="1"

set B <=1
code_suivant <='0";
ctr <="0"

if (outB6="1") then
etatfut <=s10;
else
etatfut <=s7,

end if;

-- mise a zero de B et lecture
-de A
when s10 =>
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0010100 "

clr_A <="1"%
clr_B <='0";
set R <="1"
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code_suivant <="'0' ;
ctr<='0"

if (OUtA5="1") then
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="1110100";
c2 <="'1}
cl<="1}

else
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A.clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0010100";
c2<="04
cl <=0}

end if;

etatfut <=s11;

whensll=>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0000100";

cl <="'0}

c2<="0}

clr_A <=0

clr_B <='0";

set B <='1}
code_suivant <= '0";
ctr <='0";

etatfut <=s12;

when s12 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011110";

cl<="0}

c2 <=0}

clr_A <=1}

clr_B <="1";

set B <=1' ;
code_suivant <= '1';

ctr <='0";

if(nitRR="1" then

etatfut <= s16 ;
elsif ( debut ='1") then
etatfut <= s13;
else
etatfut <=s12;
end if;

when s13 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0111101";

-—cl<=" ';

--c2<=" ';

clr_A <="1"%

clr_B <="1";

set B <="1";

code_suivant <= "0’

ctr<="1";

if(Ini_A="1") then
--sortie <= "0011101";
cl<="0' ;
c2<="04

else
--sortie <= "0111101"
cl<="1%
c2<="'0",

end if;

if(fin="1") then

etatfut <=s14;

else
etatfut <=s13;

end if;

when s14 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set B,code_suivant,ctr
--sortie <="1011100";

--cl<="1}
-c2<='0}

clr_A <="1"

clr_B <=1}

set B <="1";
code_suivant <= "0";
ctr <='0";

if (outA5="1") then
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="1111100";
c2<="1,

o=
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else
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011100" ;
c2<='0" ;
cl<='0" ;

endif ;
etatfut <=s15 ;

when s15 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0001100";

cl <=0}

€2 <="0}

clr_A <='0%

clr_B <="1"

set B <="1";

code_suivant <='0' ;
ctr <='0";

etatfut <=s12;
————————————————————— CALCUL DES NLI =--=-=-mmmmmmmmeeeee
when s16 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A.clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0000100" ;

€l <=0}

€2 <="0}

clr_A <='0";

clr_ B <=0’ ;
set B <=1,
code_suivant <= '0";
ctr <='0";

etatfut <=s16b;

when s16b =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A.clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0000100";

cl<='0" ;
c2<="0%

clr A <="N"

clr B <=1 ;
set B <="1' )
code_suivant <="'0' ;
ctr <='0' ;

etatfut <=s17 ;

when s17 =>
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A.clr_B,set _B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011110";

cl <=0}

c2 <=0}

clr_A <="1"%

clr_B <="1"%

set B <="1";

code_suivant <=1,

ctr <='0";

if(outB8="1") then

etatfut <= s21,

elsif ( debut ='1") then
etatfut <= s18 ;
else
etatfut <=s17,

end if;

when s18 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0111101";
--cl<="' ';

-—c2<=" ‘;

clr_A <="1"

clr_B <="1"

set B <="1";

code_suivant <= '0";

ctr<="1";

if(Ini_A="1") then
--sortie <= "0011101";
cl<='0%
c2<="0}

else
--sortie <= "0111101";
cl<="1}
c2<="0}

end if;

if(fin="1") then

etatfut <=s19;
else

etatfut <=s18;
and if

oxouuy
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when s19 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="1011100";

--cl<="1}
-c2<="0}

clr_A <="1"%

clr_B <="1";

set B <="1";
code_suivant <= '0",
ctr <='0";

if (outA5="1") then
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="1110100";
c2<="1,
cl<="1,

else
-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0010100";
c2<="0}
cl <=0}

end if;
etatfut <=s20;

when s20 =>

-- vecteur de sortie cl,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0011100";

cl<="0}

c2<='0" ;

clr_ A <="1%

clr_B <="1";

set B <=1}
code_suivant <= '0";
ctr <='0";

etatfut <=s17;
when s21 =>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="0000100";

cl <=0,
c2<="1

clr A<=0' ;

clr_B <=0

set B <="1";
code_suivant <=0’
ctr <='0";

etatfut <= Etatlni;

when others=>

-- vecteur de sortie cl1,c2,clr_A,clr_B,set_B,code_suivant,ctr
--sortie <="1000101";

cl<="1,
c2 <=0}
clr_A <='0"%
clr_B <='0";
set B <="1";
code_suivant <= "0’
ctr<="1";
etatfut <= Etatlni;
end case;
end process controleur;
synchro: process (clear, ck, etatfut)
begin
if ( clear='0"
then etatpres <= etatlni ;
elsif ( ck'event and ck="1") then
etatpres <= etatfut ;
end if;
end process synchro;
end Archcontrol;
configuration conf_control of control is
for  Archcontrol
end for;

end conf_control;
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Annexe

Annexe 3 : Dimensionnement du générateur de rampe
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Figure A.1 : Générateur de rampe

Le générateur de rampe (figure A.1) est composé de trois modules distincts:
+ le miroir de courant grande excursion,
« le module comportant les interrupteurs de commande,

+ le générateur de courant.

Dans cette annexe, nous décrivons briévement les orientations que nous avons prises afin de

dimensionner les transistors de ces trois modules.
> Le générateur de courant

Les transistors du générateur de courant doivent respecter deux conditions de fonctionnement.
D’une part, pour une variation donnée du signal de contréle V., la variation du courant
généré doit €tre minimale pour permettre une auto-calibration optimale du générateur. D’autre
part le courant généré doit étre le plus possible indépendant des variations de la tension drain-

source du transistor pour assurer une linéarité maximale de la rampe générée.
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Figure A.2: Caractéristiques d'un transistor NMOS

La premiére condition impose d’augmenter le rapport T du transistor pour diminuer le

A,
rappo
pport

gs

tout en imposant une valeur de polarisation supérieure a Vr pour éviter les effets

non-linéaires d’un fonctionnement en subthreshold du transistor (figure A2.a). Dans ces
conditions, l'équation suivante permet d'estimer la valeur du courant  en fonction de la
tension effective (Vegr = Vgs— V1) -

\W%
Id = Kn T Ve2ff'[1 + )\’(Vds - Veff)] (Al)

K, est une constante qui dépend de la technologie utilisée.

La deuxiéme condition impose le choix d’une valeur minimale pour la constante A définie
dans 1’équation (A.l). Cette constante étant inversement proportionnelle a la largeur du

transistor, il est nécessaire d’augmenter cette largeur pour diminuer la valeur de A ( figure

A2b).

Finalement, en prenant en compte ces deux critéres et en utilisant le module d’optimisation
d’Analog Artiste (SPECTRE), nous obtenons les tailles suivantes pour les transistors:
M7:L=424um W=2pum,
« M8:L=11,8um W=2pum.
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» Le module comportant les interrupteurs

Les transistors utilisés sont choisis de taille minimale pour minimiser les capacités parasites et
les effets d’injection de charges. Ainsi, pour les transistors M6, M9 et M10, nous imposons

W=0,8 umetL =0,6 um.

> Le miroir de courant

La dynamique maximale de la rampe générée dépend directement de la tension de polarisation
des transistors du miroir de courant. Ainsi, nous avons prédéterminé les tailles des transistors
pour avoir une tension grille-source |V g0| minimale tout en restant supérieure a |[Vt| pour le
courant considéré (i = 300 nA). Aprés avoir optimisé les valeurs obtenues grace a un
ensemble de simulations, nous avons impos¢ W = Sum et L = 5 um pour les transistors M1 a

M4 impliquant W = 1,25 um et L = 5 um pour le transistor M5.
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Annexe 4 : Dimensionnement du générateur de triangles
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Figure A.3 : Générateur de signaux triangulaires

Partant des mémes contraintes que pour le générateur de rampe nous avons prédéterminé la
taille des transistors du générateur et optimisé les valeurs obtenues a l'aide du module
d'optimisation d'Analog Artist. Ainsi, nous obtenons les tailles de transistors résumées dans le

tableau suivant pour Vpiax = 1,33 V:

Ml=M4] M5 M6] M7 | M8 | M9 | M10=M15 I M16]M17|M18|M19] M20==M23
\Y 5 1,25 1081 2 2 11,25 0,8 3,5 2 2 2 5
5 5 06424 11,8] 5 0,6 0,6 1 0,6 9 31 5

o

C’est résultats permettent de présenter une premiere solution de dimensionnement. A ’avenir,
il sera intéressant d’optimiser cette solution en vue d’une implantation physique du circuit. En
effet, méme si les longueurs importantes de certains transistors ne causent pas de probléme au
niveau de la simulation, dans le cas d’une implantation physique elles risquent de perturber le

bon fonctionnement du montage.
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Résumé

Les circuits intégrés mixtes développés pour les nouvelles applications multimédias et télécommunications sont
constitués de blocs analogiques et de blocs numériques. Le cofit du test de ces circuits mixtes est un facteur
critique pour leur prix de revient. En particulier, en production industrielle, les Convertisseurs
Analogique/Numérique (CAN) sont testés en mode fonctionnel (histogramme, FFT) en utilisant des ressources
de test externes extrémement coliteuses. Dans ce contexte, une solution attractive pour réduire le colit du test
consiste a intégrer directement sur la puce tout ou une partie des ressources nécessaires au test.

L'objectif des travaux présentés dans cette thése est donc la conception et le développement de structures d'auto-
test intégré (BIST) permettant le test par histogramme des CAN. L'implantation directe sur silicium de cette
technique de test ne serait pas possible car elle nécessiterait un surcoit de silicium important. Pour rendre cette
intégration viable nous avons donc été amenés a envisager des solutions originales basées sur la décomposition
et I'analyse par histogramme. Cette approche, associée a la mise en place d'un certain nombre de simplifications
des calculs d'extraction nous a permis de réduire considérablement les ressources matérielles (mémoires, module
de calcul) a intégrer. Enfin, pour compléter cette structure BIST, nous avons congu une architecture originale de
générateur de rampe et de générateur de signaux triangulaires. Ces générateurs utilisent un systéme d’auto-
calibration qui leur permet de générer un signal précis et insensible aux variations des paramétres technologiques
tout en impliquant une surface de silicium minimale.

Mots clés :

Circuits Intégrés, Circuits Mixtes, Convertisseurs Analogique/Numérique, Générateur de Rampe, Générateur de
Signaux Triangulaires, Test, Test Intégré.

Built-In-Self Test of Analog-to-Digital Converters

Abstract

The mixed-signal circuits developed for the new multimedia applications include analog blocks and digital
blocks. In an industrial context, the Analog-to-Digital Converters (ADC) are tested with a functional approach
(histogram, FFT) by using expensive external test equipment. An attractive solution to reduce the cost of the test
consists in moving some or all the tester functions onto the chip itself. The objective of the work presented in
this thesis is the design and the development of architectures for histogram-based ADC Built-In-Self-Test
(BIST). The straightforward implementation of the histogram test technique requires a significant silicon area
overhead. In order to reduce this area, we propose original solutions based on the time decomposition of the
histogram-based test. With this approach and simplifications of calculations, we can reduce the required
hardware resources (memories, calculation). Finally, to make this BIST structure complete, we design an
original architecture of ramp and triangular-wave generator. These generators use a corrective scheme to
generate an accurate signal which is insensitive to the process variations. Furthermore they exhibit a very low
area overhead.

Key words :

Integrated Circuits, Mixed-Signal Circuits, Digital-to-Analog Converters, Ramp Generator, Triangular Wave,
Test, Built-In-Self-Test.
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