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RESUME

Cette thése a comme objectif I’étude. la caractérisation et le développement de nou-
velles méthodes d’insertion de points de test et de points d’initialisation pour les circuits

séquentiels dans un contexte de test pseudo-aléatoire.

Dans le Chapitre 2, nous étudierons le processus d’initialisation dans les circuits
séquentiels. Nous proposerons un modeéle basé sur des chaines de Markov modifiées pour
les modéliser. Ceci nous permettra de montrer que !’initialisation avec des vecteurs
pseudo-aléatoires est faisable dans plusieurs cas. Pour les circuits résistants a
P’initialisation par des vecteurs pseudo-aléatoires, nous développerons des heuristiques de
remise a zéro partielle afin de les transformer en circuits faciles 4 initialiser avec des

vecteurs pseudo-aléatoires.

Le chapitre 3 décrit une nouvelle mesure de testabilité dite mobilité. Nous montrerons
que la mobilité est en mesure de couvrir des problémes de testabilité séquentiels qui ne
sont pas couverts par les mesures de testabilité classiques. Nous insistons ici qu’il ne s’agit
pas de limitations reliées aux hypothéses d’indépendance souvent utilisées dans les
mesures de testabilité classiques, mais plutot de limitations reliées a la nature séquentielle

des circuits analysés. La mobilité est basée sur le concept de probabilité de transition.

Dans un contexte de test pseudo-aléatoire ot I’activité des noeuds internes est souvent
anormalement élevée, I’estimation de la puissance dissipée devient importante. En effet,
avec un échauffement excessif, nous risquons de briler un composant durant le mode test.
Au chapitre 3, nous développerons également une méthode basée sur la mobilité pour

estimer la dissipation de puissance dans les circuits CMOS séquentiels.



vii

Au chapitre 4, nous aborderons le probiéme de 'insertion des points de test dans les
des circuits séquentiels. En utilisant la mobilité et une analyse probabiliste des problémes
de detection, nous développerons un ensemble d’heuristiques d’insertion, capables de
transformer les circuits séquentiels résistants aux vecteurs pseudo-aleatoires en circuits

faciles a tester par des vecteurs pseudo-aléatoires.
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ABSTRACT

In this thesis, we will present. study and characterize new methods for test points
insertion and initialization points insertion for non-full scan sequential circuits in a

pseudo-random testing context.

In Chapter 2, we will study the initialization process of sequential circuits. We will
propose a new model based on modified Markov chains processes to model sequential
circuits behavior. Using this model, we will show that initialization with pseudo-random
vectors is feasible. For those circuits which resist to the initialization with pseudo-random
vectors, we will develop new partial reset methods to transform them into easy to initialize

ones.

Chapter 3 describes a new testability measure called mobility. We will show that
mobility can cover several test problems of sequential circuits which are not covered by
classical testability measures. Note here that the test problems considered in this thesis are
different from those related to the independence assumptions often encountered with
approximate testability measures. They are rather related to the sequential nature of
sequential circuits. The concept of mobility is based on the transition probabilities of the

nodes.

During a pseudo-random test where the activity of the nodes is abnormally high,
power dissipation estimation is important. In fact, with an excessive increase in power
dissipation, we may burn a component during testing. In chapter 3, we will also show how
mobility measures can be used for estimating power dissipation in CMOS sequential

circuits.
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In Chapter 4, we will study the problem of test points insertion in sequential circuits.
Using the mobility and a probabilistic analysis of detection problems, we develop a set of
heuristics to transform hard to test circuits into easy to test ones with pseudo-random

vectors.
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CHAPITRE 1

INTRODUCTION

Le besoin de tester les systémes électroniques est une nécessité dictée par un marché
compétitif, ou la qualité est un facteur essentiel de la réussite. De nos jours, il est impératif
d’assurer a un systéme électronique un niveau de qualité adéquat avant de le mettre sur le
marché. De nombreux chercheurs et ingénieurs oeuvrant dans la conception des systémes
électroniques affirment qu’une détection tardive des défectuosités est de plus en plus coi-
teuse. La détection d’une défectuosité au niveau carte est 10 fois plus coiliteuse que la
détection de la méme défectuosité au niveau composant; elle est encore 10 fois plus coi-
teuse si elle est détectée lors de I’assemblage du systéme; et si elle est détectée chez le
client, le coiit est encore plus important [115]. Par conséquent, il est avantageux de détec-

ter une défectuosité le plus t6t possible.

Le test de production d’un circuit est une sorte d’expérience dans laquelle un circuit
est stimulé€ et les résultats qu’il produit sont analysés pour vérifier s’il se comporte correc-
tement. Plusieurs types de tests peuvent étre appliqués & un circuit intégré. Les tests para-
métriques sont souvent appliqués pour vérifier les caractéristiques électriques des circuits
telles que les tensions de seuils, les courants de fuites, etc... Les tests fonctionnels sont
généralement appliqués pour vérifier si un circuit fonctionne correctement (selon les spé-
cifications fonctionnelles). Quant aux tests structurels (I’objet de la présente thésel), ils

sont appliqués pour tester la structure interne d’un circuit intégré.

1. Dans le reste de la présente thése, le terme “test” désignera le test structurel.
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La difficulté d’assurer un test adéquat pour un circuit intégré est une conséquence
directe de I’évolution de la technologie des semi-conducteurs. En effet, cette derniére a
rendu possible I'intégration de plusieurs centaines de milliers de portes dans la méme puce
[23]. Entre temps, le nombre de broches n’a augmenté que comme une fonction de la
racine carrée du nombre de portes (régle de Rent) [93]. Cette situation rend de plus en plus

complexe le probléme du test des circuits intégrés modemes.

Le développement d’un test pour un circuit intégré consiste principalement a accom-
plir les trois tiches suivantes:

1. la génération des ensembles de vecteurs de test;

2. Papplication de ces ensembies et I’observation de la réponse du Circuit Sous Test
(CST);

3. la comparaison de la réponse regue avec la réponse attendue (réponse du bon circuit).

Les stratégies de test présentement disponibles sont essentiellement destinées a
réduire la complexité des trois tiches mentionnées ci-haut. Par exemple, les techniques de
conception pour le test (CPT), tel que le balayage complet (défini plus loin), agissent sur
la structure des circuits séquentiels, dans le but de réduire la complexité de la génération
des ensembles de vecteurs de test et de faciliter I’observation de leurs réponses (réponses
des circuits) lors de 1’application de ces vecteurs. Un autre exemple intéressant sur lequel
nous reviendrons un peu plus loin est ’autotest intégré “Built-In Self-Test”. Avec ces
techniques, les trois tiches mentionnées précédemment sont intégrées a !’intérieur du

CST. Ceci, comme nous le verrons, peut avoir plusieurs caractéristiques désirées.

Dans le reste de ce chapitre, nous aborderons briévement les notions de base de la
modélisation des défectuosités dans les circuits intégrés. Par la suite, nous parlerons des
différentes méthodes de test proposées dans la littérature (section 1.2). Ainsi, nous décri-

rons sommairement les techniques de conception pour le test (section 1.2.2) et les techni-



ques du test pseudo-aléatoire (section 1.2.3). Finalement, nous discuterons des

motivations et de I’originalité des travaux présentés dans cette thése (section 1.3).

1.1 Modélisation de pannes

Les dispositifs semi-conducteurs peuvent étre sujets a différentes défectuosités. Ces
défectuosités peuvent étre dues a des erreurs de conception (i.e. spécifications incomplé-
tes, inconsistantes ou violations des régles de conception) comme elles peuvent étre dues a
des défectuosités de fabrication ou a des défaillances physiques. Les défectuosités de
fabrication ne sont pas directement attribuables a une erreur humaine, elles résultent plutot
d’une imperfection dans le processus de fabrication. On peut citer I’exemple des courts
circuits et des circuits ouverts qui sont des défectuosités de fabrication trés fréquentes.
D’autres défectuosités sont attribuables a des erreurs d’alignement des masques, ou bien a
une mauvaise encapsulation. Par contre, les défaillances physiques se produisent durant la
durée de vie d’un systéme. Elles sont souvent dues 4 I’usure des composants ou a un stress
introduit par I’environnement. Il arrive aussi fréquemment que la défaillance en opération
normale soit le reflet d’'une défectuosité qui a affaibli un composant d’une maniére non-

détectable, lors du test 4 la sortie de I’usine de fabrication.

En général, les défectuosités ne permettent pas une modélisation facile sur laquelle on
pourrait baser le développement des tests. La modélisation par des modéles de pannes
logiques s’est donc imposée comme un moyen convenable pour faciliter le développement
des tests. En effet, avec un modéle de panne logique, le probléme d’analyse des défectuo-
sités et des défaillances devient un probléme logique plutot que physique. La complexité
de la génération des vecteurs de test est alors réduite, puisque plusieurs défectuosités dif-

férentes peuvent étre modélisées par une méme panne. De plus, dans certains cas, le méme



modéle peut étre applicable a plusieurs technologies différentes, rendant ainsi le probléme

du test des circuits intégrés indépendant de la technologie.

En général, les modéles de pannes logiques supposent que tous les composants sont
normaux, autrement dit, ils ne contiennent aucune défectuosité, et que seules leurs inter-
connexions peuvent étre affectées. Les pannes typiques affectant les interconnexions sont
les courts circuits et les circuits ouverts. Un court circuit est formé lorsque se connectent
des lignes qui ne sont pas supposées I’étre, tandis qu’un circuit ouvert résulte d une con-

nexion brisée.

Par exemple, dans plusieurs technologies, un court-circuit entre la masse ou !’alimen-
tation et une ligne quelconque du circuit peut amener la ligne a prendre une valeur logique
fixe. Autrement dit, la ligne est collée a une valeur logique 0 ou 1. Un court-circuit entre
deux lignes quelconques crée presque toujours une nouvelle fonction logique. Dans cer-
tains cas, la fonction présentée par le court-circuit peut étre un ET cdblé (AND bridging

fault) ou bien un OU cablé (OR bridging fault).

Depuis quelques décennies, plusieurs modéles de pannes ont vu le jour. Le modéle
“collé-a™ (stuck-at) est de loin le plus utilisé malgré ses limites. Pour ce modéle, chaque
défectuosité se manifeste au niveau de la structure, par une ligne “collé-a 1 ou a 0”. De
plus, dans la plupart des approches au test, une seule panne a la fois est supposée étre pré-
sente dans le circuit, lors du développement du test. Ceci est généralement nécessaire pour
éviter une explosion de la complexité de la génération des vecteurs de test. Un test pour un
circuit donné est considéré comme étant bon s’il couvre la majeure partie des pannes
“collé-a”. Dans le présent document, nous ne considérons que le modéle “collé-a” pour

des pannes uniques.



1.2 Revue de littérature

La littérature relative au test est abondante. Les premiers travaux dans le domaine
remontent aux années soixante [107]. En général, les solutions et les techniques de test
développées jusqu’a présent émergent principalement de deux visions complémentaires:

1. développer des techniques de test de plus en plus sophistiquées, sans avoir a changer la
structure du circuit a tester;

2. agir sur la structure du circuit pour le rendre plus facile a tester avec les méthodes de
test dont nous disposons actuellement.

En réalité, ces deux visions ne sont pas contradictoires. Au contraire, tout développe-
ment dans I’une, peut affecter I’autre. Les techniques de génération de vecteurs de test, par
exemple, s’inscrivent dans le cadre de la premiére vision. Durant plusieurs années, les
chercheurs ont mis sur pied un ensemble de techniques de génération de vecteurs de test
qui deviennent actuellement des outils importants dans les méthodologies de conception
des systémes électroniques modernes. Par ailleurs, avec des niveaux d’intégration de plus
en plus élevés, il est souvent trés difficile de résoudre les problémes de test exclusivernent
avec des techniques de génération de vecteurs de test. De nombreux chercheurs ont ainsi
proposé d’agir sur la structure du circuit lui-méme pour en faciliter le test. C’est I’idée
principale des techniques dites de conception pour le test (CPT) que nous aborderons un
peu plus bas. Avant d’aller plus loin, nous introduirons dans la prochaine section les
mesures de testabilité approximatives. Ces mesures ont une grande importance dans les

techniques de génération, ainsi que dans les techniques CPT.

1.2.1 Les mesures de testabilité approximatives
Un des facteurs déterminants de plusieurs techniques de test est [’analyse de la testa-
bilité. Cette derniére est un processus qui quantifie les problémes de test dans un circuit

donné. L’idée principale de I’analyse de testabilité est I’utilisation d’un ensemble de



mesures faciles a calculer. Ceci nous permet, tout en évitant la complexité des méthodes
exactes, d’estimer la difficulté de tester un circuit donné et de localiser les sites et la nature
des problémes de test. L’analyse de la testabilité est essentiellement basée sur deux
notions principales qui reflétent la difficulté de tester une panne [26][53]:

1. la controlabilité,

2. I’observabilité.

La contrélabilité est une mesure de la difficulté a contrdler un noeud pour faire appa-
raitre (sur ce méme noeud) I’effet de la panne. L’observabilité est une mesure de la diffi-
culté a observer cet effet sur les sorties primaires. De ce point de vue. la conception pour
le test peut étre considérée comme une discipline destinée a améliorer les deux facteurs

précédents, dans le but de faciliter le développement d’un test.

Il existe dans la littérature deux grandes catégories de mesures de testabilité:
1. les mesures de testabilité¢ déterministes;
2. les mesures de testabilité probabilistes.

Dans la premiére catégorie, nous retrouvons les travaux pionniers de Ruthman [109],
Stephenson et Grason [131], et Breuer [24]. Ces travaux ont culminé, peu de temps aprés,
par un des outils de calcul des mesures de testabilité les plus populaires: SCOAP [53][54].

Plus récemment, d’autres méthodes, basées sur SCOAP, ont vu le jour [20][104].

La procédure de calcul des nombres SCOAP est basée sur le rang logique des noeuds.
En partant des entrées primaires se dirigeant vers les sorties primaires, les contrdlabilités
sont calculées selon le rang de chaque noeud. Une fois que toutes les contrdlabilités sont
calcul€es, la procédure de calcul des nombres SCOAP commence le calcul des observabi-

lités, en partant des sorties primaires pour aller vers les entrées primaires. Pour de plus



amples détails sur le calcul des nombres SCOAP, veuillez consulter les références spécia-

lisées [53][54].

Avec les mesures de testabilité probabilistes, on s’intéresse plutdt a la proportion des
vecteurs d’entrées qui peuvent détecter une panne. Autrement dit, les mesures de testabi-
lité probabilistes, comme leur nom I’indique, donnent une estimation de la probabilité de
détection d’une panne. Les techniques de calcul des mesures de testabilité probabilistes

que I’on retrouve dans la littérature peuvent étre réparties en deux groupes.

1. les techniques probabilistes: basées sur 1’étude probabiliste du circuit sans considéra-
tion des vecteurs d’entrée;

2. les techniques statistiques: basées sur des simulations logiques d’un ensemble fini de
vecteurs de test.

Une étude comparative des différentes techniques de calcul des mesures de testabilité
fut publiée dans [61]. Les techniques statistiques semblent étre efficaces si nous assurons
un nombre de vecteurs de test adéquat. Malheureusement, les simulations logiques,
qu’utilisent les techniques statistiques, sont relativement cofiteuses et chaque vecteur de
test additionnel contribuera a augmenter ces coiits. De plus, la précision de calcul dépend
fortement du nombre d’échantillons (vecteurs) utilisés. Les pannes difficiles & tester, qui
généralement exigent un grand nombre de vecteurs de test, peuvent complétement échap-

per a la détection par les techniques statistiques.

Les techniques probabilistes sont essentiellement basées sur des considérations pro-
babilistes [44][64][116][126]. Historiquement, ces mesures furent développées pour les
circuits combinatoires. Par exemple, les nombres COP [27][28], une des premiéres métho-
des proposées pour les mesures de testabilité probabilistes ne supportent pas les circuits
séquentiels. Compte tenu de ce fait, Jain et Agrawal [64] ont proposé une méthode de cal-

cul des mesures de testabilité probabilistes qui couvre entre autre les circuits séquentiels.



Cette méthode est basée sur des statistiques collectées a partir d’une simulation logique et
sur des concepts de propagation des observabilités, semblables a ceux qui sous-tendent
COP. Récemment, d’autres mesures purement probabilistes pour les circuits séquentiels
ont vu le jour [17][75][129]. Le chapitre 2 constitue, entre autre, une contribution aux
mesures de testabilité pour les circuits séquentiels. Nous reviendrons donc sur ce sujet

avec plus de détails au chapitre 2.

Les nombres COP sont principalement 3 nombres qui peuvent €tre calculés pour cha-
que noeud “N”. De la méme maniére qu’avec la procédure de calcul des nombres SCOAP,
la procédure de calcul des nombres COP traverse le circuit en partant des entrées primai-
res vers les sorties primaires pour calculer d’abord les contrdlabilités de tous les noeuds.
Pour chaque type de porte, nous possédons une formule qui détermine les contrélabilités
de sa sortie en fonction de celles de ses entrées. Les observabilités sont ensuite calculées
en allant vers les entrées primaires a partir des sorties primaires. De méme. pour chaque
type de porte, il existe une formule, qui pour chacune des entrées, donne son observabilité
en fonction de I’observabilité de sa sortie et des contrdlabilités des autres entrées (de la

méme porte).

La précision des mesures de testabilité a fait I’objet de plusieurs publications. Ainsi,
dans [10]{88], les auteurs ont montré le caractére approximatif des nombres SCOAP. De
méme pour les mesures prebabilistes, des chercheurs [48]f61][117] ont montré que les
hypothéses d’indépendance entre les entrées d’une méme porte et entre I’observabilité et
les contrdlabilités sont a la base d’une perte de précision des mesures COP. Ainsi, en pré-
sence de sortance reconvergeantes, ces mesures peuvent complétement échapper certains

sites de problémes de test. Par contre, ces hypothéses s’avérent trés utiles pour garder la



complexité du calcul des nombres COP lin€aire en fonction du nombre de portes d’un cir-

cuit.

1.2.2 Conception pour le test

Les techniques de conception pour le test sont des techniques qui visent a tenir
compte trés tot des problémes de test durant le cycle de design. Avec I’avénement des
outils de synthése, plusieurs techniques pour faciliter le test du produit synthétisé ont vu le
jour. Bien que ces techniques peuvent étre considérées comme des techniques de concep-
tion pour le test, le terme “synthése pour le test” est souvent utilisé. Dans ce qui suit, nous
ne nous attarderons qu’aux techniques dites de conception pour le test, excluant celles

dites techniques de synthéses pour le test.

Les techniques de CPT qui existent dans la littérature peuvent étre divisées en deux
groupes:
1. les techniques structurées;
2. les techniques ad hoc.
1.2.2.1 Les techniques de test structuré

Si nous faisons abstraction des techniques qui visent a pallier aux limites de précision
des modéles de pannes, les techniques de test structurées développées récemment sont
essentiellement destinées aux circuits séquentiels. En effet, I’état de I’art des techniques
de test des circuits combinatoires est relativement mature [35]. Cependant, ceci n’est pas
le cas avec les circuits séquentiels ot le test introduit des problémes reliés a I’existence

des éléments de mémoire et des lignes de rétroaction [4].

Pour tester un circuit séquentiel, nous devons:
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1. initialiser le circuit en controlant les éléments de mémoire; sans 1’initialisation, la
réponse du circuit ne peut étre prédite avec certitude;

2. appliquer une séquence de plusieurs vecteurs de test.

Pour détecter une panne dans un circuit séquentiel, nous devons d’abord amener le
circuit a travers son diagramme de transition d’états, jusqu’a un état ou la panne en ques-
tion est excitée, ensuite nous devons assurer la propagation de son effet (de la panne), tou-
jours a travers le diagramme de transition, jusqu’a une sortie primaire. Donc, en plus des
problémes de dépendance structurelle entre les noeuds, nous devons tenir compte des
dépendances temporelles dans le cas des circuits séquentiels. Dans ce qui suit, nous ne

mentionnerons que deux approches représentatives des techniques CPT.

Balayage complet. Il y a plus de deux décennies, plusieurs chercheurs [13){43][47] ont
proposé de convertir le probléme de test des circuits séquentiels en un probléme de test
des circuits combinatoires. L’idée principale sous-jacente a ces techniques est de transfor-
mer les éléments de mémoires, dans le but de les relier entre eux dans une (ou plusieurs)
longue(s) chaine(s) de balayage durant le mode test. De cette maniére, tous les éléments

de mémoire deviennent directement contrdlables et observables, via la chaine de balayage.

Ces techniques, connues sous le nom de balayage complet, sont trés répandues.
Actuellement, elles sont devenues la norme dans I'industrie des dispositifs a semi-conduc-

teurs; et ceci malgré la résistance de certains concepteurs [19].

Cette résistance émane en réalité de certains inconvénients que peut poser 1’adoption

de telles techniques. Parmi ces inconvénients, nous citons sans étre exhaustif:

1. la circuiterie ajoutée, pour pouvoir transformer les éléments de mémoire en chaine de
balayage compléte durant le “mode test”;

2. la dégradation de la performance encourue par I’ajout de circuiterie. Ceci est particulié-
rement problématique dans le cas des applications a haute performance ou les chemins
critiques sont nombreux;
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3. I"augmentation du temps d’application du test, car nous devons charger la chaine de
balayage a chaque fois qu’un vecteur de test doit étre appliqué sur la partie combina-
toire du circuit, capturer la réponse du circuit et faire décaler I’information retenue dans
la chaine pour en lire son contenu;

4. la qualité du test. En effet, avec les techniques de balayage, le test est appliqué sous des
conditions temporelles moins sévéres que les conditions de fonctionnement normal
(“at-speed™). Par conséquent, certains problémes de test (qui sont peu ou pas modélisés
par le modéle de pannes colle-a) peuvent échapper a la détection, affectant ainsi la qua-
lité du test.

Balayage partiel. Pour remédier partiellement aux problémes encourus par le balayage
complet, plusieurs auteurs [133][134] ont proposé les techniques de chaine de balayage
partiel (dites balayage partiel). Avec ces techniques, seule une partie des éléments de
mémoire sera sélectionnée pour former une chaine de balayage partiel. Ainsi, la circuiterie
ajoutce est réduite, la dégradation des performances peut étre améliorée en évitant les che-

mins critiques, et finalement le temps d’application de chaque vecteur de test sera réduit.

En réalité, une comparaison des techniques de balayage partiel avec celles du
balayage complet n’est pas aussi simple, tel que nous 1’avons présenté ci-haut. Plusieurs
auteurs remettent en cause les bienfaits du balayage partiel. En effet, le probléme de la
génération algorithmique demeure dans ce cas, essentiellement séquentiel. Par consé-
quent, le gain au niveau de la circuiterie, ou au niveau du temps d’application, peut facile-
ment étre annulé ou méme devenir une perte nette a4 cause de la complexité de la

génération algorithmique et de la perte en couverture de pannes.

De toute fagon, le balayage partiel a fait I’objet d’un trés grand nombre de publica-
tions comme en témoigne la liste bibliographique ci-jointe [8][9][34]1[35]1(36][37][38]
[391[57]{69]. Un probléme relié au balayage partiel consiste a choisir parmi un grand

nombre d’éléments de mémoire d’un circuit, un sous-ensemble qui sera inclus dans une
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chaine de balayage. Ceci a pour but de garantir un certain niveau de test (exprimé souvent

en pourcentage de pannes détectées) tout en minimisant les inconvénients qui en résultent.

Les techniques de choix des éléments de mémoire qui existent dans la littérature, peu-
vent étre divisées en trois catégories:
1. les techniques basées sur les mesures de testabilité [133];

2. les techniques basées sur la génération algorithmique [36][38];
3. les techniques structurelles [35][57];

L’idée principale de la Iaecatégon'e est d’extraire un ensemble de paramétres a partir
d’un ensemble de mesures de testabilité. Ces paramétres serviront a déterminer un petit
ensemble de bascules pour former une chaine de balayage partiel. Avec les techniques de
la 21TE catégorie, un générateur de vecteurs de test algorithmique est utilisé. A partir de
I’expérience acquise durant la génération algoﬁt.hmique, un petit ensemble de bascules est
choisi pour couvrir les pannes restantes. Finalement, avec les techniques structurelles, les
bascules sont choisies pour former la chaine de balayage partiel, suivant leurs contribu-

tions pour réduire I’impact des rétroactions et la profondeur séquentielle des circuits.

1.2.2.2 Insertion de points de test

Une approche Ad Hoc directe pour améliorer la testabilité est I’insertion de points de
test. Historiquement, cette approche fut principalement développée pour des circuits com-
binatoires [73][112][119][132]}{145]. Ceci est probablement di au fait que les techniques
structurées ne peuvent pas résoudre tous les problémes de tests. Des dépendances logiques
dans la partie combinatoire d’un circuit sont parfois insensibles ou peu sensibles a la
chaine de balayage. Récemment, d’autres travaux d’insertion de points de test destinés
aux circuits séquentiels ont vu le jour [75][90]{91]. Dans ces travaux, on reconnait le fait

qu’une bascule peut ne pas étre le meilleur endroit pour I’insertion. Le chapitre 4 consti-



tue, entre autre, une contribution au domaine de I’insertion des points de test dans les cir-

cuits séquentiels.

Une formulation du probléme d’insertion des points de test consiste a choisir un petit
ensemble de points pour insérer des structures logiques additionnelles (voir Figure 1.1),
tout en:

1. minimisant le nombre de ports d’entrée/sortie additionnels;
2. minimisant I’augmentation de la surface globale occupée par la circuiterie ajoutée;

3. limitant les dégradations de la performance;
4. facilitant le développement du test.

Notons que les quatre points mentionnés ci-haut ne sont pas nécessairement de méme
priorité. En effet, I’objectif principal de toutes les techniques d’insertion de points de test
est de garantir avant tout un bon niveau de testabilité (exprimé généralement en couver-
ture de pannes). Evidemment, ceci doit s’effectuer tout en respectant le budget alloué en
termes de surface additionnelle permise, de nombre de ports supplémentaires possibles et

de dégradation de performance tolérée.

Ici, nous pouvons déja distinguer deux catégories de points de test, et par conséquent
deux sortes de logiques additionnelles pour résoudre deux sortes de problémes de test dif-

férents. Les deux catégories sont:

1. les points de contrdle qui sont destinés a améliorer la controlabilité des noeuds internes
et ainsi résoudre ce qu’on appelle les problémes de contréle;

2. les points d’observation dont le role est d’améliorer 1’observabilité des noeuds internes
et ainsi régler les problémes connus sous le nom de probiémes d’observabilité.
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Logique de contrdle Ligne a observer Logique d’observation
Ligne a contrdler
Entrée primaire additionnelle Sortie primaire additionnelle
a) b)

Figure 1.1 Les deux catégories de points de test a) point de contréle b) point d’observation

Dans les travaux reliés a I’insertion des points de test, nous pouvons distinguer quatre

notions fondamentales:

1. la structure des points de test, autrement dit, la forme de la logique utilisée pour le point
de test;

. ’emplacement de ces points dans le réseau des portes d’un circuit donné;

[£8)

3. la condensation de ces points;
4. les sources pseudo-aléatoires utilisées.

Structure des points de test. L’importance des structures de points de test découle évi-
demment du fait de vouloir réduire les pénalités encourues par |’insertion, tout en garan-
tissant un bon niveau de testabilité. En effet, 4 chaque insertion de point de test peut
correspondre une “circuiterie ajoutée” et une dégradation des performances. Parmi les

structures proposées dans la littérature, nous citons sans étre exhaustif:

1. les points de test classiques: Une porte AND est utilisée pour contrler un noeud 4 0,
une porte OR pour le contréler a 1 et une ligne vers I’extérieur pour I’observer (voir
Figure 1.2);

2. les points FO pour la technologie CMOS (voir Figure 1.3);
3. les portes XOR;
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4. cellule de test (Test-cell) (voir Figure 1.4).

Les points de test classiques furent largement utilisés dans le domaine de I’insertion
des points de test. Cependant, ce genre de points est généralement associé a une augmen-
tation de la circuiterie ajoutée et a une dégradation de la vitesse du circuit non négligea-
bles. De plus, I'insertion d’un point classique coupe une ligne en deux parties, la
controlabilité de la partie reliée a la sortie de la porte insérée est améliorée, par contre,
celle de la partie reliée a I’entrée de la porte demeure aussi mauvaise qu’avant I’insertion.

Ce probléme est connu sous le nom de “dédoublement de ia personnalité” [15].

JFOUpb (-

Point de contréle a 0 Point de controle a 1 Point d’observation

Figure 1.2 Les points de test classiques

L’approche FO (Force-Observe) [113][114] fut développée spécifiquement pour la
technologie CMOS. Avec cette approche, les portes correspondantes aux lignes a contrd-
labilité faible sont remplacées par des portes complexes tel que montré sur la Figure 1.3.
Ceci assure un effet similaire & celui d’une porte AND/OR sur la testabilité, tout en rédui-
sant la circuiterie ajoutée et la dégradation des performances. De plus, le probléme de
“dédoublement de la personnalité” est éliminé avec I’approche FO. Le deuxiéme élément
de cette approche est la capacité d’observer n’importe quelle ligne par I’insertion d’un
point d’observation de faible coiit (voir Figure 1.3). Pour plus de détails sur I’approche

FO, référez-vous aux publications [113][114].



Les portes XOR présentent des caractéristiques trés appréciées comme points de con-
trole. En effet, les portes XOR sont de bons régulateurs de contr6labilité: quelque soit la
controlabilité d’une ligne, I’insertion d’une porte XOR améliore de fagon équilibrée ses
contrblabilités 4 O et 1. Plus encore, il n’y a généralement pas de dégradation de I’observa-
bilit¢ du cone d’entrée de cette ligne. Par exemple, selon COP, |'observabilité d’une
entrée d’une porte XOR est égale a I’observabilité de sa sortie. Nous analyserons avec

plus de détails I’effet de la porte XOR sur la testabilité d’un circuit au chapitre 4.

Vdd
vdd <
.b‘x
Entrées )
Sortie Entrées Sortie
X _" ,’J ::_X
X=1, mode normal, X=0, mode normal, S——
X=0, mode test. jf_ X=1, mode test. =
b
D vd )
o
Vers un élément de mémoire
Xi4
N 4 X;=0 mode normal 2

X=1, Nj mode observation

Figure 1.3 Points de test FO. a) contrle a 1, b) contréle 4 0, c) observation

L’approche “cellules de test” (Test-cell) s’inspire des techniques de balayage. Nous
pouvons méme considérer les techniques de balayage, dans une certaine mesure, comme
un cas particulier de cette approche. Une cellule de test est une bascule avec des mécanis-

mes de balayage. L’insertion peut se faire sur n’importe quelle ligne, elle n’est pas limitée
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aux éléments de mémoire comme dans le cas des techniques de balayage. En mode test,
ces bascules sont reliées entre elles pour former une (ou plusieurs) chaine(s) de balayage

(voir Figure 1.4).

Entrée donnée . .
Sortie donnée
Sortie scan
Entrée scanj l
Entrée horloge de scan I C_| Entrée test enable

Entrée scan enable

Figure 1.4 Une cellule de test (T-cell)

Sélection des points de test. Le probléme de la sélection des points de test est reconnu
comme étant un probléme NP-complet (pour les circuits avec reconvergences) [63]. Dans

la littérature, nous pouvons énumérer trois catégories de techniques de sélection:

1. les techniques de sélection pour simplifier la génération algorithmique [56][{60]{62]
[701[71};

2. I’insertion de points de test pour “segmenter” ou “partitionner” un circuit, dans le but
de faciliter son test pseudo-exhaustif;

3. I’insertion de points de test pour améliorer le test pseudo-aléatoire [25][66][84][134].
Dans la premiére catégorie, le but de I’insertion est de faciliter la génération algorith-
mique. Durant la derniére décennie, plusieurs travaux de cette catégorie furent proposés.
Nous citons ici le travail de Gundlach [56], ot I'insertion consiste a trouver un petit
ensemble de points pour couper les rétroactions et réduire les reconvergences. Ainsi, la

génération algorithmique est améliorée du moment ou les deux facteurs qui influencent sa



complexité (rétroactions et reconvergences) sont éliminés. Kim et al [70] présentent une
autre méthode d’insertion, basée sur des informations extraites des dessins de masques et
de la génération algorithmique, pour choisir un ensemble de points d’observation seule-
ment. Avec cette technique, I'insertion s’effectue au niveau du dessin des masques afin
d’en minimiser le coit associé. Une technique similaire, basée sur I’expérience acquise
durant la (ou les) génération(s) algorithmique(s) précédente(s), est disponible avec I’outil

de génération algorithmique commercial Intelligen [62].

La deuxiéme catégorie englobe toutes les techniques destinées a rendre pratique le
test exhaustif. Nous y reviendrons dans la prochaine section, lorsque nous parlerons des

techniques de test aléatoire.

La derniére catégorie est destinée & améliorer le test pseudo-aléatoire qui trouve évi-
demment une application directe dans les techniques d’autotest intégrées (BIST). Dans
cette catégorie, nous pouvons distinguer deux grandes sous-catégories:

1. les techniques basées sur la simulation de pannes [25][63];
2. les techniques basées sur les mesures de testabilité [119][132][145];

Dans la premiére sous-catégorie, nous pouvons citer le travail de Briers et al. [25].
Dans leur article, ils ont proposé une heuristique de placement pour €liminer les pannes
résistantes au test pseudo-aléatoire. Cette heuristique est basée sur deux simulations de
pannes, dont une premiére pour déterminer les noeuds ayant une controlabilité faible. Les
points insérés durant cette phase sont destinés a éliminer la dépendance entre les noeuds
d’une méme porte. La deuxiéme simulation sert & améliorer les observabilités. Un second
travail dans cette catégorie fut proposé par Iyengar et Brand [63]. Avec leur heuristique,
une simulation de panne est invoquée pour ramasser des informations sur les problémes de

propagation que rencontrent les pannes résistantes au test pseudo-aléatoire dans un réseau
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de portes. Les points de contrle sont choisis selon leur contribution a améliorer la propa-
gation de I’effet de ces pannes. Une deuxiéme simulation est ensuite invoquée pour déter-

miner I’ensemble des points d’observation.

Evidemment, ces techniques sont relativement cofiteuses, car elles se basent sur la
simulation de pannes. De plus, la simulation de pannes est étroitement reliée a la séquence
de vecteurs de test utilisée. Bien entendu, ceci limite la précision de ce genre de techni-
ques. Notons cependant a ce niveau, qu’Iyengar et Brand [63] ont déja mentionné ce pro-
bléme. Ainsi, ils ont montré avec des résultats expérimentaux que la fluctuation de la
couverture de pannes, en fonction de la séquence de test appliquée, est de I’ordre de 1%

seulement.

Pour éliminer le recours 4 la simulation de pannes, plusieurs auteurs ont proposé des
méthodes heuristiques basées sur les mesures de testabilité. Evidemment, ceci est fait au
détriment de la précision. Cependant, malgré cette imprécision, ces techniques ont prouvé
leur efficacité et elles sont actuellement largement utilisées, particuliérement dans le test
des circuits combinatoires. Par exemple, Youssef et al. [145] ont proposé des heuristiques
de placement qu’ils ont implantées dans un outil de conception pour le test pseudo-aléa-
toire. Leurs heuristiques sont basées sur les nombres COP, les notions de secteurs de pan-
nes ainsi que la corrélation entre les différents points de test. Un ensemble de points
résistants au test pseudo-aléatoire est déterminé en premier lieu par le biais des nombres
COP. Ces points sont ensuite regroupés dans des secteurs sous forme de cones, dits sec-
teurs de pannes. L’insertion s’effectue au niveau des sommets de ces secteurs seulement.
A I’aide de FO+, Youssef et al. ont montré qu’un petit ensemble de points de test est géné-
ralement suffisant pour €liminer toute résistance au test pseudo-aléatoire dans le cas des

circuits combinatoires. Seiss et al. [119] ont proposé de leur coté une technique similaire



basée sur une fonction de coiit qui refléte la testabilité pseudo-aléatoire des circuits combi-
natoires. Récemment, Tamarapaili et Rajski [132] ont publié un article sur une technique
d’insertion de points de test dite multiphase. Dans chaque phase, un sous-ensemble de
pannes est considéré. Les points de contrle de chaque phase sont activés par des valeurs

fixes.

Les techniques de condensation des points de test. I1 est connu dans le domaine du
VLSI que le nombre de ports d’entrée/sortie est une ressource limitée. Par conséquent, une
bonne méthode de test doit composer avec cette réalité. Par exemple, avec les techniques
de balayage, telle que I’approche LSSD, seulement 4 ports d’entrée/sortie sont utilisés.
Cette limitation relative au nombre de ports a motivé le développement des techniques de
condensation dans le domaine de I’insertion des points de test. La condensation des points
de test consiste a diviser |’ensemble de ces points en plusieurs groupes, de maniére a ce
que le nombre de ports d’entrée/sortie additionnel dont nous avons besoin pour les contrd-
ler soit minimal. Dans la littérature, nous pouvons distinguer quatre classes de techniques

de condensation:

1. la chaine de balayage;
2. I’arbre de portes XOR;
3. le multiplexage;

4. les sources d’excitations pseudo-aléatoires internes.

Dans le cas ou les points de test sont des bascules (T-cell par exemple), nous pouvons
les relier entre elles dans une chaine de balayage avec un petit nombre de ports d’entrée/
sortie. Ainsi, nous pouvons injecter les données dans la chaine de balayage de fagon

sérielle et lire leurs contenus sur une sortie primaire.

D’autres auteurs ont proposé de condenser les points d’observation avec des arbres de

portes XOR. La racine de chaque arbre est connectée avec une broche de sortie. Cette
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technique n’est pas a I’abri de certains problémes reliés aux pertes d’informations. Notam-
ment, si les effets d’une ou de plusieurs pannes se propagent aux entrées d’une méme
porte XOR, leurs effets s’éliminent mutuellement. Ce phénoméne est connu sous le nom

de “aliasing”.

Le multiplexage est également utilisé pour réduire le nombre de broches d’entrée/sor-
tie nécessaires. Avec cette méthode, les broches fonctionnelles (utilisées pour accomplir la
mission du circuit ou les bascules reliées dans une chaine de balayage) sont multiplexées
avec les points de test durant le mode test. Dans le cas ou nous ne pouvons pas utiliser tous
les points de test en une seule fois par manque de broches d’entrée/sortie, il est toujours
possible de définir plusieurs modes de test. Dans chaque mode, un sous-ensemble des
points de test est exploité. Par exemple, dans I’approche FO, Youssef et al. [145] ont pro-
pos¢ un mécanisme de condensation des points d’observation en plusieurs modes. Avec ce
mécanisme, plusieurs points d’observation sont reliés 4 une méme ligne. Chaque ligne est,
a son tour, reliée dans la mesure du possible a un élément de mémoire. Ainsi, I’ensemble
des points de test est divisé en plusieurs sous-ensembles et le nombre de broches addition-
nelles nécessaires est minimal. Durant le mode test, les mémes auteurs proposent de se
restreindre a n’observer qu'un seul point par groupe a la fois. Par conséquent, le nombre
maximal de modes d’observations est déterminé par le nombre de points dans le plus
grand sous-ensemble (voir Figure 1.5 pour une illustration de la condensation des points

d’observation avec 1’approche FO)



ces pseudo-aléatoires dans le but d’alimenter les lignes set/reset d’un reset partiel [126].
Ainsi, le recours a des sources externes est minimisé, et la taille du générateur pseudo-

aléatoire est réduite. Cette idée fut également exploitée par Muradali et al. [90] pour ali-
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Figure 1.5 Condensation des points de test avec I’approche FO

Récemment, Soufi et al. ont avancé I'idée d’utiliser des points internes comme sour-

menter des points de test par des sources pseudo-aléatoires internes.

1.2.3 Conception pour I’autotest intégré “Built-In Self-Test”

Avec la conception pour ’autotest intégré, un circuit, une puce, une plaque ou un sys-

téme peut se tester (lui-méme) sans aucun apport de I'extérieur. Ceci a pour objectif:

1.

d’éliminer le besoin d’avoir des équipements de test qui sont généralement coiiteux (un
million de $ pour un testeur est un prix courant);

de réduire le volume des données (vecteurs de test) qui doit étre manipulé par les équi-
pements de test (vecteurs de test et réponses du CST);

. de réduire la complexité de la génération et de I’application des ensembles de vecteurs

. et finalement la réutilisation d’un test (test reuse) développé & un ou des niveaux d’abs-
traction supérieurs.



En général, les approches BIST peuvent étre caractérisées par la nature de la généra-
tion utilisée et par la forme du test appliqué. Ainsi, on parle de BIST algorithmique versus
pseudo-aléatoire et de BIST exhaustif versus non exhaustif.

Le test exhaustif garantit toujours 100% de couverture des pannes “collé-a” testables.
Les techniques du test exhaustif n’ont besoin ni d’un modéle de pannes, ni d’une simula-
tion de pannes pour valider les résultats. Cependant, elles requiérent la possibilité de visi-
ter tous les états ainsi que la possibilité de faire toutes les transitions possibles (entre les

paires d’états). Ceci n’est en général pas faisable pour des circuits de complexité VLSI.

Dans le but de réduire la complexité des techniques de test exhaustif, de méme que
d’en préserver les avantages, plus spécifiquement le 100% (ou presque) de couverture de
pannes, plusieurs auteurs ont proposé des approches hybrides dites pseudo-exhaustives.
Ces techniques consistent généralement & partitionner un circuit donné sous forme de
sous-blocs, de maniére a réduire le nombre des entrées de cones d’entrée des sorties pri-
maires. La littérature présente de nombreux travaux dans cette catégorie. Pour plus
d’informations veuillez vous référer aux publications spécialisées sur le sujet

[12][65][85)[142].

Avec le test pseudo-aléatoire, un ensemble de vecteurs aléatoirement généres est uti-
lisé comme ensemble de vecteurs de test. A I’opposé des techniques exhaustives, le test
pseudo-aléatoire a I’avantage d’étre réalisable pour des circuits combinatoires ou séquen-
tiels pratiques. Les vecteurs de test, dans ce cas, sont indépendants de la fonction du sys-
téme. Souvent, des circuits trés simples (LFSRI, CA2) sont utilisés comme générateurs

pseudo-aléatoires. Malheureusement, I’estimation de la couverture de pannes et la qualité

1. LFSR: de I’anglais Linear Feedback Shift Register
2. CA: de I'anglais Cellular Automata
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des tests demeurent encore problématiques avec les techniques pseudo-aléatoires. En
effet, les ensembles de vecteurs de test pseudo-aléatoires sont généralement plus longs
que ceux obtenus par une génération algorithmique. Par conséquent, estimer la couverture
de pannes par le biais de la simulation de pannes, comme nous le faisons habituellement,
peut étre coliteux. Dans le but de surmonter ce probléme, des techniques analytiques
furent proposées dans la littérature. Ces techniques ne sont que des approximations et
aucune d’entre elles n’est en mesure de donner une valeur exacte de la couverture de pan-
nes. Le 21TT® probléme qui est probablement le plus important, est d’amener la couverture
de pannes 4 un niveau acceptable. En effet, des études ont montré que dans plusieurs cas,
le niveau de testabilité (couverture de pannes) atteint n’est pas acceptable. Les chercheurs
ont observé dans plusieurs circuits des pannes difficiles a tester avec des vecteurs pseudo-
aléatoires. Ce genre de pannes est connu sous le nom de pannes résistantes au test pseudo-
aléatoire. Un exemple simple de pannes résistantes est la sortie collée & 0 d’une porte

AND avec “n” entrées.

Plusieurs approches furent proposées dans la littérature pour faire face au probléme
des pannes résistantes. Ces approches peuvent étre classifiées en trois groupes:
1. les techniques basées sur la génération algorithmique;

2. les techniques du test pondéré;
3. les techniques d’insertion de points de test.

Avec les techniques basées sur la génération algorithmique, un générateur algorithmi-
que est utilisé afin de produire un ensemble de vecteurs de test pour les pannes résistantes.
Cet ensemble est ensuite stocké dans une ROM [5]. Durant la phase test, les vecteurs de
test de cet ensemble sont appliqués en premier lieu, suivis d’autres vecteurs générés aléa-

toirement. Dans d’autres techniques de la méme catégorie, le générateur algorithmique est



utilisé pour générer un test complet, et par la suite, un générateur pseudo-aléatoire est uti-

lisé pour produire un ensemble contenant le test algorithmique déja généré [21].

Avec les techniques de la 2iee catégorie, des vecteurs pondérés de fagon non uni-
forme sont utilisés [77][92][141]. Malheureusement, certaines structures peuvent résister
méme aux tests pondérés [143]. Un exemple d’une telle situation est montré a la Figure
1.6. Un seul ensemble de poids n’est pas suffisant dans ce cas. Nous devons générer plu-
sieurs ensembles de poids pour faire face a une telle situation. Le principe sous-jacent aux
techniques utilisant des ensembles de poids multiples est principalement basé sur le parti-
tionnement de I’ensemble des pannes d’un circuit en plusieurs sous-ensembles. Chaque
sous-ensemble peut étre couvert par un seul ensemble de poids. D’autres auteurs ont pro-
posé une méthode de partitionnement indirect, oll I’ensemble des vecteurs de test algorith-

miquement génére est partitionné, a la place de I’ensemble des pannes.

= \'B
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Figure 1.6 Un exemple d’un circuit résistant & un test pondéré avec un seul ensemble de
poids

1.3 Objectifs de la thése

Les objectifs de cette thése sont d’étudier, d’analyser et de développer des outils rapi-
des pour tester les circuits séquentiels dans un contexte de test pseudo-aléatoire. Ce travail
vise 4 développer de nouvelles méthodes plus raffinées et plus efficaces pour I’insertion
de points de test dans des circuits séquentiels sans chaine de balayage. L’originalité de la

présente thése réside a notre avis a plusieurs niveaux. Tout d’abord, nous avons proposé
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un modéle de chaine de Markov modifié pour modéliser les circuits séquentiels. Ce
modéle nous a permis de mieux comprendre les mécanismes qui conduisent a I’initialisa-
tion des circuits séquentiels dans un contexte de test pseudo-aléatoire et ainsi de démon-
trer la faisabilité du processus. Ceci nous a également permis de proposer des méthodes de
reset partiel, pour rendre un circuit séquentiel facile a initialiser. Cette contribution fera
I’objet du chapitre 2. Deuxiémement, nous avons montré quelques limites des mesures de
testabilité classiques qui influencent le test des circuits séquentiels. Ainsi, nous avons pro-
posé la mobilité comme mesure pour tenir compte de ces limites. Avec la mobilité, nous
pouvons faire une estimation plus précise de la testabilité des circuits séquentiels, ainsi
qu’une estimation de la dissipation de puissance, souvent nécessaire pour savoir si ’acti-
vité durant un test pseudo-aléatoire est tolérable. La mobilité, ainsi que les limites des
mesures de testabilité classiques, feront 1’objet du chapitre 3. Une autre contribution de
cette thése est I’utilisation du concept de la mobilité pour faire de 1’insertion de points de
test. Nous avons développé un ensemble d’heuristiques d’insertion de points de test, ou
nous tenons compte de I’effet conjoint des groupes de points de test. Cet effet peut amélio-
rer le processus d’insertion comme il peut étre néfaste dans certains cas. Des modes de test
différentes, invoqués en séquence, sont proposés comme solution a ces problémes. Les
heuristiques d’insertion ainsi que I’analyse de la testabilité des circuits séquentiels feront
I’objet du chapitre 4. Les conclusions qui découlent de cette thése seront présentées au

chapitre 5 qui en rappelle les points saillants et les axes de recherches futures possibles.



27

CHAPITRE 2

Initialisation des circuits séquentiels avec

des vecteurs pseudo-aléatoires

Le probléme de test des circuits séquentiels nécessite une phase d’initialisation. Si un
circuit n’est pas complétement initialisé, des pannes peuvent échapper 2 la détection mal-
gré qu’elles soient faciles a détecter lorsque le circuit est initialisé. Dans un contexte de
test pseudo-aléatoire, I’initialisation est aussi importante. Un seul bit non initialisé est suf-
fisant pour corrompre la bonne signature attendue avec n’importe quel analyseur de signa-
tures, résultant ainsi dans des pertes de couverture. L’initialisation est le processus qui
conduit un circuit & un état initial connu a partir d’un état complétement inconnu. Dans
certains cas, elle peut étre trés difficile, voire méme impossible a obtenir, et elle peut exi-

ger des longueurs de séquence importantes [22].

Avec les techniques de test pseudo-aléatoire, une initialisation déterministe est sou-
vent requise. Cette derniére est généralement obtenue avec une séquence de vecteurs
déterministes. De plus, une circuiterie additionnelle dédiée & 1’application de cette
séquence est souvent nécessaire. Normalement, le test pseudo-aléatoire ne débute

qu’aprés avoir appliqué la séquence d’initialisation déterministe.

Dans le présent chapitre, nous étudierons le probléme d’initialisation des circuits
séquentiels dans un contexte de test pseudo-aléatoire. Aprés une bréve introduction ot une

revue de littérature sur le sujet est présentée, nous aborderons a la section 2.2 une étude
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sur le coiit de la technique d’initialisation dite de reser complet, qui est largement utilisée.
Un résumé de nos recherches présenté dans un article sur I'initialisation pseudo-aléatoire
des circuits séquentiels sera présenté a la section 2.3. L’article lui-méme fera I’objet de la
section 2.4. Nous présenterons dans la section 2.5 une technique d’initialisation dite de
reset partiel (par opposition aux techniques de reser complet). Cette technique transforme
les circuits résistants a ’initialisation par des vecteurs pseudo-aléatoires en circuits faciles
a initialiser. Dans la section 2.6, nous discuterons de I’effet du reser partiel sur la testabi-
lité. Nous proposerons également d’autres techniques de reset partiel pour améliorer I’ini-

tialisation et la testabilité.

2.1 Introduction

Dans le but de garantir I'initialisation, un concepteur peut exiger de n’utiliser que des
bascules avec des mécanismes de mise-a-0/mise-a-1 (entrées set/reset). Cette technique ou
toutes les bascules sont munies de mécanismes de mise-a-0/mise-a-1 est connue sous le
nom de reset completl. Dans ce cas, un seul patron de test est suffisant pour déterminer
I’état initial du circuit. Malheureusement, un reset complet exige une circuiterie addition-
nelle atteignant parfois 10% de la surface globale du circuit. Eventuellement, cette circui-

terie additionnelle s’ajoute au coiit de la chaine de balayage.

Utiliser systématiquement des bascules avec des mécanismes de mise-a-0/mise-a-1
(reset complet) pour forcer une initialisation déterministe sur toutes les bascules n’est par-
fois pas nécessaire. Par exemple, les bascules utilisées comme €éléments de délai ou bien
pour la resynchronisation (retiming) ne contribueront pas nécessairement a un probléme
d’initialisation. Le reset compliet est souvent facultatif, si le but est d’assurer I’initialisa-

tion pour des fins de test. Lin et al. {75] ont déja reconnu ces inconvénients et ils ont pro-

1. reset complet = de I’anglais “full reset”.
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posé de remplacer seulement les bascules dites “self-loop flip-flops” par leurs équivalents
avec des mécanismes de mise-a-0/mise-a-1. Une bascule est appelée “self-loop flip-flop”
si et seulement si sa sortie est reliée & son entrée exclusivement a travers un bloc de logi-
que combinatoire. Ici encore, il n’est pas évident que toutes les bascules de type “self~loop
Jlip-flops” soient responsables des problémes d’initialisation. La figure 2.7 de la page 39
présente un cas d’une bascule “self-loop™ qui n’a pas de probléme d’initialisation. Récem-
ment, Cheng and Agrawal [33] ont mis de I’avant I’idée d’utiliser un reser partiel pour
faciliter I’initialisation, dans le cas des machines & états finis avec (ou sans) une séquence
de synchronisation. Cette idée fut exploitée par plusieurs auteurs comme nous le verrons

un peu plus loin (voir section 2.5).
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Figure 2.1 Une mise en oeuvre d’une bascule de type D en utilisant
les portes NAND et son équivalent asymétrique

Une autre idée consiste a utiliser des bascules asymétriques [101] pour résoudre les
problémes d’initialisation. Aucune littérature n’existe sur ce sujet. Une bascule asymétri-
que est une bascule biaisée de maniére a ce qu’au moment de la mise en marche “power
on”, la bascule converge naturellement vers 0 ou 1 dépendamment du biais utilisé. La
figure 2.1 montre un exemple d’une bascule-D avec son équivalent asymétrique, et la
figure 2.2 montre des simulations SPICE de la bascule asymétrique ou I’alimentation est
modélisée comme une rampe. Les résultats de ces simulations montrent que !'initialisation

par des bascules asymétriques est possible (figure 2.2-a). Cependant, cette derniére (initia-
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lisation) dépend fortement des charges sur Q et Q. Une autre simulation SPICE (figure
2.2-b) nous montre que I’initialisation peut s’inverser si une charge suffisante est appli-
quée sur Q ou Q. Les bascules asymétriques sont aussi sensibles au bruit lorsque des ram-
pes d’alimentation avec de petites pentes sont utilisées. Une perturbation sur

I’alimentation peut également inverser |"initialisation.

Les bascules asymétriques s’avérent étre une solution possible au probléme d’initiali-
sation. Cependant, pour les raisons techniques mentionnées plus haut et le peu d’informa-

tion sur le sujet, nous ne considérons dans ce chapitre que les techniques de reser explicite

avec des entrées de mise-a-0 / mise-a-1.
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Figure 2.2 Résultats des simulations SPICE sur la bascule
asymétrique montrée sur la Figure 2.1 a) sans charge sur
les sorties b) avec une charge de 0.2pF sur Q.

Dans la littérature sur le probléme d’initialisation, nous trouvons entre autres les tra-
vaux de Pixeley et Beihl [103], de Pixely et al. {102] et de Rho et al. [105]. Dans [103],
Pixeley et Beih proposent une technique pour vérifier si une machine a états finis donnée

est initialisable. Ils proposent aussi une méthode pour en extraire une séquence d’initiali-



sation dans le cas favorable. Dans [102], une autre méthode exacte pour extraire les
séquences d’initialisation basée sur les BDD (Binary Decision Diagram) fut proposée.
Dans [105], Rho et al. ont publié une nouvelle technique pour extraire la plus petite
séquence de synchronisation d’une machine  états finis donnée. Evidemment, plusieurs
séquences de synchronisation minimales peuvent exister. La technique proposée dans

[105] garantit i’extraction d’au moins une séquence.

Jusqu’ici, nous n’avons mentionné que les travaux dont I’objectif est de garantir/
extraire une séquence d’initialisation pour un circuit en mode de fonctionnement normal
(autrement dit sans pannes). Malheureusement, ceci ne garantit pas ’initialisation de ce
méme circuit en présence de certaines pannes, dites pannes qui peuvent empécher I’initia-
lisation. Un exemple simple de ce genre de situation apparait lorsque le reset d’une boucle
est collé 2 la valeur inverse de sa valeur active. Dans [1], Abramovici et Parikh ont pro-
posé une méthode qui nous permet d’identifier directement ces pannes, et d’extraire si
possible, une ou plusieurs séquences de vecteurs pour assurer ’initialisation du circuit en

leur présence.

Mathew et Saab [81] ont étudié de leur coté I’effet du reser partiel sur la génération
algorithmique et sur la couverture de pannes. En effet, les entrées set/reset sont des entrées
additionnelles qui nous permettent d’avoir un contrdle plus grand sur I’état de la machine.
Une utilisation appropriée de ces entrées peut résulter en un gain de testabilité, en plus de
leur utilisation pour assurer I’initialisation. Cette idée a été exploitée par Abramovici et al.
[2]. Ainsi, ils ont proposé une méthode de sélection des bascules pour assurer !'initialisa-
tion en se basant sur leurs contributions au test du circuit. Les bascules qui ont le plus
d’effet sur la couverture de pannes et qui assurent I’initialisation sont retenues pour le

reset partiel.
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Les techniques discutées ci-haut sont essentiellement destinées au test algorithmique.
Dans un contexte de test pseudo-aléatoire, d’autres problémes d’initialisation peuvent sur-
gir. Par exemple, Nadeau-Dostie et al. [94] ont soulevé le probléme des bus dans une
machine mal initialisée. Si plusieurs amplificateurs sont activés simultanément, des con-
flits peuvent étre générés, et ainsi amener la machine en question dans des états invalides.
Ceci entrainera éventuellement une corruption de Ia signature. Le reser complet peut éwre
vu comme solution possible au probléme des bus, cependant, il ne s’agit que d"une solu-
tion partielle et colteuse. Ceci est un probléme fondamental du test pseudo-al€atoire dans
le cas des circuits avec bus. Des solutions pour ce probléme ont déja été proposées [94].
Une des solutions consiste & concevoir la machine de maniére a ce que la logique contrd-
lant les bus ne puisse jamais activer plus d’un amplificateur par état. Dans le présent cha-
pitre, nous supposons que tous les circuits sont congus selon la solution mentionnée

précédemment.

Ben Hamida et Kaminska [17][18] ont récemment proposé une mesure pour quanti-
fier I’initialisation dite I’initiabilité. L initiabilité vient s’ajouter aux notions de contrdlabi-
lités classiques pour former un ensemble de mesures pour les circuits séquentiels.
L’initiabilité¢ d’un noeud séquentiel est définie comme étant la probabilité de le contréler
au temps “t+17, sachant qu’il ne I’était pas au temps “t”. Une mise en oeuvre d’un pro-
gramme pour calculer les initiabilités, appelée TOSTA, a également été proposée par les
mémes auteurs. Les expériences rapportées dans [17][18] ont montré que les initiabilités
peuvent osciller en fonction du temps “t”. La convergence vers une limite stable n’est par-
fois pas garantie. Dans ces conditions, nous ne pouvons pas affirmer avec certitude que
I'initialisation est atteinte. Dans le présent chapitre, nous proposerons une généralisation
des mesures COP classiques pour inclure les circuits séquentiels. Ces mesures, comme

nous le verrons, quantifient I’initialisation et le test sans avoir besoin de dédier une mesure
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spécifiquement a I’initialisation. De plus, nous démontrerons que ces mesures sont non-

décroissantes en fonction du temps.

2.2 Coiit du reset complet

Dans cette section, nous évaluerons I’impact d’un reses complet sur la surface d’un
circuit. Pour cette évaluation, nous considérons plusieurs mises en oeuvre de bascules et
de flip-flops de type D, ainsi que leurs équivalents avec entrées set/reset. La méthode de
calcul de la circuiterie ajoutée (apreés insertion d’une bascule avec entrée set/reset), pré-
sentée ici, est inspirée de la méthode proposée par DasGupta et al. {42], méthode qui fut
largement utilisée par plusieurs auteurs [4][98]. Dans ce type d’analyse, I’ajout de circui-
terie est souvent exprimé en fonction de K, défini comme étant le rapport entre le nombre
de portes dans la partie combinatoire du circuit et le nombre de bascules ou de flip-flops
existant dans le méme circuit (voire appendice 1). Selon [42], K varie entre 5 & 25 dépen-

damment du genre d’application visée avec le circuit.

Considérons la bascule de la figure 2.3 et son équivalent avec entrée reser congue au
niveau porte. La circuiterie ajoutée pour introduire le mecanisme de mise-a-0 cofite 1
porte par bascule. Par conséquent, la circuiterie ajoutée due a un reset complet peut

s’écrire comme suit:

)
01 = (m x 100% 2.n



B N T 3
B °
CK CK

Figure 2.3 Une mise en oeuvre d’une bascule de type D et de son
équivalent avec entrée de mise a 1

La figure 2.4 montre I’évolution de O en fonction de K. Nous constatons ici que la
circuiterie ajoutée peut atteindre 10% de la surface totale du circuit lorsque K = 5, etelle

est plus de 5% pour K < 15.

Un autre cas intéressant est le flip-flop de type D avec son équivalent, congus tous les
deux au niveau transistor (voir figure 2.5). Ces circuits sont inspirés de la bibliothéque de
cellules normalisées CMOS4S de la société canadienne de micro-électronique [29]. La
version avec entrée setf contient 20 transistors au total, 4 transistors de plus que la version
simple (sans entrée set/reset), par conséquent, nous pouvons exprimer la circuiterie ajou-

tée due a un set/reset complet comme suit:

02 = (17(::72'0) x 100% = (K':-—S) x 100% (2.2)
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rapport K

-y o

S—

— 1 N ’ | N S
K | — T 85—
| L L h?\l Q rDL ~ T
x'—\}' H’L_,J
|

a) b)

Figure 2.5 Une mise en oeuvre d’une flip-flop de type-D et son
équivalent avec mécanisme de mise-a-1

Nous constatons ici que I’équation 2.2 est identique a I’équation 2.1. Notons que le
nombre de flip-flops nécessaires est généralement plus petit que le nombre de bascules
pour réaliser une fonctionnalité donnée. Dans certains cas, il peut étre jusqu’a deux fois
moindre. Néanmoins, méme dans un circuit congu avec des flip-flops comme ceux de la

figure 2.5, la circuiterie ajoutée pour introduire un reset complet peut atteindre des propor-

tions importantes.
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La méthode de calcul de la circuiterie ajoutée adoptée ici n’est évidemment
qu’approximative. Des méthodes plus élaborées tenant compte de la réalisation physique
nous donneraient certainement des estimations plus précises. Malheureusement, a notre
connaissance, aucune caractérisation détaillée de la circuiterie ajoutée au niveau physique
n’est publiée dans la littérature. Quelques chiffres empiriques sont parfois publiés & titre
indicatif seulement. Par exemple, Abramovici et al. [2] estiment que les bascules avec
mécanismes de mise-a-0 / mise-a-1 sont a peu prés 10% plus petites que les bascules avec
des mécanismes de balayage. Dans [8], Agrawal et al. ont mentionné que le balayage
complet peut introduire des ajouts de circuiterie qui peuvent atteindre 30% dans certains
cas, dépendamment du type du balayage utilisé. Si ces deux chiffres sont représentatifs de
la réalité, nous pouvons conclure que le reset complet peut introduire des circuiteries ajou-
tées qui sont supérieurs & 17% de la surface totale du circuit (voir appendice 1). Le
tableau 2.1 donne des dimensions au niveau physique de plusieurs bascules tirées de diffé-
rentes bibliothéques de cellules standards. Ces dimensions sont normalisées par rapport a
la taille d’une bascule simple dans la méme technologie et réalisée selon la méme appro-
che. Par exemple, la taille de la bascule S-R dff est 25% plus grande que son équivalent
simple.

Tableau 2.1 Aires relatives de plusieurs bascules (dff) ainsi que leurs
équivalents avec mise-a-0 (R-dff), mise-a-0/1 (S-R dff) et avec
mécanisme de balayage (dffscan).

Libraries daff R-dff S-R dff dffscan
~CMOS3DLM3U] || T - T.18 :
CMOS4S [29] 1 - 1.33 -
7 T 12 (WX (K
" LCA300R (78] | T3 1.28 T.28
HCMOS [79] I 1.2 1.4 1.6

Notons ici qu’en plus de la circuiterie ajoutée, un reset complet peut altérer les perfor-

mances du circuit. Ceci est particuliérement vrai dans le cas des applications a hautes per-
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formances. Dans le cas des bascules de la figure 2.3 et de la figure 2.5, nous pouvons déja

constater que les portes ajoutées pour forcer une mise-a-1 sont sur les chemins critiques de

ces bascules.

2.3 Résumé de I’article de la section 2.4

Dans I’article qui fera I’objet de la section 2.4, paru dans IEEE Transactions on Com-
puters en octobre 1995, vol. C-44, No. 10, pp. 1251-1256, nous étudierons le probléme de
I’initialisation des circuits séquentiels dans un contexte de test pseudo-aléatoire. Comme
mentionné précédemment, [’initialisation dans un contexte de test pseudo-aléatoire est
généralement accomplie par I’application d’une séquence de vecteurs déterministes ou

bien par un matériel spécifique dédié tel que le reser complet.

Dans cet article, nous montrerons que I’initialisation avec des vecteurs pseudo-aléa-
toires est faisable. Nous proposons un modéle basé sur des chaines de Markov modifiées
pour modéliser les circuits séquentiels. Ce modéle nous permettra de montrer que ['initia-
lisation en fonction du nombre de vecteurs appliqués est une fonction non décroissante.
Cette propriété est a la base du concept d’initialisation par des vecteurs pseudo-aléatoires.
En effet, la non-décroissance de la fonction d’initialisation nous montre qu’il est exclu de
retourner a un état inconnu (non initialisé) a partir d’un état connu. C’est 13, la principale

contribution de cet article.

A partir du modéle markovien proposé, nous avons également développé un ensem-
ble de régles de calcul des mesures de testabilité similaires a celles développées dans [17].
Une méthode de calcul itérative nommeée sCOP (de sequential COP) pour propager ces
mesures inspirée de [17], fut aussi développée. Notre méthode est différente de la méthode
proposée dans [17], car sCOP calcule les mesures itérativement, sans avoir a couper artifi-

ciellement les lignes de retour.
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Figure 2.6 L’arbre de synchronisation pour “n” cycles de |’exemple
montré a la Figure 2.7

Pour comprendre le principe de I’initialisation par des vecteurs pseudo-aléatoires,
considérons I’exemple de la figure 2.7 de la page 39. La figure 2.6 représente I’arbre de
synchronisation de ce circuit. L’application du vecteur “[01]”, par exemple, fait transiter la
machine d’un état complétement inconnu {sq, s} vers I’état connu {sp}. En général, si
nous assumons que les vecteurs d’entrées sont équiprobables et que I’état initial de la
machine est complétement inconnu, la probabilité que cette machine soit encore non ini-

tialisée aprés un cycle est
Probabilité de non initialisation = 7
Aprés 2 cycles,
1\2
Probabilité de non initialisation = (l)
et aprés “n” cycles,

1\n
Probabilité de non initialisation = (K)
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Par conséquent, la probabilité d’initialisation de ce circuit aprés “n” cycles est
1\n
Probabilité d’initialisation = 1 — ( 1)

Nous pouvons déja constater a partir de cet exemple que la probabilité d’initialisation
est une fonction croissante de “n” et qu’elle converge vers 1 aprés quelques itérations seu-

lement.

Des résultats expérimentaux nous ont confirmé que !’initialisation avec séquences de
vecteurs de test pseudo-aléatoires est faisable. Nous avons conduit plusieurs expériences
sur un grand ensemble de circuits d’essais séquentiels. Sur les 30 circuits considérés, 20
circuits ont été déclarés faciles a initialiser. Des simulations logiques (en utilisant Verilog-

XL de Cadence) furent également invoquées pour confirmer 1’initialisation.
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2.4 Producing Reliable Initialization and Test of Sequential
Circuits with Pseudo-Random Vectors .

M. Soufi, Y. Savaria, F. Darlay and B. Kaminska

Department of Electrical and Computer Engineering
Ecole Polytechnique de Montréal
P.O. Box 6079, Station “Centre-Ville”, Montréal, Canada (H3C 3A7)

ABSTRACT

In this paper, the initialization of sequential circuits using pseudo-random input
patterns is addressed. An extended Markov chain model that covers the initialization
phase is proposed. This model supports the theoretical framework used to demonstrate
that sequential circuits can be initialized with pseudo-random vectors. This leads to a
uniform BIST approach in which initialization and testing are performed together with a

single pseudo-random generator.

2.4.1 Introduction

Sequential circuit testing usually requires a prior initialization. Indeed, if the circuit
cannot be fully initialized, some faults may remain untestabie, and a single uninitialized
bit is enough to corrupt the expected good signature with any signature analysis scheme.
This initialization may be complex, and could require up to 10000 vectors for complex
circuits [22]. Moreover, even with PR testing, a deterministic initialization is often
essential, and if it is obtained by a deterministic sequence, some additional hardware

devoted to the application of such a sequence may still be needed.
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In order to guarantee initializability, set/reset inputs can be required for every flip-
flop, in which case one pattern can determine the complete system state [72]. However, it
may be unnecessary to force a deterministic initialization on flip-flops that are used as
delay elements or for retiming, for example. With many designs, especially board designs
using SSI and MSI components, initialization can be accomplished by using the
asynchronous preset/clear inputs to feed every flip-flop [4]. In this paper, we are
specifically interested in the initialization of sequential circuits with PR vectors. In fact,
we propose a design for PR initialization. We will show how sequential circuits can be
reliably initialized with PR vectors. Our work supports the use of a PR testing approach, in

which initialization and test are performed together with a single PR generator.

This paper is organized as follows. In section 2.4.2, we propose a modified Markov
chain model that accurately models the initialization phase of sequential circuits. In
section 2.4.3, the initialization probability of sequential circuits is addressed. Some results

are presented in section 2.4.4 and our main conclusions are summarized in section 2.4.5.

2.4.2 Initialization of Sequential Circuits in Pseudo-Random Testing

As mentioned earlier, testing a sequential circuit generally requires a prior
initialization to put the circuit in a known state. This state should be uniquely determined
for deterministic testing. However, in PR testing, if it is necessary to know precisely in
which state the circuit has been initialized, it is not essential to control it precisely. Indeed,
if the circuit is in one of its recurrent states as discussed below, its responses can be

determined provided that PR input patterns are reproducible.
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2.4.2.1 Modified Markov Chain Model

Lin et al. [75] and Youssef [146] proposed generalized COP measures for sequential
circuits, where loops are modeled as Markov chain stochastic processes. According to
these authors, the state transition diagram of a sequential circuit can be modeled with a

Markov process, as shown in Figure 2.7-b.

Gy [10]
G7
> (&7 )
[or.11]
[00,01.11] [00,10]
b)

a)

Figure 2.7 a) A sequential circuit taken from the ISCAS s27 circuit,
b) its state transition diagram and the corresponding
Markov chain diagram as defined by Lin et al. and
Youssef

This chain can be completely described by means of a matrix (M) called the
probability transition matrix. This matrix reflects the probabilities of taking specific
transitions in one step between the circuit states. For the circuit in Figure 2.7, this matrix
is:

M= Soo S| _ |0,75 0,25|  where sjjis the transition probability, between
05 05 state i and state j, in one step.

S10 1

At each state, we can compute the probability of being in either state in Figure 2.7-b

(=, (ir) and x_ (i) ) given that the circuit was initially in a known state. For instance,
o {

given that the initial state is “i”, the probability vector describing the states at time “t” is
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(i) = (i.0) x M (2.3)

where I (i,z) = (nxu(i,t) x, (n).

In the following, we propose a modified Markov chain process to capture the
initialization phase. The corresponding extended Markov chain diagram for the previous
sequential loop is depicted in Figure 2.8. In our model, we add a third possible state “X™
(meaning unknown) to each node, and the initial state is the one where all circuits nodes

are at “X”".

[00,01,11] or.1j [00,10]

Figure 2.8 The state transition diagram of the extended Markov
chain model of the example in Figure 2.7

This model automatically takes into account the initialization phase of sequential
circuits. Initially, we start from the “unknown” state Iy, and at each time step “t”, the
probability =, (r) Lot being in state “j”" can be computed by means of equation 2.3 (where

the starting state “i” of equation 1 is “Iy” in this case), which applies to all Markov chains.

1. Since the initial state is, by assumption, always Iy. This will not be explicitly specified in the rest of the
paper, and thus n (1.0 == (0.



The probabilities « (1) as a function of the time steps “t” for the above loop are shown in
Figure 2.9. Note that the probability of being in state Iy decreases to zero. However, =, (1)
and =, (1) increase, but they stabilize after a few time steps. Note also that the
initialization probability defined as P () ==, (0)+m (0 is as high as “.99” at ¢ = 4.
This means that among all possible PR sequences of length I=4. 99% do initialize the
circuit in a predictable and reproducible manner. This interpretation of the initialization
probability gives us a measure of the probability that a single logic simulation of an
initialization sequence can determine whether or not a circuit has been initialized. Note
that, if the signature of the good circuit is to be determined by simulation, at least one

simulation must always be performed.

Probability
1

0.8

0.6

04

Iteration

Figure 2.9 Curves representing the probabilities n(sqg), n(s1) and
n(Iy) as functions of time “t”

Generally, the state diagram of a digital circuit is composed of two subsets, as
depicted in Figure 2.10: a transient subset T, which includes all states where at least one
flip-flop is at “X”, and a recurrent subset R, which includes all states where no flip-flop is

at “X”. A fully initializable circuit should drift to R after a finite number of time steps, and
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it should stay there unless there are illegal assignments generating unknown states. This is

the basis of sequential circuit initialization with sequences of PR vectors [41].

Figure 2.10 Markov chain of a digital circuit.

2.4.2.2 Testability Measures

From the general model depicted in Figure 2.10, and using the definitions provided in

sections 2.4.2.1, we define the following controllabilities:
The controllability at 1 of a flip-flop “h” at time “t™:

Gty = Xm0
j(where h=1)

The controllability at 0 of a flip-flop “h” at time “t”:

Coth) = X (1)
j(where h=0)

The controllability at “X™ of a flip-flop “h” at time “t™:

Chty= Y m®
Jj{(where h=X)

with C, (A,t) +Cy(h,0) +C (A1) =1

24)

(2.6)

2.7

Unfortunately, it is not practical to compute controllabilities from the previous

equations. Indeed, as circuit complexity increases, the size of the transition matrices



grows as 3" (where “N” is the total number of flip-flops). Below, we will show that it is
possible to directly compute approximations of these values, called sCOP numbers, from

the circuit structures, in a manner similar to the one proposed in TOSTA [17].

2.4.2.3 sCOP algorithm

The proposed formulas to approximate C,(A.f), C,(h.t) and C,(h,r) are obtained
from enlarged truth tables for each gate taking into account that each internal node of the
circuit can be at “X”. In the following example, we show how the different

controllabilities for an AND gate are computed. This can easily be generalized to all gates

(refer to [128]).

Considering the AND gate and its enlarged truth table of Figure 2.11, we have

prob {S+#0 attimet} = prob{(4#0 attimet)and(B+0 at timet)}

102

xxoﬁo—-oocm

A s
B -

Figure 2.11 Enlarged truth table for an AND gate.

xx;ﬁ—.o—-.—o

Therefore, if we assume that controllabilities to zero of A and B are independent,

then,

1-Co (S, 1) = ((1-Co(4,0) ) x(1-C4(B, 1) ))
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and thus,

Co(Sit) = 1—(1-(:0(11,:)) xLI—CO(B,:)).

Since,

C,(S,1) =Prob{4 =1 and B=1 attimet},

therefore,

Ci(5,0 =C, (4,0 xC, (8,1,

and obviously we have, Co(S0) + C1 (S0 + Cx (S,1) = 1.

The computation of SCOP values requires the following steps:

1. Set the initial controllabilities C, (4, 0) , C, (h, 0) 1o zero for each internal node;
2. For each primary input I, set C, (1, 1) , C, (1, ¢) t0.5;

3. Following a ranked order of circuit nodes “h”, for “t” varying from 0 to the required
time, compute C; (h, ) and C, (h, ) for all “h”, from C,(h,t—1) and
Co(ht=1).

2.4.3 Initialization Probability of Sequential Circuits

Below, we show that the initialization probability P (s) at each step “t” is equal to the
sum of the probabilities of all the recurrent states. We also show that this initialization
probability is a non-decreasing function of time t. Since the initialization probability is
hard to compute, we will define two easily computed bounds for P (1) = 1-P(r) to
declare whether or not a sequential circuit is initializable. Moreover, if we assume that the

flip-flops are independent, we can compute an approximation for the overall initialization

probability.

Theorem 1: The probability that a circuit C is initialized with a PR sequence of length

“t” is given by
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P = Z nl(t) where R is the set of all recurrent states
JER

Proof: It is equivalent to say that a “circuit is initialized with a PR sequence of length
t” and that “at time t, the circuit “C” is in one state of the subset R” (see Figure 2.10). This
follows from the fact that once a circuit is fully initialized, no new “X” state can appear.
Moreover, at some time “t”, the events “be in state i” and “be in state j” are disjoint. Thus,
their associated probabilities may always be summed when describing their union, and

P(t) = an(o (2.8)

r1eR

Q.E.D
Theorem 2: P(¢) is a non-decreasing function of the time step “t”.

Proof: Instead of providing a general proof of this theorem, we only show that it holds
in a simple case: a general one flip-flop circuit. This simplified proof can be directly
generalized to circuits with more than one flip-flop (refer to Appendix 3 for a sketch of the

proof for the general case).

Without loss of generality, the transition matrix of the circuit depicted in Figure 2.12

abo
M= |cd0

efég



Combinational Y

part

Figure 2.12 Example of a circuit with three states
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If we express the probability vector quantifying the probability of being at time “t” in

one of the states as I1(¢) = (a,B,y) , Where Iy is the initial state

then,
ma+1 =mo xmt D

o) <M x M
= TI() xM
(aa+Bc+ye,ab+Bd+1fyg)

]

As mentioned in theorem 1, the initialization probability at time “t+1” is given by
P(+1) = n’o(l+ 1) +11:$l (¢ +1)
= aqa+fc+ye+ab+Bd+yf
=a(a+b) +B(c+d) +y(e+))
Using the fact that the summation of all transition probabilities associated with any
state is always 1, we have:
P(t+1) =a+B+y(e+))
=P()+y(e+r))
>P() if y(e+f) =0
Thus, in circuits with one state-variable, where known inputs do not generate

unknown states, if the circuit is initializable, P (¢) is a strictly increasing function of “t”,
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and the only exception is when the circuit cannot be initialized, in which case P(r) = 0

for all “t”. Q.ED

In general, the exact computation of P(r) has excessive computational complexity
due to the 3N dimensionality of the matrices. However, it is possible to approximate the
probability of being in a state with at least one “X”, P_(1) = 1-P(s), by two easily
computed bounds, as shown below (Theorem 3). One should note here that the exact
computation of these bounds using Markov chain processes is also a time consuming
process. However, these bounds may be directly approximated using sCOP numbers,

which have a linear computational complexity.

Theorem 3:
L= Px U (2.9
with
L - mar{c (1)
and

o= 3 (c(n) o

i=1

where i = 1,2..... N and “N” is the total number of flip-flops in the circuit.

Proof: From previous definitions, we can express P (1) = 1-P(r) as the sum of the

individual state probabilities of all states in the subset of transient states T. Thus,

P ) = X m).
jeT
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Moreover, we have already defined Cx( h’, r) as (equation 2.6)
c(ny1) = 2 o,
jeT and hz‘ =X
thus Cx( h t) is a sum of a subset of the transient states, where h; = X. However,

P_(1) is the probability of the union of all the transient states. Therefore

Cx( hl, r) < Px 03} for every hi .
Thus the first part of the inequality is
max( Cx( h’, t)) < }’x 6)

The second part of the inequality can be developed as follows:

)3 Cx(h:’ ‘) = Cx("l") +Cx(h2’ ’) e +Cx("N’ ’)'

i=1

This sum includes all the transient states. However, since they are not disjoint, the

probabilities associated with some states are counted more than once. Therefore,

P.ys Y C k) QED.

i=1

Finally, it is also possible to compute an approximation for the initialization
probability. The proposed expression is an approximation partly for the same basic reason
that COP [53]{54] and sCOP numbers, our proposed generalization to sequential circuits,
are approximations. Indeed, all flip-flop groups controlling a node through a given gate
are considered to be independent. Exploiting this assumption for the computation of the
initialization probability, we can easily derive the following approximation of the

initialization probability, called AIP(t)
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atpoy = [T #(n,0) 2.12)

i=1

where P( k., I) is the initialization probability of flip-flop “i” at time “t” defined as

P(”r ‘) = Co("r') +Cl(h:")

Recall that the bounds “U”, “L” and the approximate initialization probability
AIP (1) are computed using sCOP, which is linear with respect to the number of gates in
the circuit. Therefore, these parameters are only approximations. However, the results
conducted on a large subset of the ISCAS’89 sequential benchmarks shows that they are
in general sufficient.

2.4.4 Experimental Results

In the first experiment, the sCOP computation method was run on a large set of
ISCAS 89 sequential benchmark circuits [26]. We computed the approximate initialization
probability 4P = 1-4IP with (equation 2.12), the lower and upper bounds of the
complement of the initialization probability (U and L (equation 2.11), (equation 2.10),
until they stabilized or until the number of iterations exceeded 2 x 10* . The “AIP” and the
bounds are declared to be “stabilized” when their values computed to an accuracy
arbitrarily set at lo_16 do not change until the limit of 2 x 10 time steps is reached. The

results are shown in Table 1, where a flip-flop is declared impossible to initialize when its



53

initialization probability P(h‘., .-) sticks at 0 indefinitely, and it is declared difficult to

initialize if its initialization probability remains lower than a limit set arbitrarily to 0.99.

Probability a) Probability b)
3 100
25 \ 10 U —_—
| AIP
2 \u 1
1.5} y 0.1
AP\
1 {IP O 0.01 L
0.5 L \\ 0.001
%50 15 20 5 30 35 a0 T B 3035
Iteration Iteration
Figure 2.13 “U”, “L” and “AIP” were non-increasing functions of
the time “t” in all experiments as shown here for s298
Table 2.2 Computation results of “U”, “L and “AIP” until they stabilize or
the number of iterations exceeds 20,000 vectors
Impossible to Hard to initialize
Upper bound AIP Lower bound initialize FFs FFs
Circuit # Val
name DFF U Vu AlP P L A7 #imp | Vigp || #bard Vhard
27 3 <10 ° | 54 <10 54 <100 |54 0 1 0 7
5208 8 w0 " 56 10 ° s6 || w"° 56 0 2 0 8
5298 14 =100 | 144 12x10 0 144 || 2107 144 0 4 0 23
s344 15 =10 | 130 %100 | 130 |[3x10° | 128 |[|o 3 0 22
s349 15 9x10"° | 183 9x100° | 183 |[ 3.107° {178 [[0 3 0 29
5382 21 B3x10 " | 141 B3e10"" | 141 [ 3.0 | 141 [0 2 0 20
s386 || 6 10" 173 107'° 173 || 0 '° 173 Jlo 2 0 25
420 16 10 "° 56 0°° s6 || 107'® 56 0 2 0 8
s444 || 21 x| 175 x10° | 175 || 2x100° [ 175 [0 2 0 8
s510 6 6 ™ 1 a0 1 0 6 | 6 l
$526 21 3x10 0 140 3x10 0 140 || 10" 140 ([0 4 0 22
s526n || 21 ax10° | 140 ax107° | 140 || 107" 140 |fo 4 0 2]
s641 19 sox10"° | 212 6oxt0° | 212 [[ 810 [210 [0 2 0 28
s713 19 130x10 ° | 362 ox10-° | 362 [} 610> | 350 |{0 2 0 43
$820 5 gx10"" | 327 9x10-° | 327 {] 3.107° {327 |0 1 0 43




Table 2.2 Computation results of “U”, “L” and “AIP” until they stabilize or
the number of iterations exceeds 20,000 vectors

I Impossibie to || Hard toinitialize
Upper bound AIP Lower bound initialize FFs FFs

Circuit # Val "

name DFF U Va AIP P L vi #imp | Vimp || #hard | Vian
832 || 5 321010 | 315 || 1310 ° | 315 || 4xt0® | 315 || O 1 0 a2
838 || 32 107 6 0 '° s6 || 10 s6 |Jlo 2 0 8
953 || 29 218 I o |[f1 ) 19 1 |26 2
sii96 || 18 <0 |3 <0 |3 <107 |1 0 1 0 3
s1238 || 18 <107 |3 <0 |3 <07 |1 0 1 0 3
sl423 || 74 tzxio ° | 193 =10 | 193 || ax10""° 190 ||o 3 0 31
sias8 [[6 |27 64 9 64 || 48 64 |lo 1 6 !
siags [l6 | 275 64 97 68 | 4 6 |[o 1 6 I
s5378 || 179 [ 3607x107 7| 6075 || 3617x107""| 607 || 413x107"" | 6069 || O 15 o 1046

5

s9234 || 228 [[ 1737 1642 || w |t ) 172 |t 182 | 203
s13207 || 669 || 480 2x10° || 1 o (It ) 406 | 714 52 13618
s15850 || 597 || 3298 510 1 w. || 1 o [|420 |79 |i286 |24
535932 || 1728 |[ 10107 | 147 wox10 0 | 147 || 2x107"° [ 128 Jo 1 0 18
s38417 |{ 1636 || 5133 2x10° || ! w0 |1 © 212 | 3079 || 32 | 7798
538584 || 1452 | ss49 1023 |1 o |1 o |49 13 1417 | 262

I. #DFF: Number of FFs in the circuit

2. U, V; value of the upper bound U and the corresponding iteration when the bound stabilizes

3. L, Vp: value of the upper bound U and the corresponding iteration when the bound stabilizes

4. AIP, Vzjp: the complement of the approximate initialization probability (AIP = 1 - AIP) and its corres-

ponding stabilization iteration (V&7p).

5. #imp, Vjyp the number of impossible-to-initialize flip-flops and the corresponding iteration when #imp

stabilizes.

6. #hard, Vg the number of hard-to-initialize flip-flops and the corresponding iteration when #imp stabi-

lizes.




55

70 s1423

—S5378

B
40 A_-rsasz
s510 5953
30 :]_ \ +

TN

20p. ¥

10

o
0 50 100 150 200
[teration

Number of flip-flops

Figure 2.14 The number of flip-flops that are declared not initialized
as a function of time step “t”.

The results show that a majority of circuits have a good probability of being
initialized after a reasonable number of PR vectors. The upper bound “U” of the circuit
s713, for example, is as small as( 1,30 x 10_14) after 362 iterations. Therefore, the
probability that this circuit will be initialized by a PR sequence of length 362 vectors is
better than (1-1,30x 10—14) . This means that among all possible sequences of 362
vectors, (100~ 1,30 x 10~12)% do initialize the circuit in a predictable and reproducible
manner, provided that the input vectors are PR and that the independence assumption
which underlies sCOP calculations is a good approximation. Moreover, in all the
experiments performed, the two bounds “U” and “L”, as well as the “AIP”, were non-
increasing functions of the time “t”. Furthermore, for the circuits that were declared to be
initialized, these functions were almost null after applying a small number of iterations, as
shown in Figure 2.13-a for the case of s298. The same plots are depicted in Figure 2.13-b
on a semilog scale to illustrate the fast convergence rates of each of the three parameters

“U”, “L” and “AIP”. However, some circuits (s510, s953, s1488,51494,59234, s13207,
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s15850, s38417, s38584) cannot be easily initialized with a reasonable number of PR
vectors, and they seem to be impossible to initialize without hardware modifications.
Figure 2.14 shows the dynamic of the number of flip-flops, which are still not initialized,
as a function of time “t”. Note that a majority of flip-flops can be detected as initializable
or not-initializable after a reasonable number of iterations. Therefore, it seems that a limit
on the iteration number arbitrarily set to 100 may be sufficient to detect the majority of

flip-flops which are not initialized.

2.4.5 Conclusion

To summarize, design for pseudo-random initialization was shown to be feasible. The
proposed generalized testability measures, which are based on a modified Markov chain,
were shown to be capable of predicting whether or not a sequential circuit is initializable.
The complexity of computing these measures is linear with respect to the number of gates

in the circuits

Results of experiments conducted on 30 sequential ISCAS 89 circuits were reported.
Among these circuits, 20 were found to be easy to initialize with few pseudo-random
vectors. This finding was not restricted to small circuits, and larger ones were also found
to be easy to initialize. Moreover, we confirmed experimentally that the initialization
probability is a non-decreasing function of the number of clock cycles, and that 100 clock

cycles were in general sufficient to declare whether or not a sequential circuit is

initializable.
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2.5 Méthode de modification pour initialisation

Les résultats expérimentaux de la section 2.4 nous montrent qu’il existe une classe de
circuits qui résistent a ’initialisation avec des vecteurs pseudo-aléatoires. Un exemple
typique d’une telle classe est la bascule T. La bascule T, montrée sur la figure 2.15, est
impossible 2 initialiser. A partir d’un état inconnu, nous ne pouvons jamais transiter & un
état connu. Dans un contexte pseudo-aléatoire, il existe un autre type de probléme d’initia-

lisation ou cette derni¢re, malgré qu’elle soit possible, exige de trés longues séquences
E ] :
—Ql

Figure 2.15 Bascule T qui est un exemple d’un circuit impossible &
initialiser

d’initialisation.

Dans ce qui suit, nous proposons une méthode simple pour assurer [’initialisation des
circuits séquentiels difficiles a initialiser avec des séquences d’initialisation de longueurs
raisonnables. Avec cette méthode qui est basée sur les mesures de testabilité sCOP, un

sous-ensemble de bascules est sélectionné comme candidats pour un reser partiel.

La méthode proposée ici consiste a définir un critére d’initialisation approprié pour la
probabilité d’initialisation p( h, t) de fagon  ce qu’une bascule “A,” soit déclarée initia-
lisée si sa probabilité d’initialisation est supérieure au critére en question. Evidemment,
nous pouvons toujours concevoir des contre-exemples. Le critére d’initialisation n’est
qu’un critére heuristique que nous voulons efficace dans la majeure partie des cas. Nous
proposons également dans cette méthode, un critére d’arrét sur le nombre d’itérations. Ce

critére est reli€ au fait que la complexité du calcul des nombres sCOP est fortement dépen-
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dante du nombre d’itérations utilisées. En effet, le calcul des nombres sCOP est “n” fois
plus complexe que celui des nombres COP, o “n” est le nombre d’itérations utilisées. De
plus, dans le cas ou une bascule est impossible a initialiser, nous risquons de faire tourner
le programme sCOP indéfiniment sans atteindre le critére d’initialisation. Par conséquent,
il est impératif de limiter le nombre d’itérations de sSCOP. Avant d’aller plus loin, posons

I’hypothése heuristique suivante de laquelle découle le critére d’arrét:

Hypothése: Si une bascule est encore non initialisée aprés “S™ itérations, elle ne sera
pas initialisée avec “S + € ” itérations, ou € est raisonnablement petit et “S™ est un critére

d’arrét qui sera détermin€ a partir des résultats expérimentaux.

Nos résultats expérimentaux montrent que cette hypothése est vérifiée avec une
bonne probabilité. Encore une fois, I’hypothése ci-dessus n’est qu’une hypothése heuristi-
que. Des contre-exemples peuvent étre construits. L’argument de base sous-jacent de
I’hypothése est directement relié a un compromis entre le nombre d’itérations qui affecte
principalement la complexité de calcul des nombres sCOP et la précision de prédire
qu’une bascule ne puisse étre initialisée. “S™ dépend de la nature et de la complexité du

circuit considéré.

2.5.1 Heuristique de mise-a-0 / mise-a-1

En utilisant cette hypothése, nous proposons ici une méthode heuristique pour modi-
fier les circuits difficiles a initialiser avec des vecteurs pseudo-aléatoires, dans le but de les
rendre facile a initialiser. Avec cette méthode, toutes les bascules déclarées encore non ini-
tialisées aprés “S™ itérations sont mises-a-0 / mises-a-1 en deux étapes. Dans la premiére
étape, les bascules déclarées impossibles a initialiser sont modifiées. Dans la deuxiéme

étape, le reste des bascules déclarées non initialisées est modifié. Une bascule est déclarée
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impossible 2 initialiser si sa probabilité d’initialisation pL h, t} reste collée a 0 jusqu’a la
«st ¢me., itération. Dans le cas ou cette probabilité est différente de 0 mais inférieure a une
limite (qui sera définie un peu plus bas), la bascule en question est dite difficile a initiali-

Ser.

La méthode de modification peut étre résumée comme suit:

1. invoquer sCOP pour calculer p| 4, t) de toutes les bascules. Aprés “S™ itérations, si
p( h, S) > 0,99 pour toutes les bascles _, exi.

2. else if p b, S) = O pour certains &,,
eimposer une initialisation déterministe avec un poids de 0,5 sur toutes les bascu-
les déclarées impossibles a initialiser;
ere-calculer les nombres sCOP pour toutes les bascules en commengant a partir de
t=0.
osi pkhl, S ) > 0,99 pour toutes les bascules 4., exi.
3. else if 0<pl h, s) < 0,99 pour certains k,,

*imposer une initialisation déterministe avec un poids de 0,5 sur toutes les bascu-
les déclarées difficiles a initialiser;

erecalculer les nombres sCOP pour toutes les bascules en commengant & partir de
t = 0, dans le but de vérifier si le circuit est effectivement devenu facile a ini-
tialiser.

Notons ici que le calcul des nombres sCOP est répété 3 fois, cependant, seulement
“S™ vecteurs pseudo-aléatoires, et non “3 x S, qui sont appliqués pour garantir 1’initiali-
sation. Les modes utilisés dans la méthode de mise-a-0 / mise-a-1 sont des moyens pour
évaluer la sensibilité des circuits aux changements, mais ils n’allongent pas la séquence

d’initialisation.

2.5.2 Résultats expérimentaux

Le tableau 2.3 donne les résultats obtenus ralativement a I’initialisation avec et sans

la procédure précédente d’insertion de points d’initialisation. Dans ce tableau, #dff se



rapporte au nombre de bascules ou un probléme est découvert et V est le nombre

d’itérations requises pour atteindre cette conclusion. Notez que quand V < 100, #dff est 0.

Les résultats montrent que le mode 1, ot seulement les bascules déclarées impossi-
bles a initialiser sont modifiées, est suffisant pour assurer I’initialisation de certains cir-
cuits (s510, s953, s15850). Cependant, le mode 1 s’avére étre insuffisant pour d’autres
circuits. Dans le cas du circuit s9234 par exemple, 2 bascules sont déclarées non initiali-
sées apres le mode 1 et ce n’est qu’aprés le mode 2 que le circuit est déclaré facile a initia-
liser. Notons que dans certaines situations, en I’occurrence le cas de s1488 et s1494, toutes
les bascules déclarées non initialisées ne sont pas impossibles a initialiser. Dans ce cas, le
mode 1 est sans utilité, nous pouvons ainsi passer directement au mode 2.

Tableau 2.3 Résultats de la méthode de mise-a-0 / mise-a-1

mode | mode 2
Impossible & | Difficile 4 ||Impossible 4 | Difficile 2 ||Impassible & | Difficile &
initialiser | initialiser ||initialiser | initialiser |[|initialiser | initialiser
circuit |#dff |V #dft |V |lmdr |V luder |V |lgder [V e (v |IT | T% (A% IM%
0 T | I A | z TR P - = 1- 0 Jo Jo I
208 [0 |2 |0 I8 |- 1- 1- 1- F - [0 TJ0 10 |-
298 |0 7 0 1233 |- - - PR | - - - 0 0 10 |-
344 )0 |3 [0 2 - |- - |- T [ 10 010 -
s349 [0 3 0 29 |- - - DO [ = - - 0 |0 |0 |-
(S382 1|0 pi 0 120 1- - - P . . =0 10 0 |-
(386 p] 0 235 |- = - 1 = - - 0 [0 |0 |-
420 |[0 p] 0 I8 |- . - - 1- - = - 0 |0 [0 |-
s44%_ ||0 p] 0 - - - - I[- - - - 0 [0 |0 |-
s510 6 100 |6 100 {jO 1 0 - - - - 6 100 |1.11 |0
e |0 3 o122 - - - P D = - - 0 10 |0 |-
26n [{0 4 0 21 || - - - - - - - 0 0 0 -
s641 0 2 0 28 |- - - - - - - - 0 0 0 -
s/13 0 2 0 48 ||- - - - - - - - 0 0 -
[s820 ||0 1 0 43 |- - - - - - - - 0 0 0 -
s832 . |0 T 0 132 (- - - -0 - - - 0 10 10 |-
5838 0 2 0 .3 - - - - - - - - 0 0 0 -
s953 19 100 {26 100 - - - - 19 |66 17370
si196 [|0 1 0 3 - - - - |- - - - 0 1] 0 -
[s1238 [|0 1 0 3 - - - - - - - - 0 0 0 -
s1323 |0 3 131 - - - - - - - o 10 0 1-
51488 ||0 T T 0 T 3 100 4|0 T 0 1 & [100 |39 {100
s1494 [0 | 3 T00 |[0 T 6 TOC [0 f 0 ] 6 [100 |39 [100
53378 |[0 T[22 [100 |- . = = |0 T |0 8 (122 |12 |35 |100
9234 ||[172 | 100 [206 (100 [[0 |2 p] T00 ||0 1 0 |8 |I178 |16 |1.67118 |
[ST3207 TOU ]330 100 |0 ~Z 1100 ||0 T0 |0 378 11 33
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Tableau 2.3 Résultats de la méthode de mise-a-0 / mise-a-1

{lmode 1 mode 2

Impossible & | Difficile & “lmpossiblei Diflicile 3 ||Impossible i | Difficile &

initialiser initialiser [|initisliser initialiser ||initialiser initialiser
circuit {#dff |V ¥dir |V M [V Hdfr |V H#dfr |V Hafr |V T T% |A% |M%
's13850 |[286 | 100 [420 | 100 ||0 7 10 |36 |- - - - [|1286 |48 |1.31|0
s35932 1|0 1 18 |- - - - - - - - 0 0 0 -
[s38417 100 976 {100 (|0 51 745 1100 [0 0 |0 76 (1973 |37 [2.081~-99

49 100 [14317100 []O 11 10581160 |0 3 0 81 1107]76 (241177

1. T: nombre total de bascules qui sont modifiées durant les deux modes.
T
nombre total de bascules dans un circuit (#DFF)

2. %T: Pourcentage de T définie comme %7T =
3. A%: circuiterie ajoutée

r— (Mﬂ' mmpossible & mmaliser)
Gﬂ‘ non nmnalism) - (ldﬁ‘ mpessible i:umahsq
5. IPI: Nombre de points d’initialisation insérés en utilisant TOSTA.

4. %M: Facteur de mérite du mode 1 définie comme %» =

6. [P1%: Circuiterie ajoutée par les points d’initialisation de TOSTA.

Le pourcentage (%T) des bascules modifiées en utilisant cette méthode varie entre
0% et 100%. La moyenne de ce pourcentage, calculée pour tous les circuits considérés est
de I'ordre de 38%. Nous avons également estimé le pourcentage de la circuiterie ajoutée
en utilisant un modele inspiré de I’équation 2.1. En effet, si nous supposons que seulement
une fraction “n” des bascules a ét¢ modifiée, a partir de ’équation 2.1, nous pouvons

écrire:

0, = (K;-'S) x 100% (2.13)

Les résultats montrent que la circuiterie ajoutée varie entre 0% et 2.88% et sa

moyenne sur tous les circuits considérés est de I'ordre de 0.44% seulement.

Le facteur de mérite “M%” est défini comme étant le pourcentage des bascules diffi-
ciles a initialiser modifiées en mode 2 par rapport au nombre total des bascules déclarées
difficiles & initialiser. Ce facteur refléte I’efficacité du mode 1 & initialiser un circuit

séquentiel. Par exemple, dans le cas de $9234, seulement 18% de toutes les bascules qui
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pouvaient étre potentiellement modifiées durant le mode 2 ont été effectivement modifiées
durant ce mode. Par conséquent, 82% de ces bascules ont été rendues initialisables par le

mode 1.

2.6 Reset partiel pour le test pseudo-aléatoire

Jusqu’a présent, nous avons utilisé le reser partiel pour assurer |’initialisation des cir-
cuits séquentiels. Dans ce qui suit, nous étudierons I’effet du reset partiel sur le test
pseudo-aléatoire des circuits séquentiels. Nous montrerons ainsi que le reset partiel, judi-
cieusement utilisé, améliore le test pseudo-aléatoire des circuits séquentiels dans certains

cas. Cette section a fait I’objet d’un article publié a ISCAS 95 [126].

Le reset complet a la particularité d’amener le circuit a un état initial connu (état
“RESET”) a chaque fois que le reser est activé. Par conséquent, la ligne de reser doit étre
soigneusement utilisée durant le mode test, faute de quoi nous risquons de détruire 1’état
présent du systéme [2]. Ceci n’est pas le cas avec le reser partiel. L’activation du reser
dans un circuit avec reset partiel nous ameéne a un état ou les bascules sans entrée reser
sont g priori dans un état “quelconque”. Cet aspect non-déterministe du reser partiel peut

contribuer a améliorer la qualité du test pseudo-aléatoire.

Cette idée fut exploitée par plusieurs auteurs [2][81][82][126]. Ainsi, dans [81],
Mathew et Saab ont proposé un algorithme pour trouver un petit ensemble de bascules de
maniére a ce que toutes les lignes de retours soient coupées. Ces bascules sont modifiées
pour former un reset partiel. Dans cette méthode, une seule ligne de reset est utilisée. Dans
un autre article [82], les mémes auteurs montrent que I'utilisation d’une seule ligne de
reset est parfois contraignante. En effet, a chaque activation du »eser, nous transitons vers
un sous espace d’états déterminé par 1’état des bascules avec entrée reset/set. Pour rendre

le reset plus “aléatoire” et ainsi améliorer davantage la qualité du test, Mathew et al. [82]
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ont proposé d’utiliser plusieurs lignes de reset pour alimenter les entrées reset/set des dif-
férentes bascules. Abramovici et al. [2] ont de leur coté proposé une technique de reser
partiel basée sur la contribution des bascules a la testabilité. Pour cela, une analyse de sen-
sibilité pour ordonner les bascules selon leur contribution a la qualité du test est utilisée.
Les résultats obtenus par leur méthode semblent étre systématiquement meilleurs que les
autres techniques. Tous ces travaux sont destinés au test algorithmique. Dans la présente
section, nous proposons une technique de reset partiel ou la sélection des bascules est
basée sur leurs contributions a la qualité du test pseudo-aléatoire. Cette technique nous
permet ainsi d’assurer |’initialisation d’un c6té et un bon niveau de qualité du test d’un

autre coté.

2.6.1 Le systéme proposé

L’idée principale de la technique de conception pour le test proposée ici est illustrée
dans la figure 2.16. Les bascules responsables des problémes d’initialisation et celles res-
ponsables des problémes de test sont remplacées par leurs équivalents avec des mécanis-
mes de mise-a-0/mise-a-1. Notons que le balayage partiel n’est pas considéré ici,
cependant, il peut étre facilement ajouté si c’est nécessaire. Un générateur de vecteurs de
test pseudo-aléatoires (LFSR par exemple) est utilisé pour alimenter les entrées primaires
et les entrées reser. Durant le mode test (I=1, N=0), les entrées reset sont alimentées par
des sources pseudo-aléatoires provenant du générateur. En mode initialisation (I=0, N=0),
un reset est forcé sur toutes les bascules avec entrée reset et ceci durant toute la période
d’initialisation. En méme temps, les entrées primaires sont directement alimentées par des

sources pseudo-aléatoires provenant du générateur.
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Figure 2.16 Structure descriptive du systéme BIST (Test intégré)
proposé ici '

Notons ici que le nombre d’étages additionnels requis, pour alimenter les entrées
reset, peut étre réduit par des techniques de condensation. En effet, il est possible d’ali-
menter les entrées reset par les entrées primaires ou bien a partir de n’importe quelle ligne
du circuit, tant que I’hypothése d’indépendance entre la bascule et la ligne source est res-
pectée [126]. Finalement, un compacteur de signatures (généralement un MISR) est utilisé

comme analyseur de signatures.

2.6.2 Heuristiques de sélection

La sélection optimale des bascules a remettre a zéro est un probléme difficile. Dans ce
qui suit, nous proposerons quelques heuristiques pour le résoudre. Une stratégie valide
consiste a définir un critére approprié pour les contrdlabilités de maniére a ce que chaque
bascule soit remise a 0(1) si sa controlabilité a 1(0) estimée par les nombres sCOP est plus

petite qu’un seuil fixé arbitrairement a 0,01 [129]. La figure 2.17 illustre les principales
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étapes de cette stratégie. Apreés avoir appliqué I’heuristique d’insertion des points d’initia-
lisation de la section 2.5.1, nous continuons le calcul des nombres sCOP pour tous les
noeuds en alimentant les entrées reset des bascules retenues pour |’initialisation par des
sources pseudo-aléatoires. Ensuite, une mise a zéro ou a un est appliquée sur toutes les
bascules a controllabilité plus petite que le seuil selon la procédure montrée sur la figure

2.17.

Testl (circuit)

1. Modifier le circuit pour assurer I’initialisation (avec I’heuristique de
la section 2.5.1)

2. Calculer les nombres sCOP pour tous les noeuds en alimentant les
entrées reset des bascules retenues par I’étape 1 par des sources
pseudo-aléatoires

3. Pour chaque bascule “h”
i(Cy (h, 1) <0,01) appliquer une mise a 0 sur la bascule “h”.

else i C, (h, ) <0,01) appliquer une mise a 1 sur la bascule “h”.

Figure 2.17 Procédure 1: ébauche de I’heuristique 1.

Cette heuristique donne des résultats valables malgré sa simplicité. Cependant, il faut
noter ici qu’elle peut étre coiiteuse en terme du nombre de bascules sélectionnées pour le

reset. En effet, avec cette heuristique, toutes les bascules a faible contrélabilité sont remise
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a zero/un sans distinction entre celles qui sont responsables des problémes de test et celles

qui sont les conséquences d’un probléme de test sur d’autres bascules.

Test2(circuit)
1. Modifier le circuit pour assurer I’initialisation (avec I’heuristique
de la section 2.5.1)

2. Ordonner les bascules selon I’ordre de leurs profondeurs
séquentielles

3. Pour chaque bascule “h”

4. Calculer les nombres sCOP pour tous les noeuds en alimentant les
bascules déja retenues pour le reset partiel (initialisation et test)
par des sources pseudo-aléatoires

5. Calculer la couverture de pannes FC1 (en utilisant les nombres
sCOP)

6. if(C, (h, 1) <0,01)
appliquer une mise a O sur la bascule “h”

calculer la nouvelle couverture de pannes FC2
if(FC2 - FC1 < q) enlever la mise a 0 appliquée sur “h”

7. else if(C] (h,t) <0,01)
appliquer une mise a 1 sur “h”

calculer Ia nouvelle couverture de pannes FC2

if(FC2 - FC1 < q) enlever la mise 4 1 appliquée sur “h”

Figure 2.18 Procédure 2: ébauche de I’heuristique 2

Dans ce qui suit, nous proposons une deuxiéme heuristique de sélection de bascules
basée sur leurs contributions a la couverture de pannes globale du circuit. Les bascules
sont d’abord ordonnées dans un ordre croissant selon leurs profondeurs logiques séquen-

tielles. Ensuite, elles sont temporairement sélectionnées pour le reser partiel, une a la fois,
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si leurs contrdlabilités a 1(0) sont inférieures a un seuil fixé a “.01”. sCOP est alors invo-
qué pour calculer I’impact de chaque modification sur les contrdlabilités. La couverture de
pannes est estimée a partir d’un modéle théorique déja proposé par Shedletsky et McClus-
key [122]. Lorsqu’une amélioration de la couverture de pannes est supérieure 4 un seuil
“q”, la bascule en question est retenue pour le reset partiel. Une autre bascule est ensuite
sélectionnée et la procédure est répétée (voir Procédure 2). Dans la présente version,
I’heuristique est mise en oeuvre avec “q = 07, c’est-a-dire que n’importe quelle améliora-

tion de la couverture de panne implique une acceptation de la bascule pour le reser partiel.

2.6.3 Résultats expérimentaux

Pour les besoins de I’expérience, nous avons mis en oeuvre un outil de sélection des
bascules a remettre zéro/un en langage “C”. Dans une premiére phase, les bascules res-
ponsables des problémes d’initialisation sont sélectionnées et remplacées par leur équiva-
lents avec reset. Dans une deuxiéme phase, d’autres bascules responsables des problémes
de test sont sélectionnées et remplacées par leur équivalents avec reset en utilisant les heu-
ristiques proposées ci-dessus.Pour valider nos heuristiques, nous avons réalisé plusieurs
expériences sur un grand ensemble de circuits d’essai séquentiels [26]. Le simulateur de
panne HOPE [74] fut utilisé avec des séquences de vecteurs de test pseudo-aléatoires de

215 pour valider les résultats avant et aprés modification.

Le nombre total de bascules dans chaque circuit est reporté dans la colonne “DFF™.
Les couvertures de pannes rapportées par HOPE sur les circuits originaux a partir d’un
état initial inconnu et d’un état initial connu “11.....1” (1 sur chaque bascule) sont repor-
tées sous les colonnes “CPx” et “CP” respectivement. Il est intéressant de noter ici qu’il y
a en général une grande différence entre “CPx” et “CP” dans le cas ou le circuit a des pro-

blémes d’initialisation. Les problémes d’initialisation peuvent cependant se combiner a
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des probiémes de test, pour causer des différences qui ne sont pas explicables uniquement
par les problémes d’initialisation. Par exemple, dans le cas du circuit s510, CPx est 0 alors
que CP est 100%. Il semble que s510 n’a que des problémes d’initialisation qui résultent
en un CPx de 0. Par contre, dans le cas de s382, aucun probléme d’initialisation n’a été
détecté. s382 contient plusieurs problémes de test et les couvertures de pannes obtenues
dans les deux cas sont CPx = 13.28%, CP = 26.31% respectivement.

Tableau 2.4 Les résultats de la couverture de pannes tels qu’obtenus par

Hope [74]

Test 0 Testl Test 2 PReSet
Circuit |DFF [CPx |CP CP0 |R-FF|CP1 FF1 {CP2 |FF2 |CP3 FF3
S27 3 TO0 | 100 00 [0 00 [0 00 |0 |- =
208 3 4558 [57.67 14538 [0 9360 |6 9823 |6 8655 |3
5298 13 79 |86.03 |32.79 |0 32 |2 |92.58 |1 97.13 |2
s344 15 [96.19 [99.12 [96.19 |0 99.70 |1 99.70 |1 9943 |3
5349 15 |95.71 [98.57 |95.71 |0 99.14 |1 9914 |1 100 3
(5382 T (2631 1328 [0 9383 |15 |00086 |3 1934 >
5386 6 6901 {69.01 ]69.01 [0 96.15 |3 96.15 |3 9093 |1
s420 |16 30.69 [30.69 }30.69 |0 85.15 [15 [|71.14 |12 |- -
sd44 21 1265 |22.78 [12.65 |0 0163 |14 |83.40 |4 95.00 |2
s510 [ 100 100 |6 9982 |0 9932 [0 (3993 |6
5320 21 036 1082 1036 |0 319 |13 |03 4 18803 13
T—uss n_ |21 40 [1989 [940 [0 8244 (14 (6524 |4 - -
s641 19 08 |87.58 |86.08 |0 98.73 |4 |9894 |3 96.80 |1
s713 19 (8138 [82.61 |81.38 |0 9233 |4 9265 [2 [9022 |1
[s820 5 4835 |[5047 [4835 (0 5047 |0 50.47 |0 8505 |2
5832 ) 737 139.65 3737 10 130983 |0 13965 10 |- -
5838 32 |23.80 [23.80 [23.80 |0 69.79 |30 6820 |26 |- -
s953 29 99.07 |99.07 |19 189 |2 |81.89 (2 [91.49 |1
s1196 |18 [9839 |9839 |9839 |0 9839 |1 9839 [0 |98.72 |3
s1423  ||74 | 5637 |58.87 |5637 |0 6741 |22 16380 |11 [90.07 |2
[ST488 . ||6 06 71537 |95.19 |6 05.19 |0 55.19 |0 07.38 |1
s1494 |6 7403 [74.63 9631 |6 9631 [0 9631 |0 |98.08 |1
s33718  [|[179 [6235 16602 |66.06 |22 X 94 (8639 |30 |853 |17
s9234 ||228 [0.45 |26.38 |28.84 {174 (2884 (30 12884 (30 |- -
s13207 ||669 |6.41 |21.20 |26.78 |478 [29.43 |36 |24.83 |15 |- -
'S15850 (307 10.73 11023 2182 [286 [31.76 1233 12003 (36 320 |3
s35932 |[|1728 [85.74 |85.81 |85.74 |0 890.74 234 |89.23 |45 |- -
[s38417 [|1636 |3.61 15.12 [13.28 [973 |43.59 [70 2890 |56 |- -
538384 [[1452 2235 |64.33 [43.74 |1107 |4544 |29 [4558 |4 - -

DFF: Nombre de bascules dans le circuit.
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*CPx and CP: couvertures de pannes du circuit original ou I’état du départ est
inconnu (CPx) et a partir de I’état (11...) (CP) respectivement.

Test 0: résultats obtenu en utilisant I’heuristique de la section 2.5.
*Test 1: résultats obtenus avec I’heuristique 1.
Test 2: résultats obtenus avec ’heuristique 2.

«PReSet: les meilleurs résultats obtenus par I’heuristique proposée dans [2] pour
faciliter la génération algorithmique de CRIS

Dans le but de régler les problémes d’initialisation, I’heuristique de la section 2.5 a
été invoquée. Sous la colonne “Test0”, nous avons reporté le nombre de bascules a remet-
tre 4 zéro/un pour !’initialisation (colonne R-FF), ainsi que la couverture de pannes lors-
que I’état initial est inconnu et que les lignes de reset sont utilisées comme des sources

pseudo-aléatoires (Colonne CP0).

Les résultats montrent que I’utilisation des lignes de reset, pour alimenter les bascules
retenues par I’heuristique d’insertion de points d’initialisation (section 2.5.1) durant le
mode test avec des sources pseudo-aléatoires, peut résulter en une amélioration de couver-
ture de pannes. Par exemple, dans le cas du circuit s1488, la couverture de pannes croit de
75.57% a 95.19%. Cependant, cette amélioration n’est pas systématique, en effet, des per-
tes de couvertures de pannes peuvent étre observées dans le tableau. Par exemple, dans le
cas de s38584, la couverture de pannes décroit de 64.33% a 43.74%. Ceci montre que le
reset partiel peut avoir des effets négatifs sur la couverture de pannes dans certains cas.
Par conséquent, nous pouvons imaginer une solution ot nous désactivons le reset de quel-
ques bascules utilisées pour |’initialisation durant le mode test. Ce probléme n’est pas con-

.....

sidéré ici, il peut étre I’objet d’une recherche future.

Les résultats obtenus aprés modifications avec les heuristiques 1 et 2 sont reportés

sous les colonnes “Test1” et “Test2” respectivement. Les nombres de bascules a remettre a
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Zéro/un obtenus par chaque heuristique sont reportés sous les colonnes “FF1” et “FF2”.

Les résultats des couvertures de pannes sont reportées sous les colonnes “CP1” et “CP2”.

Les résultats montrent une augmentation systématique de la couverture de pannes.
Par exemple, dans le cas de s208, la couverture de panne croit de 57.67% & 98.60% avec
I’heuristique 1 et jusqu’a 98.23% avec I’heuristique 2. Le nombre de bascules remises a
zéro/un dans ce cas est 6. Nous pouvons également constater que le nombre de bascules
sélectionnées par I’heuristique 2 est souvent plus petit que celui des bascules s€lectionnées
par I’heuristique 1. Cependant, ceci est associé a une perte de couverture de pannes dans
certains cas. Par exemple, dans le cas de s5378, le nombre additionnel de bascules remise
a zéro/un avec I’heuristique 1 est 94 et la couverture de pannes est 88.99%. Avec I’heuris-

tique 2, ce nombre est 30 avec une couverture de pannes de 86.594%.

Nous avons également reporté au tableau 2.4, sous la colonne PReSet, les meilleurs
résultats publiés dans la littérature. PReSet [2] est une technique de reser partiel destinée
au test algorithmique. Un petit ensemble de bascules a remettre a zéro/un sont sélection-
nées pour améliorer la génération algorithmique des vecteurs de test. Les couvertures de
pannes dans ce cas sont obtenues par le générateur (ATPG) CRIS [110]. Une comparaison
entre nos résultats et ceux obtenus par PReSet montre que nos heuristiques produisent de
meilleurs couvertures de pannes dans plusieurs cas. Par exemple, dans le cas du circuit
5208, heuristique 2 produit une couverture de pannes de 98.24% avec 6 bascules remises a
zero/un. De 1’autre c6té, avec PReSet, on obtient 86.55% de couverture de pannes avec 3
bascules remises a zero/un. Cependant, ceci n’est pas systématique. Par exemple, dans le
cas de 5526, PReSet produit 88.93% de couverture de pannes avec 3 bascules remises a
zero/un alors que I’heuristique 1 donne 83.19% avec 14 bascules remises a zero/un. En

conclusion, en moyenne, le reser partiel proposé ici est aussi performant que PReSet.
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Cependant a notre connaissance, aucune autre heuristique de reset partiel n’a été proposée

dans la littérature dans un contexte de test pseudo-aléatoire.
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CHAPITRE 3

La probabilité de transition: une mesure
de testabilité efficace

3.1 Introduction

Les mesures de testabilité approximatives constituent un bon compromis entre la
faculté de prédire et de localiser les problémes de test d’un cdté et leurs complexités de
calcul d’un autre c6té. Dans un contexte de test pseudo-aléatoire, les mesures COP par
exemple furent efficacement utilisées par plusieurs auteurs dans le cas des circuits combi-
natoires [119][145]. Malheureusement, dans le cas des circuits séquentiels, les mesures de
testabilité classiques (SCOP) présentent d’autres limitations reliées a 1a nature séquentielle
de ces circuits. Nous insistons ici sur le fait qu’il ne s’agit pas de limitations reliées aux
hypothéses d’indépendance souvent utilisées dans les mesures de testabilité classiques.
Ces limitations furent largement étudiées dans la littérature [10][48][61]1[88][117]. Nous
allons plut6t nous concentrer dans ce chapitre sur d’autres types de limitations reliées a la
nature séquentielle des circuits analysés. Nous proposerons ainsi une nouvelle mesure de
testabilité nommeée mobilité. Cette mesure, dont la complexité de calcul demeure linéaire
par rapport au nombre de portes d’un circuit, est capable de détecter des problémes de tes-

tabilité trés importants dans le cas des circuits séquentiels.

La prédiction des probabilités de transistion a fait I’objet de plusieurs publications

dans le domaine de !'estimation de la dissipation de puissance pour les circuits CMOS



[51][80][86]{89][97][137][138]. En effet, dans un circuit CMOS convenablement congu,
la dissipation de puissance est essentiellement due a ’activité des noeuds internes. Dans
un contexte de test pseudo-aléatoire, ou I’activité des noeuds internes est anormaiement
élevée, ’estimation de la puissance dissipée prend une importance particuliére. En effet,
un échauffement excessif durant le mode test risque de briiler un composant sous test,

alors que nous désirons simplement le tester.

Ce chapitre est composé de deux articles. Dans le premier, soumi pour publication au
“IEE Transactions”, nous introduisons le concept de mesure de mobilité et nous étudie-
rons ses capacités a prédire et a localiser les problémes de test dans les circuits séquen-
tiels. Dans le deuxiéme article, soumi pour publication au “IEEE Transactions on VLSI”
nous montrerons comment utiliser le concept de mobilité pour estimer la consommation

de puissance dans les circuits séquentiels.

3.2 Résumé de P’article de la section 3.3

La mobilité est basée sur le concept de probabilité de transition. Pour chaque noeud,
quatre mobilités qui représentent les probabilités de toutes les transitions possibles sont
définies (m"01 (1), ml10 ), m{lJO o, ml“ (7) ). Les mobilités sont reliées aux nombres
sCOP comme suit:

co = mog*+ mig
"'{1 = "’:n * ”‘!11

Notons ici que les mobilités sont en réalité similaires aux contrlabilités. Nous avons
toujours besoin des observabilités pour en faire un systéme de mesures de testabilité com-
plet. Pour chaque type de porte logique, nous pouvons calculer les mobilités de la sortie en
fonction de celles des entrées, par le biais de régles de calcul simples similaires a celles

qui sont utilisées pour le calcul des nombres COP. Par exemple, dans le cas d’une porte
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AND 3a deux entrées, les mobilités de la sortie “S™ sont reliées aux mobilités des entrées

{A, B} comme suit:

My (S) = my, (4) xm,, (B)

my, (S) = mgy, (4) x my, (B) +my, (4) x m; (B) +m,(4) x my (B)

m(S) = myy(A4) xmy(B) +mo(4) xm, (B) +my, (4) x m,, (B)
My (S) = 1= (m; (S) +my(S) +my,(S))

En réalité, seulement deux mobilités parmi les quatres doivent étre calculées, les deux

autres peuvent étre déduites a partir du systéme de deux équations linéaires ci-dessous:

’"31 (0 = ’”Ilo *

m, (1) +mi o (1) +meg (1) +mhy (1) = 1

Comme nous le verrons, dans certaines situations, des contrdlabilités acceptables peu-
vent étre associées avec des mobilités faibles, ce qui peut engendrer un probléme de testa-
bilité. Dans le cas d’un compteur binaire par exemple, les probabilités limites
(contrélabilités) sont de 0,5 pour tous les bits. Cependant, les séquences requises pour tes-
ter ces bits sont de longueurs différentes. Par exemple, dans un compteur & 5 bits dont
I’entrée “enable™ est excitée par un signal pseudo-aléatoire, le bit le moins significatif
transite d’un état a un autre a chaque 2 cycles en moyenne. Cependant, le temps moyen
entre 2 transitions consécutives de méme polarité sur le bit le plus significatif est de 26

cycles.

Pour des fins de comparaison entre les contrdlabilités et les mobilités, nous avons
conduit un ensemble d’expériences sur plusieurs circuits d’essai séquentiels. Les résultats
nous ont montré que les mobilités sont systématiquement meilleures que les contrlabili-

tés relativement a la capacité de prédire et de localiser les sites de problémes de test.
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3.3 Mobility Measures for Pseudo-Random Testing of
Sequential Circuits

M. Soufi, Y. Savaria, B. Kaminska, F. Darlay

ABSTRACT

In this paper, probabilistic testability measures for sequential circuits are analyzed.
Shortcomings associated with the sequential nature of digital circuits are highlighted.
These shortcomings are different from those related to the logical independence assump-
tion between internal nodes, often used in approximate testability measures (ATM). In
order to overcome these shortcomings, a new testability measure, called mobility, is intro-
duced. Mobility is based on the concept of transition probability calculations. This con-
cept has been widely used in the past for estimating power consumption in integrated
circuits. In this paper, we will show that the mobility measure is of great interest in asses-
sing the testability of sequential circuits. Indeed, it models their testability with pseudo-
random vectors more accurately. Experimental results demonstrating the superiority of the
mobility in predicting controllability detection problems are also presented. The fraction
of hard-to-detect faults which escape detection in testability analysis using the mobilities

is systematically lower than that which escape detection using controllabilities.

3.3.1 Introduction

The increased complexity of VLSI circuits leads to a gradual reduction of accessibi-
lity to internal nodes. As a consequence, the testing of digital systems is a recurring chal-
lenge, despite significant advances in the field. This challenge is likely to remain, as long
as the complexity of digital systems keeps increasing. For instance, Brewer et al. recently
reported the introduction of a 26-million-transistor microprocessor [23], which clearly

confirms that the growth of complexity will remain for many years to come. Moreover, it



76

is well known that the quality of a chip is directly dependent on the percentage of defec-
tive chips which escape detection. Several studies have confirmed that the reject ratio!
depends almost linearly on the fault escapes, defined as (1 - fault coverage) [11]. In this
context, it is more important than ever to predict testing difficulties early in the design
process. This was the purpose of the numerous algorithms proposed in the past for estima-
ting testability [54][64]{144]. Many authors have also explored pseudo-random testing as
a solution to the testing complexity problem. Most pseudo-random testing methods were
essentially devoted to combinational circuits. Recently, several authors [18]{75][129]
have proposed probabilistic testability measures for sequential circuits. However, as we
will see in this paper, these measures are blind to some important testing problems in

sequential circuits.

Historically, pseudo-random test methods have been essentially developed for combi-
national circuits. This is largely because the specific orderings of the circuit operations
required to test some sequential faults are prohibitively difficult to produce using a
pseudo-random source. Our paper formulates concrete proposals to help solve this pro-
blem. In a recent past, several papers related to the subject of testing sequential circuits
with pseudo-random vectors have been published in the literature [32]{75][91][118]. In
[118], for instance, a test point insertion technique for sequential circuits is proposed and
testability analysis is used to detect areas of poor testability. This technique is well suited
to implement built-in self-test with pseudo-random vectors. In [32], another pseudo-ran-
dom technique which can be used with sequential circuits is proposed. In that paper, a

symbolic computation technique is used to compute testability for circuits under the par-

# of defective chips tested as good
# chips tested as good

1. Reject ratio is defined as Reject ratio =
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tial-scan based BIST. Moreover, the first commercial BIST tool for partial scan designs,
announced by AT&T, is already on the market place [75].

In the present paper, limitations of classical testability measures will be highlighted.
These limitations are not associated with the independence assumption usually used in the
computation of these measures. This paper focuses on the shortcomings related to the
sequential nature of digital circuits. For instance, we will show that good controllabilities
may be associated with poor activity (transitions from 0 tol and vice versa) in sequential
circuits. In this case, prediction of test length using the controllabilities may escape some
testing problems, resulting in less effective tests. A new testability measure, called mobi-
lity, is proposed to partly overcome these limitations. It will be shown that the number of
pseudo-random resistant faults which escape detection with these measures is signifi-

cantly smaller with mobilities than with controllabilities.

The rest of the paper is organized as follows. In section 3.3.2, some limitations of
classical testability measures are highlighted. In section 3.3.3. mobilities are introduced
for combinational and sequential circuits. Section 3.3.4 reports results of experiments con-
ducted on a large subset of the ISCAS 89 sequential benchmarks to evaluate the efficiency
of the mobility measures. Qur main conclusions and remarks are summarized in section

3.3.5.

3.3.2 Limitations of Classical Testability Measures

In pseudo-random testing, largely used in built-In self-test (BIST) applications, detec-
tion probabilities, defined as the probability of detecting a given fault using randomly
generated test vectors, are usually estimated by means of signal probabilities. These

measures, based on signal probabilities, originally defined for combinational circuits
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[27][28], were recently generalized to sequential circuits by several authors [18][75][129].
In [18], the initiability measure was introduced to cover the initialization phase of sequen-
tial circuits. Lin et al. [75] proposed a new testability measure calculation method, which
decomposes a circuit into smaller blocks and then computes their internal signal probabili-
ties, one block at a time. However, several approximations were considered in [75],
approximations which may result in inaccuracies. In [129], the authors proposed an itera-
tive testability measure calculation, based on the assumption that sequential circuits can

be modeled using ergodic Markov chain processes.

All the testability measures mentioned above estimate the probability of setting inter-
nal nodes to 1 or 0 by applying random vectors to primary inputs. However, even if exact
calculation methods are used to estimate the measures, they will still suffer from some
inaccuracies related to the time dependency. For instance, Table 3.1 shows examples of
signals with equal steady-state probabilities (cg and c). However, these signals exhibit
very significant differences from a testability standpoint. They have different steady-state
transition probabilities. In the rest of this section, after a brief introduction to classical tes-
tability measures in sequential circuits as proposed in [129], which is necessary for
understanding the rest of the paper, we will show that these measures have important prac-

tical shortcomings. The purpose of the mobility measures proposed in this paper is to

address these shortcomings.
Table 3.1 Classical controllabilities do not uniquely describe a signal in sequential
circuits
trans | trans | trans trans
Example 0 |1 los0 [0>1 |10 |11

S R WO B 12 112 10 12 12 |0
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Table 3.1 Classical controllabilities do not uniquely describe a signal in sequential
circuits

Example € [°T g50 [0>1 | 150 |11

f | | 1 172 172 1/4 1/4 1/4 1/4

1 w2 | |13 e | |13

| | r {12 172 3/8 1/8 1/8 3/8

3.3.2.1 Classical Testability Measures for Sequential Circuits

Figure 3.1 shows an example of a sequential circuit with its corresponding ergodic
Markov chain process. The numbers in brackets are the primary input values which cause
a specific transition, and the corresponding fraction represents its occurrence probability.
Let 7, (¢) be the probability that the Markov chain is in state “i” after “t” cycles (i.e. after
the application of “t” pseudo-random input patterns to the circuit). A state probability vec-
tor of a sequential circuit with *“n” flip-flops (2% states) is defined as
(OIS . - T 1)) . Then, TT(f) can be obtained using the initial probability

vector I1(0) and the transition probability matrix “P” as follows:
[1(¢) = I1(0) x P
where P is defined as the matrix of individual transition probabilities in one cycle
between states “i” and “j”:

(P=1Ip1),ij = 0,120 "= 1)
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B AJD'— DFF
i

Figure 3.1 Example of a sequential circuit with its corresponding Markov chain process

The ergodicity assumption guarantees the existence of the limiting probability vector
defined as

IT = LmII(r)

{=>a0

For instance, in the example of Figure 3.1, the limiting probabilities are

Note that in this example, the limiting probabilities are controllabilities of “S” to 0
and 1. For circuits with more than one flip-flop, the controllabilities to 0 (1) of a flip-flop
output may be computed by adding all the limiting probabilities of the states where this
flip-flop is at 0 (1) [129].

3.3.2.2 Shortcomings of Sequential Testability Measures

Consider the example in Figure 3.2. The computation of ¢, and ¢, leads to the same

2 1
numerical result as in Figure 3.1 (¢, = 7.6, 7 3-).
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Figure 3.2 State transition graph for which the limiting probabilities are a misleading
indicator of testability

However, assuming pseudo-random testing, it is obvious that the circuit correspon-
ding to the FSM diagram in Figure 3.2 is more difficult to test than the first one. Indeed,
the transitions from one state to another are unlikely to occur as rapidly as in the first
example, and the length of the pseudo-random test covering all states would be much
greater. There is a great deal less activity (i.e. transitions between different states). Note
that activity is a desirable characteristic in pseudo-random testing. Thus, limiting probabi-

lities may be completely misleading if used as a direct measure of testing difficulty.

In order to estimate this activity, let us calculate the average time the Markov chain
remains in either of the two states. Let U and D denote the average time the Markov chain

remains in states 1 and O respectively.

’I'hegrem1 1: In a two-state machine, the average times U and D that a Markov chain

remains in state 0 and 1 are respectively given by

U= ! D= !
P Po;

A proof of this theorem is provided in Appendix 4.

For instance, in the example of Figure 3.1, we find

1. This theorem is a direct application of Markov chain theory [106]
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and the rate at which each transition occurs is
1 1 1

Thus, in the example of Figure 3.2, U, D and the rate at which each transition occurs

are respectively

U = 500, D = 1000, UéD = TSID'O
This means that, on average, the second Markov chain (Figure 3.2) stays 1000 time
units in state 0 before making a transition to state 1, and it stays there 500 time units
before returning to state 0, which is very likely to cause a testing problem in a system tar-
geted for pseudo-random testing. For instance, some logic connected to the output of that
state machine would be exercised at a very low frequency. Note that this is so in spite of

good limiting probabilities (c¢=2/3 and c=1/3).

This problem arises in a very popular digital block, the binary counter. Indeed, even if
the limiting probabilities are as good as .5 for all bits, it is clear that the sequences needed
to test these bits are of different lengths. For instance, in a 5-bit counter excited with an
equiprobable pseudo-random signal on its enable input, a transition occurs in the least
significant bit every two cycles on average, however, in the most significant bit, the ave-

rage time between two successive transitions of the same polarity is 26 cycles. Table 3.2
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summarizes the classical controllabilities and the average transition rates for each bit of

the 5-bit counter.

Table 3.2 Controllabilities and transition rates for a 5-bit counter with a pseudo-
random enable

FF o 1 0->0 0->1 1>0 | 1->1
enable 72 172 173 73 7% 73
bit 1 172 172 1/4 1/4 1/4 1/4
bit 2 172 172 378 ~1/8 1/8 3/8
bit 3 172 172 716 1716 1/16 7716
bit 4 172 1/2 15/32 1/32 1/32 15/32
bit 5 172 172 31/64 1/64 1/64 31/64

3.3.3 Mobility Measures

In order to overcome the above limitations of existing sequential testability measures,
we propose here to use a set of measures called mobilities. Mobilities are analogous to the
classical controllabilities. Mobilities must be combined with observability to make a com-
plete set of testability measures for estimating detectability. These measures are based on
transition probability calculations. They are defined as the probability that a transition
occurs on a line “/” in a given circuit. This transition can be up (0 -> 1) or down (1 -> 0).
Moreover, in order to get a complete set of transitions, we define transitions between iden-
tical states (0 -> 0 and 1 -> 1). We denote these mobilities m:n @), mI10 (1, m:)o (1),

mlll (1) , where, for instance, "’(In (1) is defined as

m,,; (f) = probability that (r) =0 and [(t+1) = 1

The other mobilities are defined similarly. In the following, we first introduce the
mobility measures in combinational circuits, then we will generalize them to sequential
circuits. In section 3.3.3.3, we will show how to propagate the measures in a digital cir-

cuit.



3.3.3.1 Combinational circuits
In combinational circuits, the two events
I =0
and
I(+1) =1
are mutually independent, and of course they are time-independent if their correspon-

ding input vectors are independent. Thus, we can obtain

my, (1) = my, = co (D) x¢, (D) 3.1

In combinational circuits, the mobilities can be directly computed from the classical
controllabilities. As a consequence, the classical controllabilities are sufficient to charac-
terize the testability of combinational circuits. Note here that approximate calculation
methods [61], based on simplified assumptions, such as the independence between inter-
nal nodes in the circuit, may affect the quality of these measures. However, if no such

assumption is made, the measures are accurate for combinational circuits.

3.3.3.2 Sequential Circuits
In general sequential circuits, the tv?o( e)vents0 mentioned above
t =
and
Ie+1) =1

are neither mutually independent nor time-independent. As a consequence, equation

(3.1) is no longer valid.

A sequential circuit containing “n” flip-flops may be modeled with a 27 state space
Markov chain process. In this case, each transition (0 -> 1) on a flip-flop output corres-
ponds to a transition from the half state space “subg”, where this flip-flop output is at “0”,

to the other half “subj”, where the flip-flop output is at “1”.
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Lemma 1: Mobility measures in ergodic sequential circuits always exist, and their
values are given by
m, ()= % 2 =P, (3.2)
(G € sub,) (i € sub,)

with 0<m,_ <1 and (xy) € {0,1}°.

The proof of this Lemma is a direct consequence of ergodic Markov chain processes

and the mobilities definition. A sketch of the proofis provided in Appendice 5.

One should note here that this lemma has a theoretical value, since it states the exis-
tence (and uniqueness) of the mobilities. However, computing the mobilities from Markov
chain processes (equation 3.2) is a time-consuming process for large circuits. Indeed, han-
dling the double summation of equation 3.2 has a complexity of Nz, where N = 2" is the
total number of states, assuming there are “n” state bits. Therefore, the complexity is pro-
portional to 220 In the next section, we will propose a simple gate-level algorithm for
computing approximations of the mobilities. This algorithm has a complexity that is linear

with respect to the number of gates times the number of computation iterations.

Before going further, let us mention that classical controllabilities can be computed
from mobilities, but not vice versa. As a consequence, it is sufficient to specify the mobili-

ties. The relations between classical controllabilities and mobilities are as follows:

1 {

Co = Moo+ My

A (3.3)
= mg tmy,

= Oy
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identified, and two escape probabilities, one for each case (controllability and mobility)

were computed. The escape probabilities for the controllabilities and the mobilities are

respectively defined below.
CF
ESCcontrol T T (3.6)
MF
ESCmobility = T (3.7
where

1.CF: # of faults undetected with fault simulation declared detected according to their
detectabilities, computed based on their controllabilities and observabilities.

2.MF: # of faults undetected with fault simulation declared detected according to their
detectabilities, computed based on their mobilities and observabilities.

3.T: Total number of undetected faults according to fault simulation.

Table 3.5 Escape probability in the case of mobility and controllability measures
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Circnit [#Red #Und
same |t facits(10%)| facisl) || ESC ESCoomerot | M/C || ESCombility | ESCoomarad | M/C || ESCommbility | ESComeral | m/C
e lw o ln| %o %] e|x|%|ls|%|e|%]|™%
32T T 1O —U ] S T 0 T T = T T T U =
k7 L3 [} (] T | 12 [} 3 B 3 | % | 3 3 8] & PR R3]
k1] 13 T 2135 161 0] 3 S | 31 3i L 2 | 6 5| 53
344 3 k} [} 1] (] 0 . 0 ) 0 0 - 0 (1] (] 0
5349 3 3 ()] (1] (1] 0 N 0 0 [) 0 s 0 0 (1] [}] N
382 279 94 0 ) 0 (] > (] ) (1 () - [] [} () 0 -
3386 50 111 K 3 ¥ 1 3] 53 3 b)) 51738 | 53 0| 26 ] 7] 33 Tb"‘
420 226 230 ) ) 3 b]) 0 3 2 (4 23 a3 3 7 [ 2% | 68 |
rrrs T4t 366 [ () () 0 B 0] 0 [ ) - (I ) ) () -
310 0 [} 0 ()] () () - () ()] [1) 0 - 0 ()] 0 0 .
316 116 a3 0 (] (] 0 - (] () [} 0 - [\ (1] () 0 =
F3E) 33 (] (] 0 ()] = () 0 [} ] - (] 0 ()] 0 .
341 £ ] —33 () () (1] () = () [ 0 ) (1 s 0 ()] (] (1] .
s/13 To1 TOT (] () () () - 0 () (1] (] < (] ()] () (] s
[ 820 | [51} 3 T2 O 1 D 10 A -3 i IO O | I 3 I D P B P R )
832 306 438 4 15| 47 26 ][22 | 69 | 26 | &1 B3 || 27 2 | 27 32 [ 100 |
333 381 (] 0 3 3 0 3 T 3 3T | 61 3 pii 3 31 L]
933 0 ] 1] [} (] - 0 () () [} z 0| 0 0 () I
31196 3 20 K} 8| 3 |1 [4 33 € ] B [T [ ki i) | & |
s143 300 ¥k 3 T | 2] 10 0| X 7 S |2 | BB 12 |8 | 4
~s1488 | 138 363 (1) T S5 | ST (|19 62 (148 | & | B [[1RA [ 68 [ BT | 87T | %%
51494 134 k}.73 o7 | B Lij 16 (|12 | 62 | 150 | & | 94 (| 147 | & | 135 | 68 | 94
14T 1363 3 T | &9 b3 | ) 3 T179 33 3 T 18| 5 113
7k 5%8 2596 0 0 0 - (1] 0] 0 0 - 0 L] 0 0 -
$13207° = Taq Ly 121 38 [[952] 13 [14%6] 19 | 68 |[1&13[ 19 TT B &
s - — 9394 3 T1T 9 | 56 |[82& ) 9 |1487] I8 | 36 |j1702) 18 [2363) 24 | 715




Table 3.5 Escape probability in the case of mobility and controllability measures

DT=.1 I] DT=01 DT =.001
Circuit [#Red #U
wame |t fanits(10°)| fanits2D) || E>Contiley | ESComera | m/cC | ESC ESComtral | M/C ESC-_-’Q ESCoomrl | M/C
#le | o] %[ %)l | %] ]| %] » % | & %} %
[SSRATT™ = 75853 Tz 3 T ™ 23 9 12 TS 3227 10 s 7
| SIBSEA° - T354% BB 6 [1636] 13 | 46 || 44 O |34 33 33 [[3183] 40 | 8005 62 | &3

1.#: number of faults that escape detection with the mobilities (controllabilities)

2.%: ESCmobility (ESC control)
3.M/C: ESC mgbility/ ESC control

4.# Undetected faults: the number of faults undetected according to HOPE after applying
2B test patterns. These numbers include the redundant faults for circuits marked with *.

In Table 3.5, the escapes £SC,, bility and ESC_ , are reported for three different
detectability thresholds (DT=.1, DT=.01 and DT=.001). Selecting an appropriate detec-
tion threshold is a difficult task. Indeed, a detection threshold which gives optimal results
with some circuits may fail for other circuits. There are several application dependent con-
tradicting requirements that should be taken into account when determining a detection
threshold. The maximum length of the pseudo-random sequence used, the minimum fault
coverage required, and, in the case of test insertion, the maximum overhead tolerated. As
in many heuristic methods, the user should experiment with the optimal value of the para-
meter. A tool could also be programmed to try several values of the detection threshold.
The existence of intrinsic limitations to the accuracy of heuristic testability measures has
been recognized a long time ago. In [117] for instance, the author showed that good detec-
tability does not guarantee good testability. Therefore, all methods using detectability as a

guidance heuristic may fail for some circuits. Nevertheless, detectability is widely used in

spite of the fact that its accuracy is not guaranteed.

As expected, Table 3.5 shows that ESC is systematically lower than

mobility

ESC In the case of s208 with DT = .1, for instance, 12% of the faults that are found

control’
undetected by Hope were not declared undetected by the controllability measures. Howe-



94

ver, this percentage is 0% when the mobility measures are used. As a consequence, in
5208, the mobility measure captured all irredundant pseudo-random resistant faults (unde-
tected faults). Unfortunately, this is not the case for all benchmark circuits. Some resistant
faults may escape to the mobility measures, as in s1494, where 29% were not captured.
Moreover, as shown in Table 3.5, in general, the ratio M/C between ESC,_ obility and

ESC decreases as the detection threshold (DT) increases. For instance, in the case

control
of s820, this ratio decreases from 96% to 77%, and then to 31% as its corresponding
detection threshold increases from .001 to .01 to .1 respectively. Thus, the mobilities

seems to be more efficient than the controllabilities as the detection threshold is increased.

The previous results show that the mobility measures are systematically better than
the classical controllability measures. The difference is significant, because it is well
known that the closer we are to perfect fault coverage, the more difficult it is to increase it.
However, even if these measures were capable of detecting all testability problem sites in
several circuits, they seem to be less efficient for other circuits. For instance, in the case of
s1488 with DT = .01, 62% escape has been observed. This is related to the fact that other
forms of testability problems may exist. For instance, the pathologies mentioned in [49] is

a testability problem that cannot be detected with the proposed measures.

3.3.5 Conclusions

In this paper, testability measures for sequential circuits were studied. We demonstra-
ted that existing testability measures have shortcomings which are not associated with the
node independence assumption that is usually considered in their computation. This node
independence issue has already been addressed in many papers. This paper thus focused
on the shortcomings associated with the sequential nature of digital circuits. Indeed, these

problems do not exist in purely combinational circuits. We showed that good controllabili-
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ties may be obtained even if the activity (transition from 0 to 1 or vice versa) is very low.
In this case, predicted detection probabilities using controllabilities may escape many tes-
ting problems, and thus less effective tests may result. We therefore proposed the mobility
measure to quantify the activity of all internal nodes. Experimental results demonstrating
the superiority of the mobility in predicting hard-to-detect faults were also presented.
Indeed, the fractions of undetectable faults which escape detection using the mobilities
were systematically lower than those which escape detection using controllabilities. These
significant improvements over the literature could be very helpful in the difficult and time

consuming task of approaching ideal fault coverage.

It should also be noted that power dissipation in CMOS digital circuits is directly pro-
portional to the average activity of their nodes. Therefore, a good mobility, which is a
desired characteristic in pseudo-random testing, as mentioned above, may cause power
dissipation problems. This problem of managing power dissipation while testing is ano-
ther clear potential application of the mobility measures. An analysis of this issue shall be

presented elsewhere.

3.4 Résumé de ’article de la section 3.5

Les problémes de fiabilité reliés a la dissipation excessive de puissance et a I’électro-
migration deviennent de plus en plus une préoccupation importante pour les concepteurs
des circuits VLSI modernes. Historiquement, les concepteurs étaient principalement préo-
cupés par la surface et les performances de leurs circuits, ainsi que par la fiabilité et son
impact sur les coiits. Cependant, avec I’augmentation accrue des complexités des circuits
VLSI modernes et de leurs fréquences d’utilisation, le probléme de la dissipation de puis-
sance s’est imposée comme une autre contrainte de conception aussi importante que les

contraintes classiques (surface, performance). De nos jours, un concepteur n’a générale-
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ment plus le luxe de remettre la gestion de la dissipation de puissance comme une tiche
post conception. Par conséquent, I’obtention d’informations sur la consommation de puis-
sance trés tt durant le cycle de conception est devenue nécessaire pour minimiser et gérer

de fagon adéquate la consommation de puissance.

Comparée a d’autres technologies, la technologie CMOS fut historiquement considé-
rée comme une technologie a basse consommation de puissance. Cependant, avec les
complexités et les fréquences d’utilisation des circuits VLSI modemes, méme avec la
technologie CMOS, la consommation de puissance est de plus en plus problématique.
Récemment, des technologies CMOS a basse tension ont été proposées pour réduire la
consommation de puissance. En effet, pour les circuits CMOS, la puissance dissipée est
reliée a la tension par une relation quadratique. Par conséquent, une diminution de la ten-

sion par un facteur “n” réduit la consommation de puissance par un facteur “n2.

Dans la technologie CMOS, il existe principalement trois sources de dissipation de
puissance:

1.1a dissipation de charge et de décharge: c’est la dissipation qui est due aux charges et
décharges de la capacité des noeuds. Généralement, la dissipation de charge et
décharge est la plus importante composante de la dissipation de puissance dans les cir-
cuits CMOS.

2.1a puissance de court-circuit: c’est la puissance dissipée dans chaque porte quand les
réseaux P et N conduisent simultanément.

3.la puissance de fuite: c’est la puissance dissipée a cause des fuites sous le seuil des tran-
sistors et des courants de fuite dans les jonctions P-N polarisées en inverse. La puis-
sance de fuite représente la plus grande partie de la puissance dissipée au repos.

Durant le fonctionnement normal d’un circuit, les deux premiéres sources contribuent
a plus de 99% de la puissance dissipée totale. Or ces deux composantes sont directement
reliées aux transitions des noeuds internes. Par conséquent, la consommation de puissance

dans les circuits CMOS est fortement reliée a I’activité des noeuds internes.
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Dans I’article qui suit, nous utiliserons les mesures de mobilité introduites dans I’arti-
cle précédent pour estimer la consommation de puissance dans les circuits CMOS séquen-
tiels ainsi que combinatoires. L’originalité de ce travail se situe a notre avis dans
I’utilisation d’une procédure de calcul dont la complexité en fonction du nombre de portes
des circuits est linéaire. Ainsi, nous montrerons que les hypothéses simplificatrices pour
assurer cette linéarité n’introduisent pas d’erreurs importantes. Ceci est particuliérement
vrai et significatif pour des circuits de grande complexité. En effet, on €vite une croissance
excessive des temps de calcul et I’erreur relative sur I’estimation de la puissance dissipée

moyenne décroit comme la racine carrée du nombre total de portes dans un circuit.

3.5 An Iterative Calculation Method for Efficient Estimation of
the Activity in Large Sequential Circuits

M. Soufi, Y. Savaria and B. Kaminska

This paper addresses the problem of calculating transition probabilities, which are
widely used for estimating the average power consumption in CMOS logic circuits. An
efficient framework for computing these probabilities for large sequential circuits is pro-
posed. This framework can handle several estimation methods proposed in the literature.
The proposed framework was implemented with an approximate method for estimating
transition probabilities in large sequential circuits. Our method is shown to be several
orders of magnitude faster than previously reported procedures. Indeed, its complexity is
linear with respect to the total number of gates. Therefore, it becomes possible to estimate
the average power consumption of large sequential machines such as the ISCAS s38584 in
a reasonable time. Moreover, we will show that the inaccuracies introduced by the adopted

approximations are not very large, and for large circuits, they tend to average out.



98

3.5.1 Introduction

Due to the growing complexity of modemn digital circuits, and the continuing increase
in their clocking rates, reliability problems related to excessive power consumption and
electromigration are becoming a major concern. Informations on power requirements are
needed in the design process for minimizing and better managing power consumption.
Historically, VLSI designers were primarily concerned with performance, area, reliability
and their effects on costs. However, power consumption is gradually joining area and
timing optimizations as a parameter of primary significance in circuit design. Recently,
some CAD tools for estimating and optimizing power consumption have been introduced
on the market [130]. These tools offer probabilistic as well as stimuli-based power estima-
tions. However, little information on their implementations are available in the literature,

which makes comparison with the method prdposed in this paper difficult.

Compared to other technologies, CMOS logic circuits have historically been conside-
red low power devices. However, the trend towards ever increasing clock frequencies can
null this inherent advantage of CMOS circuits. Recently, low voltage CMOS technologies
have been proposed to alleviate the power consumption problems. The rationale behind
this strategy is related to the square relationship between the power consumption and the
supply voltage. As a consequence, reducing V 44 results in interesting power consumption
reductions. Nevertheless, with the continuing increases of speeds and circuit complexities,
the pressure on managing the power dissipation budget is becoming more and more
important. Before going further, let us review the most important components of power

dissipation in CMOS circuits.



3.5.1.1 Power Dissipation in CMOS Circuits
There are 3 important components contributing to power dissipation in CMOS cir-

cuits as shown in Figure 3.5.

Figure 3.5 Components of power dissipation in CMOS circuits

1.Load capacitance charging-discharging power: This is the power dissipated during the
charge and discharge of the load capacitance associated with each gate. Usually this is
the main source of power dissipation.

2.Short circuit power: This is the power dissipated within each gate when the n and the p
transistor networks simultaneously conduct.

3.Leakage power: This is the power dissipated due to sub-threshold leakages and due to
the current flow through the reverse-biased P-N junctions. It accounts for the majority
of the power dissipation when the circuit is inactive.

During normal operation, the first two components generally account for more than
99% of the power consumption in current CMOS technologies. Therefore, power con-
sumption is highly dependent on internal node activity, which is determined by the applied

input vector set.

3.5.1.2 Estimating the Switching Activity
Estimating the average power consumption in normal operation requires determining

when and how often transitions occur at all nodes. The switching activity may be estima-
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ted with logic simulations using functional vectors, however, this is an expensive process,
because a large number of input patterns may be needed to accurately compute the power
consumption [95][96]. Probabilistic methods have been proposed and studied by several
researchers [51][80][86][89][97][137](138] as an alternative for efficiently estimating
power consumption in digital circuits. These methods do not need any input vectors, and
they avoid time-consuming simulations. Recently, a hybrid method combining a simula-

tion-based technique and a probabilistic based technique was proposed in [31].

In order to be exact, spatial as well as temporal correlations between the nodes of a
circuit should be taken into account. The spatial correlation accounts for the degree of
dependence between nodes. For instance, in Figure 3.6, the nodes F and G are “spatially
correlated”. They both depend on B. Moreover, the node “S™ at time “t+1” is temporally
correlated to the nodes “G” and “F” at time “t”. Another kind of time dependence not due
to the sequential nature of the circuits is the difference between the delays through diffe-
rent combinational paths, which may result in additional switching activities. For instance,
if the delay from B to E to F is different than the delay from B to G, spurious transitions
can be generated. These transitions are usually filtered out by the latches and flip-flops in
normal operation of a circuit, but they do contribute to the exact value of the power con-
sumption. There is another situation where the timing informations are required. Indeed,
in sequential circuits, multicycle paths are sometimes encountered. Such paths are allowed
to stabilize in more than one clock period with the inputs kept constant during that inter-

val. Considering multicycle paths as single cycle paths may result in inaccurate estimates.
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In this case, the timing informations (the number of cycles allowed to stabilize each path)

are required to produce accurate resuits.

Figure 3.6 Example of (a) a sequential loop and (b) the BDD representation of its output
s(t+1)

Modeling accurately the spatial and the temporal dependencies is very time consu-
ming in general. Simplifying assumptions are usually considered because they offer good
trade-offs between computational complexity and accuracy. Design Power [130], for ins-
tance, assumes a zero delay model in probabilistic-based mode. In the present paper, the
mobility measure [124], which is based on transition probabilities, is used for estimating
the power consumption. This measure improves the modeling of temporal correlations in
sequential circuits as compared with classical controllabilities. The spatial correlation,
which is usually the most demanding characteristic to model, is neglected here. We will
show that the independence assumption (no spatial correlation) offers a good trade-off
between estimation accuracy and its computational complexity, and this is particularly
true for large circuits. Moreover, we assume here that glitching is not a major contributor
to the power consumption. Therefore, we consider a zero delay model. The next section
reviews the main prior contributions to power estimation in sequential circuits directly

relevant to this work.
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3.5.2 Literature Review

In sequential circuits, using purely combinational logic estimates may result in signi-
ficant inaccuracies [89]. Indeed, steady-state state probabilities are needed for accurately
estimating the power consumption. However, it is widely known that the exact calculation
of the steady-state state probabilities is a time-consuming process. The well-known Chap-
man-Kolmogorov equations (see Appendix 7), for instance, require the solution of a set of
2D linear equations, where “n” is the number of memory elements in the circuit. Further-
more, it is extremely difficult to extract the state transition informations from the structure
of large sequential machines. These informations are needed to build the set of 2 linear

equations mentioned above.

In order to avoid the computational complexity of obtaining the steady-state state pro-
babilities, Gho et al [51] assume that the probability of being in any of the 2™ states of a
sequential machine is uniform. They suggest that this assumption may be valid in sequen-
tial circuits with strongly connected state transition graphs (STGs). However, as will be
shown in this paper, this assumption is only a very rough approximation of reality. Mon-
teiro et al [89] and Tsui et al. [138] have independently proposed similar approximate
approaches for estimating the steady-state state probabilities. Their methods are several
orders of magnitude faster than exact steady-state state probability calculation methods.
With their methods, the steady-state line probabilities of the “n” flip-flop (FF) outputs are
estimated instead of the steady-state state probabilities. Their methods require the solution
of a nonlinear system of equations of size “n”, extracted from the combinational logic
implementing the next state function of the sequential circuit, where the “n” variables cor-
respond to steady-state line probabilities. Then, these line probabilities, together with

those of the primary inputs, are fed to a tool for estimating the average power consump-
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tion in the combinational logic part. In Figure 3.7, a sketch of the approximate methods
proposed in [89] and [138] is depicted. This sketch corresponds to the basic framework for
several power estimation methods proposed in the literature. In fact, estimating power
consumption in sequential circuits is a two-step process. In the first step, study-state line
or state probabilities in sequential elements are estimated by considering the circuit as a
global Finite State Machine (FSM). In the second phase, the combinational parts are con-
sidered taking into account the results of the steady-state line (state) probabilities compu-
ted in the first step [95][137].

Primary inputs _I_» Non-linear

PS system of “N”| NS
equations

Y

Combinational
Logic

Pseudo-primary inputs

PS: Present state
NS: Next state

Figure 3.7 A sketch of the methods proposed by Monteiro et al. and Tsui et al.

In this paper, an efficient framework for computing the transition probabilities of
large sequential circuits is proposed. This framework improves the state-of-the-art in seve-
ral ways. The computation of the transition probabilities for sequential circuits is perfor-
med with a method similar to the one used with combinational circuits. The proposed
method does not use a two-step process. It avoids using state transition graphs or extrac-
tion of the next steady-state line functions for building the nonlinear system of equations,
as mentioned above. The propagation of the transition probabilities is performed iterati-
vely using simple formulas expressed at the gate level. With the proposed method, estima-
ting the average power consumption for large combinational as well as sequential circuits,
such as the s38584 ISCAS 89 benchmark circuit, is achieved in a reasonable time with an

acceptable accuracy.
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In section 3.5.3, we describe a framework for computing transition probabilities of
large sequential circuits. In section 3.5.4, an effective approximate transition probability
calculation procedure is proposed for efficiently estimating transition probabilities in large
sequential circuits. In section 3.5.5, simulation results are reported to demonstrate the
effectiveness of the proposed method. Our main conclusions and remarks are summarized

in section 3.5.6.

3.5.3 Computing Transition Probabilities With an Iterative Method

In this section an iterative method for computing the transition probabilities is consi-
dered. The transition probabilities, known here as mobilities, are iteratively computed for
both the memory elements and the internal nodes, as shown in Figure 3.8. At each itera-
tion, and until stabilization is reached, the transition probabilities of “n” state bits, estima-
ted in the previous iteration, together with the primary input probabilities, are fed to the

procedure for computing the next state probabilities.

In this context, where an iterative procedure is used for computing the steady-state
line probabilities, the number of iterations needed to reach stabilization is a key parameter
determining the computational complexity. Moreover, the existence of asymptotic stabili-

zation should be guaranteed to ensure reliable results.

[terations 1 2 M
1
Primary | &5 I Sg Sg
> - e - Q. l—> - o
nputs 23 235 23
s5| |[:E 35
S i ES ES ES
otate line 5E EE SE
Inputs sE ™zt EE
38 28 38
52 SE of=

Figure 3.8 An iterative model for computing the mobilities in sequential circuits
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In a previous paper, Soufi et al [129] showed that signal probabilities of sequential
circuits, starting from a completely unknown state, usually reach stabilization after only
few iterations. The convergence to stable values is guaranteed for “initializable circuits™.
It was shown in [129] that if the circuit is initializable, after some iterations, the circuit
forgets its initial state. For hard-to-initialize circuits, the stabilization is not always gua-
ranteed, but it is possible in several cases [129]. For instance, the signal probabilities of
the ISCAS 89 s38417 circuit reach stabilization after only 50 iterations. A node is decla-
red stabilized if the differences between the probability values at the iterations “t” and “t-
1” are lower than a given threshold set arbitrarily to “.01”. Moreover, in non-initializable
circuits, the sum of the probability to 1 and the probability to 0 at some nodes does not
reach 1, and in some cases, that sum which the node initialization probability remains

stuck at 0, indicating that initialization may be impossible.

In the present paper, we are interested in estimating power consumption instead of
computing initializablity of sequential circuits as in [129]. Therefore, assuming a comple-
tely unknown starting state is no more required, particularly for non initializable circuits
where an unknown starting state may result in signal probabilities of some nodes stuck at
0 as indicated above. In non initializable circuits, the steady-state probability of each state
is not always unique. It may depend on the initial state. For instance, in the circuit depic-
ted in Figure 3.9, where the majority of 1s or 0s is computed and fed back to the register,

the steady-state state probabilities depend on the starting state. Starting from state “101”
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leads, in Figure 3.9, to the absorbent state “111”, however, starting from state “100 leads

Qdajorityy (000 ((TID
@D @D
@D @D

Figure 3.9 Example of non-initializable circuit

to the state “000™.

For the circuit of Figure 3.9, which is not initializable, using the framework of Figure
3.8 and the assumption that at time 0 we start from any state with equal probability, leads
to .5 probability to be in state “111” and .5 probability to be in state “000™. This means
that, if we repeat the experiment several times, on average, we should be with .5 probabi-
lity in state “111” and with .5 probability in state “000”. The behavior described above can
be found in several autonomous state machines, such as LFSRs and Cellular Automata-
based generators without maximal cycle length. In these circuits, the state space is frag-
mented in independent cycles and no starting state allows covering all 2d states, even

though they are all reachable by changing the initial conditions.

In the following, we assume that at time 0 we start from any state with equal probabi-
lity. The stabilization to the true probabilities is guaranteed for initializable circuits as dis-
cussed above. For non-initializable circuits, stabilization may not always be guaranteed,
but since the starting state is random, stabilization for circuits such that depicted in Figure
3.9 is possible. Experiments conducted on the ISCAS 89 benchmarks shows that all non-

initializable circuits reach stabilization after a reasonable number of iterations, provided
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that the initial state is random. In Figure 3.10, starting from a random initial state, the
dynamics of the number of FFs where stabilization has not been reached, as a function of
the number of iterations, are depicted for a large subset of the well known sequential

ISCAS 89 benchmarks.

Number of flip-flops

Iteration

Figure 3.10 The number of flip-flops where stabilization has been reached as a function of
the number of steps.

In conclusion, the framework of Figure 3.8 can handle a large sequential circuits,
including non-ergodic circuits (such as the one in Figure 3.9) not considered in the litera-
ture. A random starting state permits to compute an average of the power dissipation in the
case of initializable circuits. However, in the case of non-initializable circuits, the method

produces an average of all average power dissipations computed for all possible starting

states.

Means of computing transition probabilities for combinational and sequential circuits,
that we call mobilities, are briefly reviewed below. Then, a simple procedure based on the

framework of Figure 3.8 for propagating these measures in sequential circuits is presen-

ted.
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3.5.4 Mobility Measures

Before going further, let us show through an example how calculation methods for
combinational circuits could be used within the framework of Figure 3.8. Let us consider
the example depicted in Figure 3.6. In general, the probability that a rising transition

occurs between time “t” and “t+1” is given by
PE2(+ 1 (8) = P§(S) xP{*1(S)
where P{ (S) is the probability of “S” to be “0” at time “t” and P{* 1(S) is the probabi-
lity of “S™ to be “1” at time “t+1”.
Using the BDD representation from Figure 3.6, we have

Pi*1(s) = P§*V(B) + (Pi*1(B) x P{*1(4) x P{(S))

3.8
Py (s) = (P} (B) x P} (4)) + (P} (B) x P} (4) x P{=1(S)) G5

Assuming that at time ¢t = 0 we can start with equal probabilities from any state, we

have

1
PY(s) = PY(s) = 5

Using equation Equation 3.8, at time = 1, we should have

3
Py(S) = 3

5
P{(S) = g

therefore,
5
P§2I(S) = PY(S) xPI(S) = 1z

This calculation can be repeated until stabilization, and asymptotically, we find
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thus,
6
Po_>|(s) =P0(S)XP|(S) =73

Figure 3.11 shows the dynamic evolution of the predicted static probabilities P‘l S,
P:, (S) and the transition probability P:).>| (S) as a function of time “t”.

It remarkable that using a random starting state instead of a known X state as in [128]
leads to state probabilities that increase or decrease, thus the monotonical increase of pro-

babilities demonstrated in the framework of [128] is no longer verified.

-

Figure 3.11 Dynamic of static and transition probabilities of “S™ as a function of time “t”

In the following, we will use the proposed framework with an approximate probabi-
lity calculation method. The approximation made here is similar to the one widely made
for computing the signal probabilities of digital circuits, where independence between the

inputs of each gate is assumed. This is necessary for efficiently computing the signal tran-
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sition probabilities in large sequential circuits. The benchmark s38417, with 1636 FFs for
instance, would not be manageable with the methods based on state enumeration. Further-
more, we will show that, very often, the average inaccuracies introduced by these simpli-

fying assumptions are not very large.

Mobilities are defined as the probability that a transition will occur on a line “I” in a
given circuit. This transition can be up (0 -> 1), down (1 -> 0), or between identical states
(0 -> 0 and 1->1). We denote these mobilities ”‘31 o, mlm (0, "‘:)o o, m’“ () , where,

for instance, m:)l (?) is defined as:

mi, (f) = probability that /(f) =0 and I(r+1) = 1
The other mobilities follow similarly.
In combinational circuits, the two events
I =0 and Ix+1) =1

are mutually independent, and of course, they are time-independent if their corresponding

input vectors are independent. Then, we can obtain

moy (1) = mg, = ¢y (D) x ¢, (}) 3.9)

where, ¢, (/) and ¢ (/) are the line probabilities of “/™.

In combinational circuits, the mobilities can be directly computed from the steady
line probabilities. Therefore, these probabilities are sufficient to characterize the average

power consumption.

In sequential circuits, the two above mentioned events



1

i =20 and I(¢e+1) =1

are neither mutually independent nor time-independent. As a consequence, equation
Equation 3.9 is no longer valid. Using Markov chain processes, it is possible to compute
the exact mobilities for every FF output. For instance, note that each transition (0 -> 1) on
a flip-flop output corresponds to a transition from the half state space “subg”, where this
flip-flop output is at “0”, to the other half “subj”, where the flip-flop output is at “1”. In

general, we obtain

m, (D)= 3 > P, (3.10)

(e suby)(ie sub_)

with OSmxysl and (x,y) € {0,1}2.

In the following, we derive formulas at the gate level similar to those already pro-
posed for the computation of steady line signal probabilities. These formulas allow propa-
gation of mobility values in a way very similar to how approximate controllabilities are
computed [54]. Note however that for tractability reasons, independence between internal

nodes is assumed.

3.5.4.1 Propagation of Mobility Signals

As discussed above, the computation of mobilities directly from the Markov chain is
a time-consumning process and Markov chains proved more useful in the demonstration of
general properties [129]. In order to reduce the cost of computing mobilities we now pre-
sent a procedure exploiting the structure of the circuits, as well as simple formulas defined
for each gate type. This procedure is linear with respect to the number of gates in the cir-

cuit, times the number of iterations needed to reach stabilization.
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Table 3.6 Transition table of a two input AND gate

A‘B S A B S
>0 |0 >0

0->0 P> P->0 >0 >t pP->0

A g 50 IS0 PS>0 IS0 IS0 IS0
7] = 00 =1 =0 ([0 [>T [0
p—/ ST 050 PpS0 [IS1T pS0 p0

0->1  pP->1 0->1 ->1 0->1 0->1
0->1 I->0 0->0 ->1 i->0 {I->0
0->1 1->1 0->1 ->] 1->1 i->1

Let us now compute the mobilities in the case of a 2-input AND gate. Table 3.6 lists

all possible transitions in a 2-input AND gate. From this table we find that

m, (S) = m;(4) xm,, (B)
my, (S) = my, (4) x my, (B) +my, (A) x my; (B) +m,, (4) x mgy, (B)
m(S) = myg(A) x myy(B) +myy(A) xmy, (B) +m,, (4) x my(B)
Mo () = 1= (my, (S) +mg, (S) +myy(S))

For sequential elements, such as D-flip-flops, the mobilities are time-dependent, and

they are given by:

b Q

o

m2 (t+1) = myy ()

_A CLK
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Similar formulas may be derived for all gates (see Appendix 6).
2 Gy

P Sl

Figure 3.12 A sequential circuit taken from the [SCAS s27 circuit

Figure 3.12 shows an example of a sequential loop extracted from the ISCAS 527 cir-
cuit. The mobilities of all nodes may be computed using a simple iterative algorithm. Ini-

tially, we assign “.25” to all mobilities of the feedback node “G7:

1
GT = ,G1 = GT = pGT =
Mgy = Mg mig = M 3

We also assume equiprobable input transitions in this example but the method is
easily generalized to weighted input vectors. Therefore, the mobilities of the inputs are
equal to .25. Then, using formulas such as those proposed for a 2-input AND gate, the
mobilities of all nodes are iteratively computed, until their values stabilize within some

predefined acceptable accuracy (“.01” in this paper).

0.6f
G7
mpg n
04 —
/ G? G
4 myg (£) = my, (1)
G7
my, (0)
0 2 4 6 8 10

Figure 3.13 Curve describing the dynamic behavior of the mobilities of the node G7 in
Equation 3.12

Figure 3.13 shows the dynamic behavior of the mobilities on node “G7” in Figure

3.12. As mentioned before, the mobilities stabilize after few iterations (4 in this case).
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3.5.4.2 Relationship between mobilities
In the following, we show that only two of the 4 defined mobilities (m(l)l ),
m[lo o, mfm o, mlu (?) ) need to be computed from the circuit. The other two can be

derived from a system of 2 linear equations.
Let us demonstrate the following lemma

Lemma 1:

my, (1) = m (2) (.11)

Proof: we know that

miy, (1) +mig (1) +mig (1) +m (1) =1 (.12)

Let us assume without loss of generality that the set of states where / = 0 corres-

-1 .
ponds to the half state space from state ] to state 2" , @S a consequence, we can write

l
my = Z XDy (3.13)

i= l_>2n-l

J= @2

{
myg = 2 mxp, (3.14)
i= 12"

i= @ +n>2"

!
mey = X mxp, (3.15)
i=1>2""
j = l.>zn-l

By adding equations (3.13) and (3.15), we find
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! {
mytmg= 2 mxpy+ X mxp, (3.16)
i=1>2"" i=1>2""

j= @ '+n>2" j=1>2""

Note that the index *“j” in equation (3.16) varies from 1 to 2" as a consequence we

can write
! I}
my, +mg, = Z T X Py
i=1>2"""
j=1>2"
then,

.............

the summations between brackets are, by definition of Markov chain processes, always 1.

As a consequence, we can write

’":n """:)o = 2 &
i=1->2""
but, by definition (see [124])
- . i i
probability that [ is0 = Cy; = m,+ my, = Z us G.17)

i=1->2""
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that is, the probability to be at state 0, which can be computed by summing the state
probabilities over the half state space where / = 0, is the sum of the probabilities to go to

state 0.

From equations (3.16) and (3.17), we find,

T S S
Mg ™Moy = My T My,

By eliminating m, from both sides of equation (3.17), we find,
{ [
my, = mg, Q.E.D

The 4 mobilities can be computed from equations (3.11) and (3.12) if any 2 of the

mobilities are first computed from the circuit.

3.5.5 Experimental Results
In order to demonstrate the effectiveness of the transition probability calculation
method proposed in this paper, we carried out several experiments using a large subset of

the well-known MCNC and ISCAS 89 benchmarks.

Table 3.7 Comparison of run times between our method and other methods proposed

in literature
Circuitname | FF P, T(Secs) #ltcntions' fllaﬁg::‘)’ (Tl[;: I{:t’;;

bbara 73 11790 [ U.133 - =
bbtas 3 374.87 0.017 19 - -
dki4 3 2136.15 0.067 12 2.71 -
dkis 2 921.92 0.017 10 1.63 -
dkl16 5 5115.27 0.167 13 843 6
dk17 3 872.21 0.067 25 1.55 -
dk27 3 352.16 0.033 24 - -

mc 2 393.32 0.033 36 - -
planet 6 14097.69 0.5 17 15.51 18

sl 5 8016.19 0.2 13 - -
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Table 3.7 Comparison of run times between our method and other methods proposed

in literature
Circuit name FF Pave T(Secs) |#lterations 1(.::3‘8"‘(;:3) '(1;133 l‘(:::;
— Shifireg 3 13532 0033 7 - U
tav 2 32408 0.033 34 - -
tbk — 5 14848.86 0.567 19 60.34 46
s27 3 102.62 0.033 7 - -
s208 8 301.92 0.017 12 - -
s298 14 797.79 0.067 24 - -
s344 15 1057.95 0.067 20 - -
5349 15 1063.83 0.05 21 - -
5382 21 62323 0.10 26 5.16
$386 [ 1050.57 0.083 23 - -
420 16 501.93 0.05 12 - -
s444 21 67933 0.10 23 - -
s510 6 “1801.87 025 43 7.95
s526 21 32492 0.13 — 28 - -
s326n 21 816.49 0.15 28 - -
s641 19 2065.34 0.2 37 - -
s713 19 2505.21 0.3 47 - -
5820 S ~ 242837 | 0.18 21 16.06
s832 3 245290 0.167 20 - -
s838 32 867.10 0.1 12 - -
5953 29 — 2406.12 0317 35 - 25
s1196 18 413232 0.033 5 - 82
s1423 74 3695.49 0.35 - 26 - 289
s1488 6 516331 0.217 15 3523 -
s1494 6 5187.33 0.20 14 - -
[ s5378% [ 179 11266.13 11.20 | 100(.7% - -
s9234% 228 | 646038 | 1828 [100(1.5%) - -
s13207° 669 11655.11 25.35 1100(6%) - -
sI5S8 597 16215.93 313 1100(0.2%) - -
535932 1728 | 118842.78 455 12 - -
1 1636 112516.53 768 | 100(14%) - -
s38584* 1452 108409.04 | 81.88 | 100(.3%) - -

Table 3.7 contains run times and number of iterations for stabilization for a large set
of MCNC and ISCAS 89 benchmarks. Stabilization is reached when the difference
between each individual mobility computed at cycle “n” and “n-1" is inferior to a thres-
hold set arbitrary to “.001”. Let us mention here that for some cases, marked by *, the sta-
bilization according to this criteria was not reached at 100 cycles. In this case, we have

reported the percentage of nodes which were still not stabilized. As expected, the run time
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is reasonable even for large circuits. For instance, the run time needed for estimating the
average power consumption of the s35932 is only 4.55 seconds. These resuits were obtai-
ned using a SPARC 5 (555-85) workstation. A comparison between the run time of the
method proposed in this paper and those reported in the literature confirms that our
method is less complex. For instance, in the case of tbk, the computation time needed for 1
iteration by the method proposed in [138] is 60.34 seconds on a Sparc 2 station. In the case
of the method proposed in [89], a time of 46 seconds on a DEC AXP 3000/500 is reported.
No information on the number of iterations was given in [89]. However, only 0.567
second for 19 iterations is needed with our method. The number of iterations required to

stabilize with all three methods should be comparable.

The average power consumption measurement “P . Was estimated based on the

following well known model [97]:
VZ
dd
P = 0,5 x y—— x Z C.xE, (3.18)
e vele oinodei

where C; is the load capacitance on node “i” and £, the sum of the mobilities m} , m{,
of node “i”. C, was approximated by the number of fan-outs on the node “i”. We can

rewrite (3.18) as

V2
S 0Sxpx Y Cx((mm) +(m,o)) (3.19)

ave
cvele il node i

Using lemma 1, equation (3.19) can be rewritten as follows

Vaa
Pave = T-% 2. Cpx (mgy), (3.20)

ave
cyele ol node i
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Table 3.8 Errors introduced by the approximate method proposed in this paper

Steady-state states
) No. of probabilities lerr]
Circuit - %
states | Min Ave Max
10 K R i 0.0
btas (3 078 167 235 6
14 7 016|143 381 93
15 3 041 25 381 73
6 D7 004|037 075 124
17 009 [ 125 25 8.6
7 7 048 1143 214 26
imc 4 143 |25 28 9
planet 48 002 1021 054 @41
si 20 010 |03 119 1.2
shiftreg 125 [125 123 56
v 4 25 25 25 3
[fbk 32 005 031 341 1.6

In Table 3.8, statistics based on the exact steady-state probabilities are reported. For
each circuit, we reported the number of states, the minimum, the average and the maxi-
mum of the steady-state states probabilities computed using the exact well-known Chap-
man-Kolmogorov equations [99]. We also reported the average of the absolute values of
the errors produced by the approximate method proposed in this paper. These errors were
obtained by adding the absolute values of the errors of all steady-state line bits, dividing

by the number of line bits, and multiplying the results by 100.

Note the large differences between the steady-state state probabilities. For instance, in
the case of “dk 15”, the minimum steady-state state probability is .041, the maximum is
381 and on average, the steady-state state probability is .25. Furthermore, Table 3.8
shows that average absolute values of the errors do not exceed 12.4% and on average [err|
is 5.69%. However, the errors introduced by our method for estimating the mobilities of
all nodes can be positive or negative, and for large circuits, the errors may be mutually

compensated. For instance, in the case of the “planet” benchmark, we find that the sum of
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all errors is null. Nevertheless, it was found that for the circuits of Table 3.8, which are all

fairly small, the errors are often of the same sign.

In order to model the effect of circuit size, let us estimate the relative error on the ave-
rage power consumption in the special case where the nodes are assumed independent.
The average power consumption is given by equation (3.20), and consequently we can
write its expected value as

Exp[P,,.] = Exp lA x ). C;x EiJ

all node i

VZ

d
where 4 = 0,5x a .
cycle

Therefore, we find

Exp[P, ] = 4x > C;x Exp[E,] (3.21)
all node i
On the other hand, we have
var[Pave] = Azxvar|. Z CiinJ (322)
all node i
If the random variables £, are independent and all C; = 1. equations (3.21) and

(3.22) can be rewritten as

Exp [Pave] = AxNxExp [E‘.] (3.23)

and

I

var [Pave] = A% xNxvar [E ] (3.29)
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where N is the total number of nodes in the circuit and the line above the variables

designates the average value of that variable over all nodes. Therefore, the relative error

can be written as

(3.25)

(3.26)

This is a classic property expected when summing independent random variables
[99]. From equation (3.26), we can observe that the relative errors decrease as the square
root of the total number of gates in the circuits. As a consequence, the approximate
method proposed here tends to become more accurate when the number of nodes

increases.

3.5.6 Conclusion

We have presented an efficient method for estimating the average power consumption
in large sequential circuits. This framework is based on an iterative process which can be
integrated with several accurate computation methods proposed in the literature for com-
binational circuits. We also proposed an approximate computation method for estimating
the switching activity. This method is typically two orders of magnitude less complex than
previously reported methods. Indeed, its complexity is linear with respect to the number of
gates times a limited number of iterations (a maximum of 100 cycles). The procedure is
based on simple formulas defined at the gate level for each gate type. These formulas are

similar to those already proposed for computing signal probabilities [54]. Finally, it was
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shown that the errors introduced by this procedure are not very large. Moreover, the accu-

racy of the predicted average power should improve with the size of the circuit.
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CHAPITRE 4

Une méthodologie efficace pour
Pinsertion des points de test dans les

circuits séquentiels

4.1 Résumé

Dans le présent chapitre, qui a fait I’object d’une publication soumise a “IEEE Tran-
sactions on Computer-Aided Design”, une nouvelle méthode d’insertion des points de test
dans les circuits séquentiels est proposée. Cette méthode est basée sur les notions de
mesures de mobilité développées au chapitre 3. Nous avons déja montré I’efficacité des
mesures de mobilité relativement au probléme de la quantification des problémes de test
dans le cas des circuits séquentiels. Dans ce chapitre, nous montrerons comment utiliser
les mesures de mobilité pour guider le processus d’insertion des points de test de fagon
efficace. De plus, plusieurs nouvelles notions reliées au probléme de I'insertion des points
test seront étudiées et des solutions heuristiques pratiques y seront proposées. Ainsi, nous
montrerons que les quatre mesures de mobilité définies au chapitre 3 sont d’importance
égale. Un probléme de test est probable si une d’entre elles est faible. Une mobilité est
déclarée faible si sa valeur est inférieure a un seuil de détection des problémes de mobilité
MTh défini un peu plus bas. En utilisant les mesures de mobilité, nous définirons trois

types de problémes de contrdle:

1. quand m, (£) <MTh, nous avons un probléme de transition de 0 -> 0,
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2. quand m, (f) < MTh, nous avons un probiéme de transition de 1-> 1,
3. quand (mg, (£) = m4(#)) < MTh, nous avons un probléme d’activité.

A chaque type de probiéme de mobilité, nous proposerons une structure de point de
test adéquate. En effet, une porte AND, par exemple (voir section 4.2.3), peut générer des
effets négatifs (des pertes de couverture) dans certaines situations, lorsqu’elle est utilisée
pour régler un probléme de transition 0->0. Par conséquent, une porte AND, classique-
ment utilisée pour régler un probléme de contréle a 0, n’est parfois pas trés bien adaptée
aux problémes de transitions 0->0. Une procédure heuristique pour sélectionner une struc-
ture de point de test adéquate pour chaque type de probléme de mobilité est présentée 2 la

section 4.2.3.

L’insertion simultanée de plusieurs points de test peut avoir des effets positifs comme
elle peut avoir des effets négatifs. En effet, dans certaines situations, un probléme de test
peut nécessiter plusieurs points de test insérés simultanément pour étre détecté. L’ insertion
par groupe dans ce cas peut éliminer la nécessité de dédier un point de test au probléme en
question et ainsi produire de meilleurs résultats. Cependant, avec I’insertion par groupe,
nous devons faire attention aux situations de conflit ou les effets cumulatifs de plusieurs
points de test peuvent résulter en des pertes de couverture de pannes. Par exemple, dans le
cas du circuit de la figure 4.1, qui est largement mentionn€ dans la littérature comme un
cas résistant au test pseudo-aléatoire pondéré, le test de A est incompatible avec le test de

B. Dans ce chapitre, nous proposons une procédure de test multiphase ou chaque phase ne
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contient que des points de test compatibles. Ces phases sont activées séquentiellement

I’une aprés |’autre.

Figure 4.1 Un exemple d’un circuit résistant 4 un test pondéré avec un seul
ensemble de poids.

Pour valider les différentes heuristiques d’insertion de points de test proposées dans
ce chapitre, nous avons fait plusieurs expériences sur un grand ensemble de circuits
d’essai séquentiels. Les résultats expérimentaux nous ont montré [’efficacité de la
méthode proposée. Ainsi, avec quelques points de test répartis sur un nombre limité de

phases, nous avons nettement amélioré la qualité du test de ces circuits.
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4.2 A Methodology for Efficiently Inserting Test Points in
Sequential Circuits for Pseudo-Random Testing

M. Soufi, Y. Savaria and B. Kaminska
Ecole Polytechnique de Montréal
Department of Electrical and Computer Engineering
P.O Box 6079, Station Centre-ville
Montréal, PQ, H3C 3A7
Email: savaria@visi.polymtl.ca
Tel: (514) 340-4737

Abstract

In this paper, a new multiphase test point insertion methodology for sequential
circuits is presented. This methodology is based on a new testability measure called
mobility that better quantifies testing problems in sequential circuits. Moreover, new
notions related to test point insertion will be studied. Each test point may be associated
with positive and negative side effects. These effects, as well as the impact of the joint
insertion of several test points, are discussed and heuristic solutions to handle them are
proposed. Results obtained by applying these heuristics to a large set of sequential

benchmark circuits are reported.

4.2.1 Introduction

Design For Testability (DFT) comprises well established testing methodologies which
are used to keep testing costs within reasonable bounds [4]. In fact, the complexity of
modern digital circuits is rapidly increasing, and the trend towards more complex systems

should continue for some time [22]. Unfortunately, this increase in complexity is
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associated with limited accessibility to internal nodes, which is a bottleneck faced by test

engineers.

Most DFT approaches require extra hardware and circuit modifications. Each
modification is associated with extra overheads that may impact different aspects of the
design. Area overhead, timing penalties, extra input/output ports and additional power
dissipation are examples of these overheads. These modifications aim to increase
accessibility and thus lower the testing efforts. For instance, the well known scan
techniques chain together several (or all) flip-flops in one (or several) long shift register.
The chain is accessed by an extra input and its content is read through an extra output.
Scan techniques are very effective at reducing test generation efforts and enhancing test

quality.

In many popular scan techniques, the test vectors are not applied in parallel at the
operational speed of the circuit. Rather long vectors are usually scanned in at a relatively
slow but feasible speed. Then, the circuit is exercised by a single or a small set of fast
clock pulses [6]. This method has shortcomings, particularly in high speed applications
[108][125]. In fact, in high speed applications, high performance clock distribution
networks are generally used. These networks are not designed to propagate isolated
pulses, and such pulses would be subject to significant distortions, affecting the
performance of these circuits. Moreover, it is very well known that applying parallel test
vectors, at the operational speed of the circuit, is more effective at identifying defective
circuits than applying the same test in a scan mode [83]. This is related to the fact that not

all defects are accurately modeled by the widely used stuck-at fault model.

Another approach, which is gaining more credibility in the design community, is

Built-In Self-Test (BIST) [83]. Indeed, BIST has several desirable characteristics. It offers
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the possibility to self test the chip internally, and hence avoids going through the input and
output ports, which is very important for high performance applications [125]. The
complexity of external test equipments is reduced by moving some or all of their functions
inside the chip itself. Moreover, with BIST, we have the possibility of reusing tests
developed at lower level (component or block levels) for higher level tests (card, system

levels).

Many BIST techniques rely on pseudo-random testing, where the test patterns are
generated using efficient pseudo-random test generators, and test responses are evaluated
using response analyzers. However, it turns out that in several cases, some faults are
difficult to test with pseudo-random vectors. These faults are called resistant. Test point
insertion methods were suggested as possible solutions to deal with resistant faults. A
formulation of the test point insertion problem consists of selecting a small number of
locations for inserting additional hardware, in order to ease test development, and this
should be within reasonable bounds for area overhead, timing penalties and number of
additional I/O ports required for testing. The four relevant aspects of the test point
insertion problems are:

1. the structure of the added hardware,
2. the locations where such hardware should be inserted,

3. the condensation of test points to reduce the additional I/Os required for testing,
4. the complexity and situation of the pseudo-random sources used to feed the test points.

There are two kinds of test points. Control points used to enhance controllability and
observation points used to enhance observability. AND and OR gates were suggested as
test point structures to enhance 0-controllabilities and 1-controllabilities respectively. For
observabilities, additional outputs are used. Recently, Savaria el al. [114] proposed the FO
approach for CMOS technology. With this approach, the gate feeding the net where the
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insertion should be performed is replaced by an equivalent complex testable gate. XOR
gates were also used by several authors for enhancing observabilities [46]{63] as well as
controllabilities [126]. Another structure called Test-Cell was also suggested as a test
point structure in the literature [62]. Test-cell based methodologies are similar to scan
techniques, however, test cells can be inserted even in the combinational part of sequential
circuits. A test cell is a flip-flop with scan mechanisms. After insertion, test cells are

chained together in a long shift register as in scan methods.

rinding an optimal set of locations for test point insertion is an NP-complete problem
[73]. Test point insertion methods proposed in the literature may be divided into 2 classes.
First, fault-simulation based techniques. Second, testability-measures based techniques. In
the first category, we find the work of Briers and Totton [25] as well as that of Iyengar and
Brand [63], which are representative. With these methods, fault simulations are first
invoked to collect some statistics on the test problems. These statistics are then used to
determine a small number of locations for insertion. However, fault-simulation based
techniques are expensive and they also have a limited accuracy, since they rely on fault
simulation of a limited set of faults. Heuristic methods based on testability measures
[119][145] were then proposed to overcome these shortcomings. They have produced
interesting results in combinational circuits. Some attempts to generalize these approaches

to sequential circuits have recently been proposed [75]{90].

Test point condensation is another important aspect of test point insertion methods. In
fact, the I/O budget is usually limited. As a consequence, condensation techniques used to
limit the number of additional I/Os needed by the test points are always highly desirable.
For instance, in [145], the authors proposed to use several modes which are invoked
separately. Each mode only includes a small subset of the total number of test points, such
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that the additional [/Os required for testing can be shared between different modes.
Multiplexor-based techniques have also been used for condensation. With these
techniques, the same I/Os are shared between the actual function and the test points.

Pseudo-random sources are usually generated by dedicated hardware (pseudo-random
generators). This may negatively impact the performance of the system. The generators
are often heavily loaded. The idea of using internal points as pseudo-random sources has
been first proposed for partial reset in [126]. In fact, an internal node can be used as a
pseudo-random source, provided that its pseudo-random characteristics are good enough,
and that the correlation between this node and other test points is limited. Recently, the
same idea was successfully used in a test point insertion method for sequential circuits

[90].

In the present paper, a new test point insertion method for sequential circuits is
proposed. This method is based on a new testability measure called mobility, already
introduced in [124]. We also propose in this paper several heuristics based on new
important notions related to test point insertion. In section 4.2.2, we will briefly introduce
the mobility measure. In section 4.2.3, we will discuss the effects on mobilities of several
test point structures proposed in the literature. In section 4.2.4, joint effects of multiple
simultaneously active test points is analyzed. Several heuristics for test point insertion will
be presented in section 4.2.5. Observability point insertion will be the subject of section
4.2.6. Experimental results are presented in section 4.2.7, and our main conclusions and

remarks are summarized in section 4.2.8.
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4.2.2 Modeling Fault detection in Sequential Circuits

COP numbers have been successfully used to determine good locations for test points
insertion in combinational circuits [119]{145]. However, COP numbers are not directly
suitable for sequential circuits. Recently, several authors [18][75][129] have proposed
probabilistic testability measures for sequential circuits. Nevertheless, all these measures
are blind to some important testing problems in sequential circuits, as shown in [124]. In
order to overcome these shortcomings, the mobility measure is used. Some basic
definitions related to mobilities are repeated here for clarity and convenience. Mobility is
based on the concept of transition probability calculations. For each node in the circuit,
four mobilities are defined (m{)l 0, ”’:o (), ”':)o (0, mllI (¢) ). They represent all

possible transition probabilities. Mobilities are related to controllabilities as follows [124]:

/ I I
Co = Moy +my,
!
¢

L .1

= mg +my,

The mobilities of the output of each gate can be directly computed from the mobilities
of its inputs, using simple formulas similar to those proposed for controllabilities. For
instance, in the case of a 2-input AND gate, the mobilities of its output “S™ are related to

those of its inputs {“A”, “B”} as follows:

myy (S) = my (4) xm,(B)
mgy, (S) = my, (4) x my, (B) + my; (A) xm; (B) +m,; (4) x my, (B)
My (S) = myo(4) xmy(B) +my(4) xmy, (B) +m,, (4) xm;(B)
Mmoo () = 1- (m (S) +m,(S) +my, (S))

(4.2)

Note that only 2 of the 4 mobilities need to be computed. The other two can be derived

from the following system of two linear equations [123]:
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4.2.2.1 Complexity of Computing the Mobilities

The rules for computing the mobilities are slightly more complex than those used for
computing controllabilities (see Appendix 8, page 164). A comparison between them
shows that 2 additional multiplications and 4 additional additions are required in the
computation of the mobilities. As a consequence, the complexity of computing the
mobilities for one iteration (TM), as a function of the complexity of computing the

controllabilities (TC), also for one iteration, can be written as follows:

TM = TC+ N (2 x mult + 4 x add) (4.5)
where N is the total number of gates in the circuit, mult and add are constants
representing the times required to compute a single multiplication and a single addition
respectively. This expression assumes that only one operation is executed at a time, and it
would not be representative of the processing time on modern superscalar machines,

where operations could be performed in parallel.
Since we know that T'C is linear with respect to N:

TC = O(N) (4.6)

thus, from equations (4.5) and (4.6), we can write

TM = O(N) 4.7
In conclusion, the complexity of computing mobilities is also linear with respect to

the total number of gates in the circuit. However, the hidden coefficient in the complexity
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polynomial (equation (4.7)) is slightly greater than the one representing controllabilities

computation (equation (4.6)).

4.2.2.2 Mobility as a Testability Measure for Sequential Circuits

The superiority of the mobilities in predicting controllability problems was also
shown in [124]. In that paper, we showed that good controllabilities may be associated
with poor mobilities, which may lead to a testing problem. This situation arises, for
instance, in a very popular digital block, the binary counter. Indeed, even if the limiting
probabilities are as good as 0,5 for all bits, it is clear that the sequences needed to test
these bits are of different lengths. For instance, in a 5-bit counter excited with an
equiprobable pseudo-random signal on its enable input, a transition occurs in the least
significant bit every two cycles on average, however, in the most significant bit, the

average time between two successive transitions of the same polarity is 26 cycles.

Let us now recall some analysis of detection probabilities as proposed by Shedletsky

and McCluskey [122].

Let us assume that the detection probability (detectability) per pattern for a given
stuck-at-0 fault is g, (we can analyze stuck-at-1 faults the same way). The cumulative

distribution function of the error latency of this fault is:

N
E.=1-(1-qp) 438)
The error latency is defined as the number of patterns applied until the fault is

detected. Of course, in this model, we assume that the circuit is combinational, the input

patterns are independent and the detection problem is a Bemnoulli trial process with g, as
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probability of success. The number of patterns required to reach a given E_ can be easily

derived from equation (4.8) as follows:

In(1-E)

N = eee——— 4.9
I (T-g9 @9
From equation (4.1) and the independence assumption between controllabilities and

observability, we can write

go = ¢y x0 = (m+my) x0 =gy +q (4.10)

where g4, = m;; xo and g, = m,, x 0 are respectively called here 1->1 and 0->1

transition detectabilities.

Equation (4.10) shows that the detectability of a stuck-at-0 fault is the sum of their
corresponding 1->1 and 0->1 transitions detectabilities. In sequential circuits, a simple
Bemoulli trial model cannot be used to estimate the cumulative distribution function of
the error latency, since the input patterns are no more independent. Shedletsky and
McCluskey [122] proposed another model for sequential circuits based on Markov chains
and the product machine, which is the combination of a fault free and a faulty machine.
This model is complicated, and it requires a lot of computational resources for large
sequential circuits. Let us assume here that the Bernoulli model is still valid for computing

the transition detectabilities in sequential circuits. In this case, we can write

N
E,,," =1-(1-4g)

N @“4.11)
E,, = 1= (1-q,)

where Em,. and Emm are the cumulative distribution functions of the 1->1 and 0->1

transition latencies. In the binary counter, for instance, good controllabilities are not
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enough and in order to ensure good pseudo-random testability for a stuck-at-0 fault, both

cumulative distribution functions of the 1->1 and 0->1 transition latencies should be

sufficiently good.
B E
oD
A ’
D
D

Figure 4.2 Example to show the importance of mobilities for testing

Figure 4.2 shows an interesting situation where low mobilities would reduce
testability. For instance, testing “C™ stuck-at-1 requires a good 0->1 mobility of “A™. If it
happens that “A” is fed by the most significant bit of a binary counter, testing “C” stuck-
at-1 would be problematic, despite the fact that the controllabilities of “A” in two
successive cycles are both 0,5. Another interesting situation is also shown in Figure 4.2,
where the 1->1 transition of “A”, as reflected by a non zero value of the 1->1 mobility, is
necessary to make the input cone of “B” observable. If it happens that “A™ is fed by the
least significant bit of a counter, the input cone of “B” cannot be observed through E over
long time periods. Using the same method used to synthesize the circuit of Figure 4.2, we
can build circuits where a large input would only become observable at very infrequent

transitions, causing an obvious testability problem.
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In conclusion, the 4 mobilities are important. If one of them is too small, testability
problems may arise. From the above discussion, we propose to compute the cumulative
distribution function of the error latency of a stuck-at-0 fault in sequential circuits with:

E = min{E

m . (4.12)

A similar equation can be written for a stuck-at-1 fault.

One should note here that the model for estimating £, is a lower bound that reflects
the situation where the mobility with the lowest detectability function is necessary to
cover the target fault. It is a heuristic model whose usefulness will be confirmed later by
experimental results. For instance, in the case of a 5 bit counter, we have depicted the
cumulative distribution function of the error latency for a fault on the most significant bit,
as computed from equations (4.8) and (4.12). Note that E_ is almost I after few iterations,

however, E_ is still only 0.8 after 100 cycles.

E E =1-05"

08}

06}
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/’/

1\WN

o2t 7 E, = [‘“(1‘61) }

% 70 70 ) %0 o N

Figure 4.3 Cumulative distribution function of the error latency for a fault on the
most significant bit in a 5 bit counter using equations (4.8) and
“4.12)
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4.2.3 Effect of Test Point Structures on Mobilities:

As mentioned above, COP numbers were widely used in test point insertion methods
[119][145]. With these numbers, controllability problems are declared when their
corresponding controllabilities are inferior to a given threshold (CTh). Similarly, with the
mobilities, we propose to use a mobility detection threshold (MTh) to detect control
problems. Using mobilities, there are 4 types of control related problems. However, since

mf)l (n = mI‘0 (#) (equation (4.3)), we can reduce them to 3 instead of 4:
When ”’:)o (1) <MTh, we say that a 0->0 transition problem is detected;
when m’” (#) < MTh, we say that a 1->1 transition problem is detected; and
when (”’Ilo (n = mfn (t)) < MTh, a switching transition problem is detected.

One should note here that a 0->0 transition problem can simultaneously occur with a
switch problem or a 1->1 transition problem. However, they cannot occur all 3 on the
same node, since the sum of all mobilities is one. Similarly, a 1->1 transition problem can

simultaneously occur with a switch problem.

Figure 4.4 Examples where two control problems occur simultaneously

Figure 4.4 shows some cases where two control type problems can simultaneously

. occur. In (a), a 0->0 transition problem and a switching transition problem occur
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simultaneously. In (b), a 1->1 transition problem and a switching transition problem occur
simultaneously. By contrast, (c) shows a situation where 1->1 and 0->0 transition
problems occur simultaneously. Note that cases (a) and (b) in Figure 4.4 are closely

related to classical stuck-at-1 and stuck-at-0 control type problems.

In the following, we will discuss the effects of several test point structures on the

mobility problems mentioned above.

AND and OR gates, excited on one of their inputs with an equiprobable pseudo-
random source, are widely used to respectively eliminate O-controllability and I-
controllability problems. In fact, if c{, » <CTh (b stands for before insertion) for instance,
after the insertion of an AND gate, the controllabilities of / will be (a stands for after

insertion)

= 0,5+0,5 x cy,

€0a
. . @.13)
¢i, = 0,5-0,5x cp,
as a consequence
0,5 <c,, <0,5+0,5x CTh
4.19)

0,5-0,5x CTh<c, <05

CTh CTh
The new controllabilities lie between 0,5 — — and 0,5 + ——- However, after the

insertion of an AND gate, the mobilities of / will be
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my, = 025xm,,

! ! i
my, = 0.5xmy , +025xm,,

! ! !

I ( ! I la)
Mooa = 1- mlla+m10a+m0|

From equation (4.15), we note that AND gate insertion, which aims at eliminating a

(4.15)

0O-controllability problem, may introduce a 1->1 transition problem if mll 15<4xMTh.In
this case, we find ml1 ta <MTh after insertion. Similarly, for an OR gate, a 0->0 transition
problem may be introduced if m:mb <4 x MTh. In conclusion, the classical AND/OR
insertion may introduce 1->1 or 0->0 transition problems, which are not detected if we

only rely on classical controllabilities for insertion.

By contrast, XOR gates are known to have better pseudo-random characteristics than

AND/OR gates [126]. After insertion of an XOR gate, the mobilities of / will be

m, = 025
!
Moy = 0,25
; (4.16)
Mi0a = 0,25
Mgy, = 0,25

XOR gates also have less impact on observability than AND/OR gates. In fact, the
observability of each input of the XOR is equal to the observability of its output. Note,
however, that this is not always exact. Figure 4.5 illustrates an example where the
observability of B is altered as a consequence of inserting an XOR gate. Indeed, before the

insertion, 4; = 0 and 4, = 1 is required to observe B. Afier insertion, 4, = 0,



140

B
o

A, =1 and I = 0 is required to observe B. Consequently, of = 12, where obB and
of are observabilities of “B” before and after the insertion of the XOR gate respectively.

Before insertion Aftef insertion

Do oD

B B

Figure 4.5 A test case where observability is altered as a consequence of
inserting an XOR gate

In conclusion, XOR gates are good test point insertion structures. However, they are
generally more complex than classical AND/OR gates (NAND/NOR gates). An
implementation of XOR with only 6 transistors does exist, which is the same complexity
as CMOS AND and OR gates, but it is associated with intrinsic testability and
cascadability problems [115]. In the following, we propose a simple procedure for
selecting among test point structures, which minimizes hardware overhead. In this
procedure, we assume that XOR gates are more complex than AND/OR gates, and that
they introduce larger delays. As a consequence, XOR gates are only used when required

and the preference is always given to AND/OR gates.

Figure 4.6 sketches the procedure used to differentiate between the 3 types of
mobility problems discussed above. The case where the 0->0 mobility is smaller than M7h
and the 1->1 mobility is larger than 4 M7h is addressed with an AND gate, and that
situation is called an AND-testable fault. Similarly, the case where the 1->1 mobility is
smaller than MTh and the 0->0 mobility is larger than 4 MTh is addressed with an OR
gate, and that situation is called an OR-testable fault. All remaining cases where mobilities
are smaller or would become smaller than M7Th are addressed with XOR gates, including

the case where the 0->1 and 1->0 mobilities are inadequate. That later case where 0->1
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and 1->0 mobilities are inadequate will be called switching fault of type 1. The case where
both the 1->1 and 0->0 mobilities are too low, a type 2 switching fault, will be addressed
by case 3. Indeed, the XOR gate can prevent the output from switching with a probability
of 172 which is a solution to type 2 switching faults.

. ifimey, < MTh and my,, >4 x MTh)
Fault = AND Fault; insert an AND control point

2. else if(m,, < MTh and myy, >4 x MTh)
Fault = OR Fault; insert an OR control point

3. else if{ms,, < MTh or myy, < MTh or m\,, < MTh)
Fault = Switch Fault; insert a XOR control point

Figure 4.6 Procedure to determine the type of control problems

4.2.4 Joint Effect of Inserting Several Test Points

Up to now, we have considered the effect of each test point taken in isolation. Thus
the joint effect of multiple test points was not considered. The joint effect is analyzed in
the following. In Section 4.2.4.1, we show through an example that inserting multiple test
points may result in better insertion methods. The well known split personality problem of
classical test point structures is also considered in Section 4.2.4.1. The concept of multiple
test points simultaneously inserted is suggested as a possible solution to this problem. In
Section 4.2.4.2, we point out that multiple test point insertion may result in losses of fault
coverage, if they are not adequately handled. These losses are primarily related to

contradicting testability requirements between hard to test fauits.



142

4.2.4.1 Detection with Multiple Test Points

Figure 4.7 illustrates a situation where the joint effect of several test points helps to
eliminate hard to detect faults. This obviously results in more effective test points. In
Figure 4.7, the controllabilities to 0 of A and B are very small. To test “C” (make
mobilities of “C” > MTh), two test points are simultaneously needed: one at “A” and
another one at “B”. Indeed, the controllabilities to 0 of A and B are assumed to be so weak
that a single test point in “A” does not cover point “C”. Similarly, a single test point in “B”
does not cover “C”. However, “C” is detectable by the simultaneous insertion of test

points at “A” and “B”.

sl Block 1[4 c
- Block 2 ;IL:D

Figure 4.7 Example of multiple detection.

Finding the optimal solution for the “multiple test point” problem may be expensive.
Indeed, the number of possible solutions to explore is M (N factorial) where N is the
number of candidate test points. Moreover, for each solution, in order to minimize the
number of test points, we may need to compute the incremental effect of each point for all
possible orders, which is very expensive. In section 4.2.5, we will present a practical

heuristic solution to this problem.

In some situations, solving a mobility problem that appears as a drastic decrease of
mobilities in one stage may require multiple test points. Figure 4.8 shows an example of
such situations. Let us assume that the mobilities of the inputs of the OR gate are

acceptable and that those of the output A are poor. The insertion of a point in A will solve
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the mobility problems of the output cone of A, but those of A remain unsolved. To deal
with this situation, we must insert test points at the inputs of the OR gate, and one or
several points may be required. This problem, known as split personality, was already
raised by different authors [15].

Note that inserting several test points on the inputs of gate A, to cover the test
problems in the output cone of A, may not be as effective as inserting a single test point in
A. As a consequence, we may need to insert a test point in “A”, as well as other test points
in some inputs of the gate feeding A. Further solutions to the split personality problems
will be left for future development.

Figure 4.8 A fault may require simultaneous insertion of several points.

4.2.4.2 Test Point Compatibility

The simultaneous insertion of several points may resuit in more effective test point
insertion methods, as mentioned above. However, in some cases, a test point could be
associated with negative side effects on testability. An example of this situation is
illustrated in Figure 4.9. Let us assume in this example that, in the original circuit, the 1-
controllability of “B” is very small, and that due to other inputs, the controllability of A is
acceptable. Since, there is a 1-controllability problem in “B” and no control problem in A,
inserting a 1-control point in “B” may result in a test problem in A. Nodes B and A may
have incompatible requirements. As a consequence, A and B may be difficult to test at the

same time.
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In general. this problem arises when several test points are simultaneously inserted.
Their mutual effects may result in fault coverage losses due to incompatibilities between
testability related requirements. A related problem has already been mentioned in several
papers dealing with weighted random vectors [143]. In fact, some resistant faults may
have different and contradicting requirements, and thus several different weights may be

required on the same internal node to fully test a circuit.

Figure 4.9 An example of a test point with negative side effect

In this paper, we propose to use different modes during testing. In each mode, only
compatible test points are considered. The modes are activated in sequence one after
another, such that no two modes are simultaneously active. Note that a test point will
never be used in more than one mode, even though it may required to solve some split
personality problems. The testing modes are proposed here io solve the conflicting
requirements of multiple test points. Nevertheless, such multiple sequential test modes
may have other advantages: they may be used to reduce the negative impacts on timing;
they may also be used to increase pseudo-random sources sharing. In fact, the maximum
number of pseudo-random sources needed is at most equal to the maximum number of test
points required in one of the modes. The modes can also help to enhance I/Os sharing as

proposed in [145] (for condensation). Power dissipation is another issue where different
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modes can be helpful. Unfortunately, each additional mode is usually associated with
additional overheads. A control state machine (counter, decoding logic) is needed to
manage the test sequence (activating, deactivating the modes etc.). This may further
impact the timing. Finally, test application time is increased, since the test should be
restarted for each mode.

In conclusion, a good test point insertion method should produce a small set of test

points grouped in a small number of test modes to cover all hard-to-detect faults.

4.2.5 Heuristics for Test Point Insertion

In the present and next sections, several heuristic rules for test point insertion are
proposed. The aim of these heuristic rules is to find and insert a small number of test
points to transform hard to test sequential circuits into easy to test ones, assuming they are
tested with pseudo-random vectors. With these heuristics, controllability problems are
targeted first. Observability problems are considered after having solved all controllability

problems.

Heuristic M1

The first heuristic rule targets detection problems and builds the detection cones
reflecting the effects of inserted test points on hard-to-control faults. As a first step, all the
mobilities, the observabilities as well as the detectabilities (equation (4.12)) are computed.
In a second step, all hard to detect faults are identified. A fault is declared hard to detect if
its detectability computed with N = 2'° is smaller than a threshold set arbitrarily to
1-10"%. The hard-to-control faults are then computed from the hard-to-detect faults list.
A hard-to-detect fault is declared hard-to-control if one of its mobilities is below a

predefined mobility detection threshold set arbitrarily to ThldM = 0,005 . The hard-to-
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control faults are included in a list called HARD, . In the third step, for each hard to
control fault X, we determine 3 lists: Det,, NDet, and Pot,. A fault Y € HARD, is
included in Det, if its mobilities after insertion of a test point in X are larger than
ThldM = 0,005. Det, is called the detection cone of X. A fault Y€ HARD, is
included in Pot, if a positive enhancement has been detected in one or more of its
mobilities, however, one (or more) of them is still lower than ThidM. Pot, is called the
potential detection cone of X. NDet, includes all the faults of the circuit which develop a
controllability problem (one of its mobilities become inferior to ThidM) as a
consequence of inserting a test point in X. NDet, represents the negative side effect ofa
point inserted in X. Figure 4.11 illustrates a typical partition of HARD, and the fault uni-

verse with respect to the 3 lists Det, NDet, and Pot, for a given test point X.

Heuristic M1: Test problem detection
1. Compute all required probabilities of all nets in the original circuit.

2. Determine all hard-to-detect faults and the set of hard-to-control
faults. The set of all hard-to-control faults is called HA4 RDI ]

3. For each hard to control fault X € HARD, , compute the following
sets:

a. the set Det ¥ of faults of HARD, which become controllable as
a consequence of inserting a test point in X.

b. the set NDet, of faults in the circuit which become uncontrolla-
ble as a consequence of inserting a test point in X .

c. the set Pot, of faults HARD, which are potentially detected as
a consequence of inserting a test point in X .

4. Deactivate the test point inserted in X and return back to 3 until all
fauits in HARD, are considered.

Figure 4.10 Phase 1: hard fault detection and the effect
of their corresponding test point
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Heuristic M2

The objective of the second heuristic is to find a small set HARD, of test points to
cover all HARD, faults. This is the classical covering problem which is known to be NP
complete. Several heuristic solutions have been proposed in the literature for this problem.
In the following, we consider a simple solution based on the search of the test point

associated with the largest Det,. This solution produces acceptable results despite its

simplicity.
HARD;
Fault universe D“’; "X
ot
NDety

Figure 4.11 Ilustration of the 3 sets: Dety, NDety and Pot for a given test
point X

One should note here that the set HARD, is a list of test points which is sufficient to
cover all hard-to-control faults in H4RD, . However, since we only considered controlla-
bility problems, it does not necessarily guarantee the detection of all of them. Moreover,

some test points in H/ARD, may be incompatible as mentioned in section 4.2.4.2.



Heuristic M2: Eliminate hard-to-control faults

1. find the test point associated with the largest De?, and include
“X” into HARD,

2. remove all faults in Dez,, from HARD! and update all Det, of ail
remaining faults ¥ in HARD,

3. return to 1, until HARD, is empty.

Figure 4.12 Phase 2. A heuristic to find a small subset of points which cover all
HARD; faults.

Heuristic M3: Create different modes for incompatible test point sets and eli-
minate redundancies in HARD,

1. build the potential detection tree as explained below,

2. rank the tree according to the potential detection relation as shown in Figure
4.15.

3.i=1
4. put all faults of HARD, in mode M,
5. starting from the lowest rank level and for all test point of M,
select a test point X € M,
compute mobilities
if no negative side effect,
retain “X” in mode M,
eliminate all M, test points fully detected (cone included) by the
insertion of X

else
Deactivate X and assign it into another mode M, _ ,

6. if M, is not empty, increment / and return to 5, else exit.

Figure 4.13 Phase 3. A heuristic to eliminate redundancies
between the test points in HARD> and to create
different modes for incompatible test points.
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Beuristic M3

The third phase (Figure 4.13) has two main objectives: the first one is to eliminate
“redundant” test points1 in HARD, (produced by heuristic M2) by considering the effect
of simultaneous insertion of several test points. The second objective is to find a small

number of modes such that each mode will only include compatible test points

In this heuristic, the test points in H4RD, are first ranked according to their potential
detection level as will be explained later when we present the concept of Potential
Detection Tree (PDT). Then, considering the test points in increasing rank, test points
from HARD, are inserted, one at a time, taking into account the effect of previously
inserted test points, until no test point remains in HARD, . Let us stress that in HARD,
the joint effect of test points had not been taken into account. Therefore, in the third phase
(Figure 4.13), when a test point is inserted, it will first be checked for incompatibilities. If
a given test point is incompatible with the previously inserted ones, it will be assigned to
another mode. A test point is said to be incompatible with previously inserted test points if
one fault already covered becomes undetected as a consequence of inserting the test point
in question. In this case, we also say that the fault is associated with a negative side effect.
Secondly, all the remaining test points in HARD, are checked to determine if they have
been covered as well as their respective cones by the previously inserted points. If this is
the case, the test points (and their cones) which are already covered are eliminated from
HARD, . Figure 4.14 illustrate the effect of heuristic M3 on the set HARD,. The set
HARD;, is the result after having applied heuristic M3. HARD; ¢ HARD, is partitioned
into N modes and of course |[HARD;| < |HARD,|.

1. A test point is said redundant if it can be covered (including its cone) by multipie insertion of other test
points.
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Mode 1
Heunsnc M3 Nfode 2
|
I
Mode N

Figure 4.14 Effect of heuristic M3 on the set HARD>

Before going further, let us define the concept of potential detection tree (PDT). The
nodes of the tree are the test points of HARD, . Each arrow between two nodes indicates
that the test point at the end of the arrow is potentially or hardly detected by the test point
at its source. For instance, in Figure 4.15, a test point in “A” potentially or hardly detects
faults B and D. D has two in-nodes {A, G} and two out-nodes {E, I}. Note that there may
remain some undetectable faults in H4RD, due to the order in which faults are retained.

Therefore, PDT takes into account hard to detect faults.

0 | 2 0 1
A_gpB_ C L
—_— M
\2 3
B \
3 2
0 1/\3 O N

F pO —
Case of a cycle

Figure 4.15 Examples of potential detection graphs

The tree is then ranked according to the potential detection relation as shown in

Figure 4.15. This ranking is accomplished in a way similar to the method used to rank
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logic circuits, where each node is assigned a rank equal to the maximum rank of its inputs

plus one. Cycles are artificially cut before computing the ranks.

Heuristic M3 should create “N™” modes. Each mode only includes compatible test
points. Note however, that in addition to these N modes, a mode M|, where no point is
inserted may be required. In fact, it may happen that some faults which were easy to test
when no test point is inserted become untestable as a result of inserting some test points.
In this case, we need a mode M|, to cover these losses. Note here that heuristic M3 is
complete in the sense that it considers the detection of all hard-to-control faults H4RD,,
however, it does not guarantee detection, because there may be observability problems or

faults that requires multiple test points (split personality problems).

Fault simulation also has an impact on the most appropriate order for using the
various modes. Indeed, fault simulations can be very expensive, which led to the develop-
ment of acceleration techniques in fault simulation tools. With these techniques, as the
fault simulation advances, the simulated regions shrinks to the minimum required by the
remaining untested faults. Therefore, if there is a mode M,), it should not be invoked first,
since it is expected to be less effective than mode M, not only in the reachable coverage,

but also in the number of test vectors required to reach a given coverage.

Mi

Figure 4.16 An example where 3 modes cover all the hard-to-detect faults
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In the example shown in Figure 4.16, the order M|, M, M3 may be better than Mo,
M3 M. In fact, if almost all the faults are covered in modes M and M3, fault simulation
in mode M3 would be less expensive.

4.2.6 Observability Test Point Insertion

It is well known that observabilities are related to controllabilities, and by conse-
quence to mobilities. An observability problem can be caused by a lack of mobility. Thus,
observability insertion should be considered after having solved all mobility problems.
Moreover, observability problems which may appear only in some modes but not in others
should not be considered for observability insertion, unless all modes where there is suffi-
cient mobilities for a fault have an observability problem. Faults linked to such problems

will generally be detected in the modes where the joint mobility-observability problem

does not appear.
Observability problem Observability problemn in A which is still there after insertion
A3 A3
L a4 ' Ag
| S . .>
To an output
Al T
|
A A2 I
A possible solution A3 [
I
To an output

Figure 4.17 Impact of test points on fanout stems
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Correcting the observability profile is simpler than correcting mobility profiles.
Indeed, there is no conflicting requirement between observability points, and thus they do
not introduce any negative side effect on the detectability as the mobility points can do.
Therefore, there is no intrinsic need of different test modes for observability insertion. We
may still wish to have different modes for other reasons, such as condensation or resource
sharing, but not for pure testability reasons. However, observability insertion has some
particularities. For instance, in Figure 4.17, we illustrate an example where the A branch
of fanout stem A has an observability problem. However, the root “A” may not have any
observability problem, since it may be easily observed through the other fanout stems.
Inserting an observation point in A will not solve the problem of Aj. It remains not

observable after insertion.

A solution to this problem, which is similar to the split personality problem of
mobilities (discussed above) is to push the insertion location to the output of the gate
driven by the fanout stem (see Figure 4.17). However, it may happen that the observability
of the output is good, but the mobilities of the other inputs of the same gate are only
slightly superior to the mobility detection threshold. In this case, inserting an observability
point on the output may not be a solution. In the present paper, we only considered the
proposed solution (insertion at the output of the gate driven by the fanout stem). Further

discussions on alternative solutions and their implementations are left for future research.
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Heuristic O1: Observability problem detection
1. invoke mode M,
2. compute all detectabilities

3. determine all hard to observe faults. The set of all hard to observe
faults is called OBS; .

4. for the remaining modes M,
Compute detectabilities
Eliminate, from OBS,, all observability problems which have
been detected in mode M,, except those corresponding to joint

mobility-observability problems.

5. for each observability point in X € OBS, , individually compute
the following sets:

a. the set Det, of faults of OBS, which become detectable as a
consequence of inserting a single observability point in X

b. the set Pot,, of faults of OBS, , which are potentially detectable

as a consequence of inserting an observability point in X.

Figure 4.18 Heuristic for detecting observability problems

In the following, several heuristics similar to those used for control point insertion are
proposed for observation point insertion. With the first heuristic, summarized in Figure
4.18, observability problems are located. In the first step of this heuristic, the first mode
M, is activated, the detectabilities are computed (step 2) and the observability problems
(step 3) are coliected in OBS,, from the hard-to-detect fault list. Note here that steps 1
and 2 are identical to steps 1 and 2 of heuristic M. They are repeated here just for clarity,
however, they are not implemented in Oj. Then, in step 4, the remaining modes are

activated one after another. During each mode, observability problems of OBS,| which
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disappear (in the considered mode) are eliminated, except those corresponding to a joint
mobility-observability problem. At the end of step 4, OBS, will include the nodes with
observability problems, which are not detected in any mode, and the joint mobility-
observability problems. In step S, the observation cones are individually built for all

observation points in OBS;, .

Heuristic O2: Eliminate hard to observe faults

1. find the observability point associated with the largest Der,
(Det, containing the largest number of faults) and include “X”’
into OBS,

2. remove all faults in Det, from OBS, and update all Det, of all
remaining faults ¥ in OBS,

3. return to 1, until OBS, is empty.

Figure 4.19 Heuristic for extracting a small subset of observability points that
cover all observability problems in OBS{

In heuristic O2, a small set of observability points are selected to cover all
observability problems of OBS,. Note that the cumulative effect of simultaneously
inserting several observation points is not considered in heuristic O2. Therefore,
redundancies may still exist in OBS,. This heuristic is identical to heuristic M2 for

control point insertion.

In the third heuristic, redundancies as a consequence of simultaneous insertion of
several observability points are detected and eliminated. First, the potential observation
tree is buiit. An observation point A is said to detect observation point B if inserting A
results in enhancing the observability of B beyond an observability threshold ThldO, and

it is said to potentially detect B if inserting A results in an enhancement of the
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observability of B, but that such enhancement is not sufficient to raise observability

beyond the threshold ThldO.

The potential observation tree in this case is similar to the potential detection tree
built for mobility problems. The nodes of the tree represent the observation points of
OBS, , and each arrow between two nodes indicates that the observation point at the end

of the arrow is potentially or hardly detected by the observation point at its source.

Heuristic O3: eliminate redundancies in OBS2

1. build the potential observation tree,

2. rank the tree from outputs to inputs according to the potential observation
relation

3. starting from the lowest rank and for all observation point in OBS,
select an observation point X

compute observabilities

eliminate all observation points detected by the insertion of X

Figure 4.20 Heuristic to eliminate redundancies in OBS3

4.2.7 Experimental Results and Discussion

Based on the notions and heuristics presented, a prototype tool called SETIN! for
automatic insertion of test points in sequential circuits was implemented in the C
language. The SETIN tool reads a description of the circuit and compute the mobilities,
observability and detectabilities of every fault into the circuit (see Figure 4.21). Then the
program estimates the original fault coverage. According to this value, the program

1. SETIN from SEquential Test point [Nsertion
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proceeds to the insertion of test points. First, all hard-to-control faults are analyzed to
construct their three sectors defined above: Det,, NDet, and Pot, . Second, test point
selection algorithms are invoked to determine a small set of candidates for insertion.
These candidates, when individually inserted one after another, guarantee elimination
(according to testability measures) of all controllability problems which can be solved by
a test point at the source of the problem. Note that some controllability problems related to
split personality phenomenon may remain on the fan-in of control test points. Then, the
retained candidates are grouped into a small set of modes. At this stage, SETIN estimates
the fault coverage to determine if further insertion (observability insertion) is required.

Next, the program treats the hard-to-observe points as discussed in Section 4.2.6.

Netlist

obilities, observabilities
and detectabilities estimations
Test problems
sectors construction
Candidate selection
Observability insertion

Testable netlist

Figure 4.21 SETIN Block Diagram
Using SETIN, we performed a set of experiments on a large subset of the well known
sequential ISCAS’89 benchmarks. Table 4.1 presents some statistics on these
benchmarks. The “Seq” column gives fault coverages of the original circuits (without
modification). These numbers were obtained with the fault simulator HOPE [74] using a
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pseudo-random sequence of 215 vectors. In some cases, 100% coverage was reached with
less than 213 vectors, in this case the number of vectors required to reach 100% is reported
in parenthesis. Under the “comb” column, we report fault coverages of the same
benchmarks after implementation of a full scan chain!. Since probabilistic testability
measures are blind to redundant faults, and in order to avoid biasing the results, redundant
faults should not be considered. Therefore, we need to determine a list of redundant faults.
The number of redundant faults in each circuit is reported under the column “Redundant
faults”. These faults were obtained using the fault simulator Hope. All faults were
stimulated with pseudo-random vectors, and those still undetected after applying 107
random test patterns were put in a list of faults which are declared redundant. For the sake
of comparison, we also reported the number of redundant faults as produced by the ATPG
Gentest [50]. Note that in some cases, such as s510, the method we used produces fewer
redundancies than Gentest. This is primarily related to the fact that in order to fault
simulate with Hope, all flip-flops are initialized to a known state. Consequently, some
faults which are not detected by Gentest, where an unknown initial state is assumed, are
easy to detect with fault simulation. For a more elaborate discussion on the problem of

initializing sequential circuits with pseudo-random vectors refer to [129]

Table 4.1 Statistics on the ISCAS’89 benchmark circuits used here

Circuit | DFF Seq Comb Redundant Faults
name FC(#V) FC(#V) Hope (10 Gentest
27 3 100 (28) 100(64) 0 0
5208 8 57.674 100 (6432) 74 78
s298 | 14 86.039 100 (384) 35 35
s344 | 15 99.123 100 (192) 3 9

1. Note here that fault coverages reported in Table 4.1 are not corrected for redundant

faults.




Table 4.1 Statistics on the [SCAS'89 benchmark circuits used here

Circuit | DFF Seq Comb Redundant Faults
name FC(#V) FC(#V) Hope (109 Gentest
349 | 15 | 98571 |  99.429 5 =10
s382 | 21 26316 100 (320) 279 i1
s38 | 6 69.010 100 (4608) 80 70
s420 | 16 30.698 96.512 26 251
s444 | 21 22.785 97.046 341 16
s510 | 6 100 (499) 100 (1088) 0 564
s526 | 21 19.820 99.820 416 41
s526n | 21 19.892 100 (30944) 414 41
64l | 19 87.580 98.929 58 63
sT13 | 19 82616 92.599 101 87
820 50.471 100 (12480) 388 15
s832 49.655 98.391 406 15
s838 | 32 23.804 87.515 545 581
s953 | 29 99.073 99.907 10 991
s1196 | 18 98.390 99.597 3

s1423 | 74 58.878 98.944 309

s1488 | 6 75.572 100 (10496) 138 26
sl494 | 6 74.635 99.203 154 30
s5378 | 179 66.022 99.022 1411 118
s35932 | 1728 85.819 89.81 - 3999

In
ThidE
ThldO
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the first experiments, we ran SETIN using the following thresholds
=1-10" (fault detection threshold), ThidM = 0,005 (Mobility threshold) and
= 0,0001

(observability threshold). The results are reported in Table 4.3.

“HARD " represents the total number of hard-to-control points declared by the testability

measures. Under the column “HARDJ’, we reported the number of test point candidates

produced by heuristic 2 (see Figure 4.12). Under the column “HARD 3", we reported the

results of heuristic 3 (see Figure 4.13). “Mode” and “Mob” respectively designate the

number of modes and the final number of control points as produced by heuristic M3.

Under the observability columns, we find “HO”, the total number of hard-to-observe



160

faults as declared by SETIN, as well as the number of observation points required to solve

the detected problems.

The following important observations can be made from Table 4.3. Heuristic M2,
despite its simplicity, produces good results. Only few test points are generally required to
cover all hard-to-control faults. For instance, in the case of s382, only 15 test points is
required by heuristic M2 to address the 118 detected control problems. Heuristic M3 was
able to further optimize the results in several cases with only few test modes. For example,
in the case of s832, SETIN produces 33 test points with heuristic 2, and with heuristic 3, it

was able to reduce this number to 19 in 2 modes.

Table 4.2 Test point insertion results

Circuit {|HARD;|HARD;| HARD3 | Observe Hope Results

name mode| Mob { HO |Obs| Ul | FC1 | U2 | FC2

5208 69 4 [ 2] 2lw|3] o0 100 | 0 | 100

5298 28 ol 2| | B3| 1| 2 [91558] 0o | 100
6 |98.053*

s344 16 2 14 | 1 1 |99708| 0 | 100

5349 17 2 9 | 1| 3 |9.143]| o | 100

5382 118 15 | 2] 15 | 18f 1| 2 |99499] o | 100

5386 50 19 | 2| 18 |36 | 2] 20 [94792] 1 |9968
17 | 95.57*

5420 161 32 { 2| 28|75 9} 14 |974s| 3 |9852
9 {9791

s444 130 210 | 7 { 1] 15 |9%8s| 0o | 100

s510 0 o o] ojofo] o 100 | 0 | 100

526 157 | 36 | 4 {29 |9t | 8| 49 [91171| 1 | 980
31 | 9441

ss26n || 159 | 37 | 4 | 37 | 93| 6 | 69 |87568| 1 |99.80
66 | 88.10

s641 53 6 | 2| 5 |i15| 3] 2 [99s512] 0 | w00

s713 56 3 2| 2| 0o | o] 38 |93460]| 0 | 100
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Table 4.2 Test point insertion results

Circuit ||HARD;|HARD>| HARD3 | Observe Hope Results
name mode| Mob | HO | Obs | Ul FC1 U2 FC2
5820 69 | 43 | 2 | a3 [127| 2| 69 |o1882| 11 |98es
| 43 | 9494
s832 I[ 60 | 33 | 2 {19 6 | 1| 64 |92644]| 5 | 9941
47 | 94.60°
838 || 343 | 38 | 2 | 31 | 32 [32] 9 |89498| o | 100
66 | 9230
5953 37 s |3 a1 |1t ] 7 |993s1{ o | 100
6 | 99.44
stioe || 64 | 19 [ 25| 31 ] 6 [99s517] o | 100
3 | 9976
s1238 | 69 | 10 [ 2 |2 s 1| 43 [96827] - | -
33 | 97.56*
sta23 || 166 | 25 | 2 |25 [ 72| 1| 175 |s8a4a9| - | -
124 | 9181
siag8 || 20 | 16 | 2 |16 | s | 1] 47 |96837] 7 [9952
43 |91
stass | 19 | 16 [ 2|6 | 7| 1] s3 96481 | 10 |9932
48 | 96.81°
5378 ([ 1082 | 142 | 2 142 | 15 | 15| 379 [91766] o | 100
282 | 93.87¢
s35932 || 1438 | 453 | 2 | 453 [1112] 1 | 4068 | 89.594 | 1904 | 94.57
3993 | 89.78

* results obtained with mode Moactivated

To validate the results, fault simulations with Hope using a pseudo-random sequence
of 215 test vectors were invoked and the results are reported in Table 4.3 under the column
“Hope Results”. The column “Ul” gives the remaining number of undetected fauits, and
“FC1” the corresponding fault coverage. Then, the columns “U2” and “FC2” respectively
designate the number of undetected faults and the corresponding fault coverage, after the
results have been corrected by removing the redundant faults (redundant faults as declared

by HOPE, see Table 4.1). A comparison between these results and those obtained with the
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original circuits, as shown in Table 4.1, demonstrates the effectiveness of the proposed
heuristics to alleviate testing problems in sequential circuits. In fact, aimost complete fault
coverage have been obtained in most cases, when the results are corrected by removing
redundant faults as reported in Table 4.1. Moreover, we can easily notice that several
redundant faults have been accidently detected after insertion. For instance, in the case of
s713, the fault coverage increased from 82.61% to 93.46% by inserting only 2 test points
in 2 modes. The number of undetected faults after insertion is 38 and Gentest reported 87

redundant fauits. FC2 1s 100% in this case.

One should note that the mode My which corresponds to the original circuit (with all
test points deactivated) is systematically considered in these experiments. This mode was
shown to be worthless in some cases. For instance, in the case of s444, 96.83% of fault
coverage was obtained by activating all the test points in mode Mj M did not contribute
to the fault coverage. However, in the case of s298, Mg was able to reduce the number of

undetected fault from 26 to 6.

By removing the redundant faults, we notice that the fault coverage “FC2” is lower
than “FC1” in some cases. For instance, in the case of s420, “FC1” is 99.30% and FC2” is
98.52%. This is simply because the statistics were biased by the fact that several
redundant faults were made detectable by test point insertion. These faults are taken into

account in “FC1” but not in “FC2”.

The results reported in Table 4.3 depend on the selected mobility and observability
thresholds. Experiments on the impact of varying these thresholds were carried out, and
Table 4.3 reports the values which produce the best coverage results when varying the
thresholds between 0.1 and 0.00001. In Table 4.3, “U” and “FC” respectively designate

the minimum number of undetected faults, and the corresponding fault coverage as
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produced by Hope with a test sequence of 2 IS vectors. These numbers have been corrected

by removing redundant faults from the original fault lists (redundant faults as declared by
HOPE, see Table 4.1). ThidM and ThidO are the mobility and observability thresholds

under which these results were obtained.
Table 4.3 Best test point insertion results

[Circui ¢ Muradali [90]
name mode |Mob Obs FC ThidM |ThidO (o/0) FC(100k)
298 P 8 1 100 .oo1  |ooo1 - -
ls3a4 |2 4 1 100 001 .0001 - .
349 ]2 4 1 100 .001 .0001 - .-
s382 P2 13 1 100 001 0001 - -
s386 |2 14 1 9968 001 .0001 - -
s420 |2 19 4 100 0005 |.00001 7/0 100
444 2 0 100 0005 {.00001 10/0 97.4
ss26n 2 8 99.8 001 001 75 97.0
641 |2 3 99.76  |.001 .0001 10 100
820 P2 13 2 99.78  |.0001  |.0001 312 100
832 P 12 i 99.41  |0001  |.0001 512 100
s838 14 18 100 00005  |.0005 13/0 100
s1423 32 4 9823 |01 .0001 2517 | 978
$5378 83 15 100 .001 .0001 42n6 | 9717

From Table 4.3, we notice that better results may be obtained by varying the
thresholds. For instance, in the case of s420, a fault coverage of 100% instead of 97.91%
was obtained. Surprisingly, the number of test points required for testing in this case
decreased from 28 to 19 for mobility points, and from 9 to 4 for observability points. In
general, we noticed that test point insertion methods are fairly sensitive to the selected
thresholds. A good set of threshold should accurately differentiate testing problems.
Severe thresholds may escape some interesting test sites, resulting in bad insertion

decisions, and relaxed thresholds may produce unnecessary test points, which may result
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in losses of fault coverage. The dynamic of test quality as a function of the number of test
points seems to follow the curve depicted in Figure 4.22.

Test Quality

# Test Points

Figure 4.22 Dynamic of test quality as a function of the number of test points

Furthermore, we also compare in Table 4.3 our results with those obtained by
Muradali and Rajski [90]. “C/O” and “FC” respectively represent the number of control /
observation points and the corresponding fault coverage they obtained with 100K pseudo-
random test vectors. Table 4.3 shows that, in several cases, SETIN is able to achieve better
results. For instance, in the case of s526n, with SETIN, we obtain 99.8% fault coverage
comparatively to 97% with the Muradali and Rajski method. Let us recall that our test
sequence length is only 2B vectors as compared to 100K vectors in [90]. However, it turns
out that, in several cases, SETIN produces more test points than Muradali’s and Rajski’s
method. In fact, their method is based on logic simulation, which is known to be more
accurate in assessing testing problems. Nevertheless, logic simulation-based methods are
more expensive. Indeed, in order to get an acceptable precision, large number of vectors
are usually required, particularly for large circuits. Unfortunately, since Muradali and
Rajski did not report time complexity we cannot compare that important aspect of the two

methods.
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4.2.8 Conclusion

In this paper, a novel multiphase test point insertion method for sequential circuits has
been proposed. This method is based on the mobility measure, which was shown to better
quantify testing problems in sequential circuits. The mobility measure is based on
transition probabilities instead of steady-line probabilities. The phases proposed here are
sequentially activated one after another. In each phase, a subset of selected control points
are inserted. When constructing the phases, the joint effect of several test points
considered. As a consequence, conflictual requirements between several faults are
automatically detected and the corresponding test points are assigned to different modes.
Experimental results show that it is possible to achieve good results with the proposed
method, with only a small number of test points distributed between few phases.
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CHAPITRE §

Conclusion

La présente thése constitue a notre avis un avancement de notre compréhension de la
testabilité séquentielle pseudo-aléatoire des circuits VLSI. Nous avons étudié et analysé
dans cette theése les problémes de testabilité séquentielle, de plus, nous avons proposé un
ensemble de solutions pratiques qui s’inscrit dans le cadre d’un outil informatique d’inser-

tion de points de test pour le test pseudo-aléatoire des circuits séquentiels.

Au chapitre 2, nous avons étudié le probléme de I'initialisation des circuits séquen-
tiels dans un contexte de test pseudo-aléatoire. Nous avons proposé un modéle basé sur les
chaines de Markov pour modéliser le phénoméne de I’initialisation. Avec ce modéle, nous
avons démontré que I’initialisation avec des vecteurs pseudo-aléatoires est possible dans
plusieurs cas. Le probléme de I’initialisation a été abordé par d’autres auteurs. L’origina-
lité de ce chapitre se situe a notre avis dans la démonstration que !’initialisation en fonc-
tion de la longueur de la séquence d’injtialisation pseudo-aléatoire est une fonction
croissante. Autrement dit, il est exclu de retourner & un état inconnu une fois qu’une
machine séquentielle est initialisée. Un circuit facile a initialiser oublie 1’état de départ
apres un certain nombre de vecteurs et ce nombre est généralement limité. Dans le chapi-
tre 2, nous avons également vu des cas de circuits séquentiels impossibles ou difficiles a
initialiser par des vecteurs pseudo-aléatoires. Nous avons montré comment les détecter
par les mesures de testabilité sCOP et nous avons proposé des techniques de reset partiel

afin de les transformer en circuits faciles a initialiser.
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Nous estimons ici qu’une étude sur les problémes des pannes qui empéchent I’ initiali-
sation est une extension logique des travaux présentés au chapitre 2. Les pannes qui empé-
chent P’initialisation furent étudiées dans un contexte de test algorithmique, mais jamais
dans un contexte de test pseudo-aléatoire. Une autre extension du chapitre 2 pourrait étre
de poursuivre I’étude d’autres heuristiques plus efficace de reser partiel et d’insertion de

points d’initialisation combinatoires.

Au chapitre 3, nous avons abordé le probléme de la détection des pannes dans les cir-
cuits séquentiels. Ainsi, nous avons montré les limites des mesures sCOP relativement au
probléme de la détection des pannes. Nous avons donné des exemples pratiques de circuits
séquentiels simples tel que le compteur binaire ou les mesures sCOP échouent dans la
quantification précise des problémes de test des différents noeuds. Ceci est relié au fait
que les mesures sCOP sont aveugles aux corrélations temporelles, trés importantes dans
les circuits séquentiels. Pour remédier & ce probiéme, nous avons proposé une nouvelle
mesure de testabilité appelée la mobilité. Les mesures de mobilité sont basées sur le calcul
des probabilités de transition. Leur complexité de calcul reste linéaire en fonction du nom-
bre de portes d’un circuit avec un facteur de linéarité un peu plus complexe que celui des
mesures sCOP. Avec les mesures de mobilité, nous sommes en mesure de couvrir plu-
sieurs pannes et problémes de test des circuits séquentiels. Les résultats expérimentaux

ont montré qu’elles sont systématiquement plus précises que les mesures sCOP.

Avec les mesures de mobilité, certaines corrélations temporelles entre deux cycles
consécutifs sont détectées. Cependant, nous savons que d’autres corrélations d’ordre supé-
rieur ne sont pas détectables avec les mesures de mobilité. Une corrélation sur 3 cycles ou
plus sur ie méme noeud, ainsi qu’une corrélation spatiale sur 2 noeuds ou plus sont des

pathologies non détectables par les mesures de mobilité. Etudier ces pathologies et propo-
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ser un ensemble de métriques faciles a calculer pour les détecter constitue un developpe-

ment futur d’un grand intérét pour la communauté du test.

Nous avons également montré au chapitre 3 qu’avec les mesures de mobilité, nous
pouvons faire une estimation approximative de la consommation de puissance moyenne.
En plus de son importance dans la phase de conception des circuits VLSI modernes, cette
estimation est de plus en plus nécessaire dans un contexte de test pseudo-aléatoire. En
effet, I’activité anormalement élevée des noeuds internes lors d’un test pseudo-aléatoire
mérite une attention particuliére si nous ne voulons pas briler notre puce avant de termi-
ner le test. Nous avons montré dans ce chapitre que les erreurs sur I’estimation de la puis-
sance introduites par les mesures de mobilité ne sont que de I’ordre de 10% sur une longue
liste de circuits d’essai. De plus, 1’erreur relative tend & diminuer avec I’augmentation de

la complexité des circuits.

Une extension logique de cette section du chapitre 3 consistera a définir un ensemble
de régles pour faire une gestion adéquate de la consommation de la puissance durant un
test pseudo-aléatoire. Autrement dit, établir des régles de partitionnement et une cédule

(séquence de test) en tenant compte des exigences de la dissipation de puissance.

Au chapitre 4, nous avons étudié le probléme de I’insertion des points de test dans les
circuits séquentiels. Nous avons utilisé les mesures de mobilité décrites au chapitre 3, pour
prédire et localiser les problémes de testabilité ainsi que pour suivre 1’évolution de la tes-
tabilité lors de I’insertion. Nous avons également étudié des notions qui & notre connais-
sance n’ont jamais été traitées dans la littérature reliée a I'insertion des points de test.
Nous avons ainsi étudié I’effet de I’insertion conjointe sur les performances des méthodes
d’insertion de points de test. L’insertion conjointe semble avoir des effets bénéfiques ainsi

que des effets indésirables. Des solutions heuristiques basées sur une méthodologie multi-
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phase furent proposées. Dans chaque phase, seulement les points compatibles sont invo-

qués.

Nous estimons que ce chapitre est un pas dans le domaine de I’insertion de points de
test dans les circuits séquentiels. nous pensons que d’autres heuristiques plus raffinées
peuvent étre développées en tenant compte de la qualité du test, des performances du cir-
cuits, de la circuiterie ajoutée, du nombre de ports d’entrée/sortie additionnels ainsi que de
la rapidité¢ d’exécution de ces heuristiques (par des techniques d’élagage par exemple).
Dans ce chapitre, nous avons proposé une méthodologie multiphase ot chaque phase a ses
propres points de test activés et désactivés en bloc. Nous estimons qu’une méthodologie
insertion multiphase ou les phases sont entrelacées peut étre plus efficace dans certaines
situations. Par exemple, une panne qui nécessite deux points de test dans deux phases dif-
férentes peut étre efficacement supportée par‘une méthodologie multiphase ou les phases

sont entrelacées.
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Annexes

Annexe 1. Calcul de la circuiterie ajoutée utilisé dans la

section 2.2 pour estimer les coiit d’un resef complet

Supposons que la circuiterie ajoutée par le mécanisme de reser est 4, . portes par
bascule. Supposons également que le nombre de portes totale par bascule avec mecanisme

de reset est

Reset = Norm+ A4 (A.1.1)

Reset

ou Norm est le nombre de portes dans une bascule normale (sans mecanisme de reset).

Le nombre total de portes P dans un circuit contenant N bascules sans chaine de

Norm

reset est

P = C+NormxN (A.1.2)

Norm

ou C est le nombre total de portes dans la partie combinatoire du circuit.

Le nombre total de portes P dans le méme circuit avec un reset complet est

Reset

P = C+ Resetx N (A.1.3)

Reset

Par conséquent, la circuiterie ajoutée due a un reset complet est

A Reset

OReset = KT Resei (A-14)

avec K = A
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Exercice

Si O = 30% et Reset = 90% x Scan ou Scan est le nombre total de portes

scan

dans une bascule avec mecanisme de balayage, caculer la circuiterie ajoutée

AReset
o = due a un reset complet ?
Reset R + Reset -

Du moment ou Reser < Scan, nous pouvons ecrire

4 Reset ! Reset

OReset = R+ Reset > K+ Scan (A.15)

a partir de I’équation (A.1.1), I'équation (A.1.5) peut étre reformulé comme suit

Reset— Norm

OReset > K+ Scan

(A.1.6)

en remplacant Reset = 90% x Scan , nous retrouvons

0,9 x Scan—- Norm
Reset > K +3Scan

(A.1.7)

de méme, en remplacant Scan = Norm + A, . , nous retrouvons aprés factorisation,

09x4g .. 0,1 x Norm

OReset> B Scan ~ "K+ Scan (A.1.8)

le deuxiéme terme de cette inégalité est au maximum égale a 0.1. En effet, nous savons
déja que Norm < Scan + K, par conséquent le deuxiéme terme de 1’'inégalité (A.1.8) peut
s’écrire come suit

0,1 x Norm 0,1 x (Scan+ K)

K+3Scan < K+ Scan =0,1 (A.1.9)

finalement, O est au minimum supérieur a 0.17 comme montré ci-dessous

Reset

Opese;>0:9%0,30-0,1 = 0,17 (A.1.10)
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Annexe 2. sCOP Computation Formulas

OR gate:

«C1(S.0=1-(1-C1(A,D)*(1-C(B.1)
«Co(SH=Co(Ay*Co(B1)
«Co(S,H=1-(C(S.H)+C (S 1))

NAND gate:

«C((S,1)=C1(A)*C1(B.D).
«C1(S,)=1-(1-Co(A,))*(1-C (B b).
«Co(S,=1-(Co(S,)+C1(S.1)).

NOR gate:

Cq(S,)=1-(1-C1(A,))*(1-C1(B.1)
«C(S,t)=CKA,D)*C(B,b)
«Co(S.=1-(Co(SH+CI(SH)).

XOR gate:

Co(S,ty=C(A.1)*CB,t)+C1(A,D*Cy(B,D)
*C1(S,0)=Co(A,))*Cy(B,)+C1(A.H*C(B.t)
*Cy(S,t)=1-(Co(S,t)+C1(S,1).

XNOR gate:

C18.=Co(A.D)*CoBH+CHAH*Cy(B,Y)
«C(S,)=C(A,)*C1(B,)+C1(A.H*C(B.t)
«Cy(S,)=1-(Co(S.)+C1(S,t)).
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Flip-flop:

.C I(Qst)=C I(Dst'l )
.CdQ 9t)=CdD’t' 1 )
«Cx(Q.=1-(CQ.O+C1(Q.1)-
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Annexe 3. Sketch of the proof that P(t) is non-

decreasing

Assuming, N is the number of flip-flops in the circuit C, in the general case, the

matrix “M” is given by
[y " " (M) 0 0 0

- [7-2:! i n(zN)l n(zN_)(ZN) : 0 0 1]
S G0 PO . P G000 | ) R P [ (L8 ")
| (%), "M (MG "(M(s) |

where R is the transition matrix in the recurrent states subset, L the transition matrix
in the transient subset, and T the transition matrix between the two. The recurrent states

are numbered from 1 to ZN and the transient states are numbered from (2N + 1) to( 3N ).

Similarly, if we suppose that I1(¢) = k“l'“2’°‘3""°‘l) , then:

N
3'N N N

3 3
ME+1) =T xM= E:la,m,-p"----i;l“H"I(ZN)'I:ZI“r’"i(zh1) """" & ()

Therefore,
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N

Where rest = Q(ZN”)[JEM(ZN* l)}] Fo +u(3”)[j§ln(3N)J

Note that the sums between the parentheses in P (¢ + 1) are the sum of lines in the

N

submatrix R, therefore N N N
Z"‘lj = Z"'zj == Z"‘( N), =1
. . ] 2 )5
j=l ]=I J=l
Hence,
P(t+1) =a, +a, +...+a, +tres: where rest20

1 I 1
= (P(1) +resi)
2P(1)
Thus P (¢) is a2 non-decreasing function of “t”. The weaker conclusion follows from

the fact that even when the circuit is fully initializable, sequential circuit latency may hold
the rest to zero for some time duration, when all transient states with a non-zero transition
probability themselves have a zero probability. Practical examples of this behavior can be

built with shift registers.
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Annexe 4. Proof of theorem 1 on page 73

Letting “u” and “d” be two random variables denoting the number of cycles the
Markov chain remains in states 1 and 0 respectively, without making any transition to the

other state. As a consequence, we can write
U= Elu]
D = E[d]
The random variable u + 4 may be considered as the number of clock cycles required
to make the first round-trip from a state to itself through the second state. Then, since there
is a single instance of each transition polarity every u + d, it follows that, on average, the

rate “T" at which transitions occur is

T = Efe+d]
However,
E{u+d] = E[u} +E[d] = U+D
As a consequence,

I'=o+p
Moreover, the rate at which we enter state 0 from state 1 “ ¢,,” is given by
fo = €1 %Py
This rate is thus the rate at which a transition (1->0) occurs. As a consequence,

1
U+D = XPro (A4.1)

To obtain a second equation, consider the percentage of time the process is in state 1,
which is of course equal to cj. Since the chain is in state 1 on average U out of every U+D

time units, it follows that



. .. U
Proportion of time in state 1 = e B

Hence, from equations (A.4.1) and (A.4.2), we can obtain

<y 1

U = =
S xPiw P

similarly, we can compute

QED
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(A4.2)



Annexe 5. Proof of Lemma 1 on page 76

Proof:
The rate “tij ” at which the process enters a state j € sub, from state i € sub,, is
by = TPy

and thus the rate “¢

cub d.” at which we enter state / from any state i € sub is

suby = Z n.P ij
i € sub,

hence the rate ¢

subgsub, ~ fo1 3t which we enter the subset sub, from sub,, is

fon = Z Z nP,;

(J € sub)) (i € suby)

This rate is the rate at which a transition (0 -> 1) occurs on the flip-flop output “/™. As

a consequence,

my() =t = 2 2 wnP, (A5.1)

( e sub,) (i € suby)
In general, expression (A.5.1) may be used for any node “/™ where “i” and “j” are
respectively all the states which put the node “/™ in the value 0 or 1. Expressions similar

to the previous one generally apply to any node for all transitions of interest.

Since sequential circuits are, by assumption, modeled using ergodic Markov chain
processes, the limiting probability vector IT = limIT(¢) always exists and therefore
{->xo

my, () always exists.

Q.ED.



OR gate

mg, (S)

Annexe 6. Mobility Formulas

meg (S) = mgy, (A) x myg (B)

= mgy, (4) x My, (B) + my, (4) x myy (B) + my, (A) x mg, (B)

mo(S) = mo(A) xm5(B) +my(4) x myy (B) +mgy, (4) x my(B)

m”(S) =1- (moo(s) +m]o(S) +mm(s))

NAND gate
Mmoo (S) = m (4) xmy, (B)
mg, (S) = m,(4) xmq(B) +m,(4) xmy (B) +m, (4) xm,(B)
my, (S) = my, (A) x my, (B) + my, (A) xmy, (B) +m,; (4) x my, (B)
m(S) =1~ (mgq (S) +my (S) +my(S))
NOR gate
my, (S) = my,(4) xmoo(B)
my, (S) = my(A) xmq(B) +m,;(4) x myy(B) +mg, (4) x m,, (B)
™m0 (S) = my, (4) xm,, (B) +my, (4) x myy (B) +my, (4) x my, (B)
moo(S) =1- (m“(S) +m|0(S) +m10(S))
XOR

moo(s) = moo(A) "muo(B) +mgy, (4) X Mg, (8) +m|D(A) xmm(B) +my, (4) x my, (8)
my, 3 = moo(A) X mg, (B) + my, (4) meO(B) +m|o(/‘) xmq, (8) +my, (4) mm(B)
m o (S) = my, (A) xm,o(B) +my, (4) xm, (B) +my, (A) x mgg (B) +m,, (4) x my (B)

m“(S) =1- (moo(s) +m]o(s) +m]o(s))
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(A.6.1)

(A.6.2)

(A.6.3)

(A.6.4)
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Annexe 7. Exact Iterative Method for the Computation
of the Steady Line Transition Probabilities

Ergodic Markov chain processes are often used for modeling the state transition
diagrams of synchronous sequential circuits [75][129]. Figure App.7.1, for instance,
shows an example of a Markov chain process corresponding to the MCNC benchmark,
“dk15” [76]. The fractions represent the probabilities that the primary input values cause

specific transitions.

The exact steady state probabilities can be computed using the well-known Chapman-
Kolmogorov equations. The ergodicity assumption guarantees the existence of a unique

solution for the steady state probabilities.

@?

Figure A.7.1 Example of a sequential circuit (dk15) with its corresponding Markov chain
diagram

1/4

Let 7, (¢) be the probability that the Markov chain is in state “i” after “t” cycles (i.e.
after the application of “t” random input patterns to the circuit). Consequently the state
probability vector of a sequential circuit with “n” flip-flops (27 states) is defined as.

ne = (=, (0).7,0) .. 1:2,,(1) ) (A.7.2)

Then, II(r) can be obtained using the initial probability vector IT1(0), and the

transition probability matrix “P”, as follows:
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() = 11(0) xP' (A.7.3)

or, alternately, using the following iterative equation:

MN@+1) =TI xP, fort>0 (A.7.4)
where P is defined as the matrix of individual transition probabilities in one cycle

between states “i” and “j”:
(P={p;]) »  Bj=1l2...2

The ergodicity assumption mentioned previously guarantees the existence of the

limiting probability vector defined as

I = lim [1(2) (A.7.5)

1->c0

In the example in Figure App.7.1, for instance, the limiting probabilities are

® =024, n® =038, ® =034, n =004
5 Sy 53 S4

The exact steady line probabilities of the FF output (4,) may be computed directly

from their corresponding steady state probabilities as follows:

h,
Ci= 2 = (A.7.6)

s
] € :.b‘

where ke {0,1} and sub, is the half state space, where the FF output 4, is at .
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Annexe 8. Comparision between Typical formulas for
computing controllabilities and mobilities

Table A.8.1 Typical formulas for computing controlfabilities and mobilities

Controllabilities Mobilities

AND
m 1 (S) = ;) xmy, (B)
P01 (5) = my; (4) xmg, (B) *my) () xmyy (B) ~m ) (4) xm, (B)

6 () = 6 () xe (B)
co(s) - 1-61(9

OR

moa (S) = mo, (A) xm. . (B)
"o (s) = co(‘)“‘o(s) 00 00 o

c(8) = 1-cn(5) ”ol (s) = "o| 4) "‘"Ol (B) "'0! (4) ""00(8) "'"00(4) "mol (8)
1 “‘o

myy () = 1=(mg, () +m ()~ meg (5))

XOR

P00 (S) = mton (A) xmon (B) »my (A) xmy (B ~m (A xm (B) ~m,  (A) xm,  (B)
e () = cq () e (B) =, (A) x <, (B) 00 ("} 00 (] o1 10 10 1 1"

Mm(-ﬂ = "00“) xmg, (¢:}) ) (€} Mo 83 ’MIOM) xmyy (8) ~my, (A4 ‘mm(ﬂ)
(St = 1-¢,(9)

w11 ) = 1=(mgy () () = mpq (9)




IMAGE EVALUATION
TEST TARGET (QA—23)

33

dday

I

E

14

125

150mm
6

1653 East Main Street

;
i
:
-
i
i
g





