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Résumée

Actuellement, la synthése au niveau transfert de registres (Register Transfer Level -
RTL) ou la synthése logique, représente une étape importante dans le processus de con-
ception des circuits intégrés numériques. Elle a été intégrée dans un certain nombre
d’outils de Conception Assisté par Ordinateur (Computer-Aided-Design - CAD) tels que
Synopsys, Cadence, Mentor Graphics, etc. La synthése au niveau RTL est un processus
d’optimisation permettant de générer a partir d’'une description au niveau RTL, une des-
cription au niveau portes logiques en respectant certaines contraintes telles que la surface
et la vitesse du circuit. Une description au niveau RTL consiste en un réseau de modules
combinatoires (réalisant des fonctions élémentaires telles que 1’addition, la multiplication,

etc.) et d’éléments mémoires ou registres.

Parmi les avantages de la synthése au niveau RTL est qu’elle permet de décrire le cir-
cuit a haut niveau d’abstraction, ce qui est nécessaire avec |’augmentation de la com-
plexité des circuits intégrés. Aussi, le circuit généré au niveau portes logiques aprés la
synthése est généralement non redondant, et peut étre implanté en plusieurs technologies
différentes. Enfin, la description au niveau RTL est plus facile a lire, a comprendre et a

analyser par comparaison a une description au niveau portes logiques.

L’évolution de la technologie des semi-conducteurs vers des niveaux d’intégration de
plus en plus élevés et le progrés dans le développement des outils CAD pour la conception
des circuits ont rendu le test une tiche de plus en plus complexe et coiteuse. Des techni-
ques de conception orientée pour la testabilité (Design-For-Testability - DFT) ont été

développées afin de réduire le coit du test et améliorer la qualité du test du circuit intégré.
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La plupart des techniques DFT proposées dans la littérature utilisent I’analyse de testabi-
lité pour estimer la difficulté du test d’un circuit intégré dans le but de le modifier pour le
rendre facilement testable. La modification du circuit consiste généralement a insérer un
ensemble de points de test. Cependant, cette modification affecte certains paramétres tels
que la surface et la vitesse du circuit déja optimisés durant le processus de la synthése au

niveau RTL. D’ou I’avantage de considérer la testabilité du circuit avant la synthése.

L'objectif de cette thése est de considérer la testabilité d’un circuit & un haut niveau
d’abstraction, avant la synthése au niveau RTL. Nous proposons une nouvelle méthode
d’analyse de testabilité et d’insertion de points de test des circuits intégrés numériques
décrits au niveau RTL et spécifiés en langage VHDL. Nous supposons la méthode de
balayage complet (full scan) dans un environnement de test aléatoire intégré (Built-In

Self-Test -BIST).

La méthode de balayage complet associée au test aléatoire est devenue la norme dans
I’industrie des dispositifs & semi-conducteurs. Cependant, la présence des pannes qui
résistent au test aléatoire limite le succés de cette méthode. Deux solutions sont possibles
pour résoudre ce problé‘me. La premiére solution consisie @ modifier les vecteurs de test
générés par le générateur de vecteurs de test tandis que la deuxiéme solution consiste a uti-
liser des techniques DFT pour modifier le circuit en insérant un ensemble de points de test.
Dans notre méthode, nous nous intéressons a la deuxiéme solution. C’est a dire, a I’ana-

lyse de testabilité et a I’insertion de points de test.

Dans la méthode proposée, la spécification VHDL du circuit est d’abord analysée et
convertie en un graphe acyclique dirigé (Direct Acyclic Graph - DAG). Les noeuds inter-
nes du graphe représentent les différentes opérations et les arcs représentent les signaux et

les variables de la spécification VHDL. Tous les signaux et variables sont convertis au
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niveau bit ou vecteurs de bits. Les noeuds sources (puits) du graphe représentent les
entrées (sorties) primaires et pseudo-primaires du circuit. Les entrées/sorties pseudo-pri-
maires sont représentées par les registres qui sont synthétisés a partir de la spécification
VHDL du circuit. Des mesures de testabilité sont ensuite définies et calculées au niveau
fonctionnel pour les différentes types d’opérations VHDL sans connaitre aucun détail de
leur implantation au niveau portes logiques. Ceci nous permet de réduire les erreurs de
calcul dues aux problémes de reconvergence dans les circuits décrits au niveau portes logi-
ques et aussi réduire la complexité de la construction du DAG. Les mesures de testabilité
consistent a calculer la controlabilité et I’observabilité de chaque bit de chaque signal et
variable. Certains signaux internes des modules fonctionnels (implantations des opéra-
tions VHDL telles que I’addition, la comparaison, etc.) sont aussi analysés pour détermi-
ner leurs contrdlabilité et observabilité. Les signaux internes sont obtenus en décomposant

les modules fonctionnels en sous-modules fonctionnels élémentaires.

Les valeurs de contrdlabilité (d’observabilité) sont propagées a partir des noeuds
sources (puits) vers les noeuds puits (sources) du DAG afin d’identifier les bits des
signaux et variables, difficiles a contrdler et/ou a observer. Un ensemble points de test est
inséré dans la spécification VHDL afin d’améliorer la contrélabilité et/ou I’observabilité
de ces bits. Pour chaque point de test, on lui associe une étiquette indiquant son chemin
hiérarchique de sa position au niveau du code VHDL. Au niveau VHDL, chaque point de
test est défini par une fonction pour le point de contrdle, ou par une procédure pour le
point d’observation. Un package a été défini incluant toutes les définitions des fonctions et
procédures utilisées pour I’insertion de points de test au niveau VHDL. Cette insertion
nous permet d’optimiser simultanément, la logique fonctionnelle du circuit et la logique
additionnelle des points de test. Enfin, la derniére étape consiste a valider notre méthode

par des résuitats expérimentaux. Des circuits-test (benchmark) décrits au niveau RTL et



spécifiés en langage VHDL sont utilisés pour montrer |’ efficacité de notre méthode en ter-

mes de surface, vitesse du circuit et testabilité.



Abstract

Nowadays, RTL (Register-Transfer-Level) synthesis or logic synthesis has become an
integral part of a design process of digital circuits. It was integrated into several
Computer-Aided-Design (CAD) tools such as Synopsys, Cadence, Mentor Graphics, etc.
RTL synthesis is an optimization process which transforms an RTL description into a
netlist of logic gates and registers by satisfying a set of constraints such as area and delay.
An RTL description consists of an interconnection of combinational blocks (implementing
functions such as addition, multiplication, etc.) and registers. Some advantages of RTL
synthesis are that the design specification can be described at a high level of abstraction
which is necessary with increasing design complexity, the design can be easily mapped to
different technologies, the RTL description is more readable, and the gate level

combinational circuits implemented by synthesis tools usually contain no redundancy.

The evolution of semiconductor technology at higher level of integration and the
progress of CAD tools for designing integrated circuits have made testing a difficult and
very costly task. Design-For Testability (DFT) techniques have been developed as a way
to reduce the cost and improve the quality of testing of integrated circuits. Most of the
DFT techniques proposed in the literature use testability analysis to estimate the difficulty
of circuit testing and then the circuit is modified in order to make it easy to test. Circuit
modification generally consists of inserting a set of test points. However, circuit
modification affects some parameters such as area and delay which are already optimized
during the RTL synthesis process. Thus, the advantage of considering testability of a

circuit before the synthesis process.
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The objective of this thesis to consider testability at a high level of abstraction, before
RTL synthesis. We propose a new testability analysis and test point insertion method
which is applicable at the RT-Level assuming full scan and pseudorandom Built-In Self-
Test (BIST) environment. Full scan in combination with random patterns is widely
adopted in the industry due to its ease of implementation. Unfortunately, the presence of
random pattern resistant faults in many practical circuits poses a serious limitation to its
success. The solutions to tackle this limitation can be broadly classified as those that
modify the input patterns or those that modify the circuit-under test. In this paper, we are
interested in the second class of solutions, circuit modifications, that introduce test points

to improve the random pattern testability of a circuit.

The proposed approach is based on the analysis of a design specification given as a
synthesizable RTL VHDL model. An intermediate representation is first obtained from the
specification and then transformed in a Directed Acyclic Graph (DAG). The internal
nodes of the graph correspond to operations and the edges represent signals/variables in
the VHDL specification. All signals and variables are converted to bits or vectors of bits.
The source (sink) nodes of the graph represent the pseudo-primary inputs (outputs) and
primary inputs (outputs). The pseudo-primary inputs/outputs are given by the registers

that are synthesized from the VHDL specification.

Using the DAG, Testability Measures (TMs) are defined and computed at a functional
level rather than the gate level, to reduce or eliminate errors introduced by ignoring
reconvergent fanout in the gate network, and to reduce the complexity of the graph
construction. The TMs are the Controllability and the Observability for each bit of each
signal/variable. Some intemal signals of functional modules (implementation of VHDL

operations) are also analyzed to determine their Controllability and Observability. Internal
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signals are obtained by decomposing functional modules into elementary functional sub-
modules. The Controllability (Observability) values are propagated from the source (sink)
nodes to the sink (sources) nodes of the graph, in order to identify bits of signals/variables
having too low Controllability or Observability. Based on the computed TM values, test
point insertion is performed on each bit of each signal/variable that is considered as
having too low Controllability and/or Observability. Each test point is identified by a
label, that is the name of the hierarchical path and the line number in the VHDL
specification. Each test point is inserted at the VHDL level by a function for a control
point or a procedure for an observation point. A package has been defined to include the
definitions of these functions and procedures. The test points become a part of the VHDL
specification, unlike in other existing methods. This allows full use of RTL synthesis
optimization concurrently on both the functional and the test logic within the design
constraints such as area and delay. A number of benchmark circuits were used to
demonstrate the effectiveness and the viability of the proposed method in terms of the

resulting circuit area, delay, and testability.
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CHAPITRE 1

Introduction générale

1.1 Introduction

Les techniques modernes de conception assistée par ordinateur (Computer-Aided-
design - CAD) et le progrés technologique réalisé dans le domaine de la physique des
semi-conducteurs permettent aujourd’hui la réalisation de circuits intégrés numériques
extrémement complexes a base de plusieurs centaines de milliers de portes logiques. La
plupart des circuits de par leur complexité, peuvent étre affectés par des défauts qui sont
diis: soit a une mauvaise conception, soit 2 une mauvaise implantation du circuit sur le
silicium. Ces défauts donnent lieu a des circuits ne fonctionnant pas du tout (cas des pan-
nes permanentes), ou dans certains cas fonctionnant par moments et ne fonctionnant pas a

d’autres moments (cas des pannes intermittentes).

La complexité croissante des circuits intégrés, associée a une augmentation du rap-
port entre le nombre de composants logiques et le nombre de broches, a fait augmenter de
maniére importante la difficulté de tester adéquatement ces circuits. Par conséquent, le test
des circuits intégrés devient de plus en plus complexe. De nombreuses techniques de test
ont été développées afin de mettre en évidence les différents types de défauts qui peuvent
survenir dans un circuit intégré. En particulier, le test fonctionnel permettant de mettre en
évidence tout défaut physique qui modifie la table de vérité du circuit lorsque celui-ci

apparait.



Dans cette thése, nous proposons une solution originale au probléme du test des cir-
cuits intégrés (nous nous intéressons au cas des circuits intégrés numériques). La suite de
ce chapitre se divise en quatres parties décrivant successivement: la synthése automatique
des circuits intégrés et la formulation du probléme que nous voulons résoudre (Section
1.2); les objectifs de la thése (Section 1.3); la méthodologie de travail (section i.4) et le

plan de la thése (section 1.5).

1.2 Synthése automatique et analyse de testabilité

L’apparition des outils de synthése automatique des circuits intégrés 2 trés grande
échelle, a permis de réduire de fagon considérable le temps requis pour réaliser des systé-

mes de plus en plus complexes.

La synthése automatique d'un circuit intégré est un processus permettant de générer a
partir d'une description décrite 2 un certain niveau d’abstraction, une description structu-
relle d’une qualité acceptable, voire optimale, en respectant certaines contraintes telles
que la surface résultante et la vitesse du circuit. Autrement dit, la synthése automatigue
consiste surtout en un probléme d’optimisation. Une description du circuit peut étre raffi-
née manuellement, cependant, la qualité du résultat est fortement reliée a I’expérience du
concepteur et au temps alloué a cette tiche. Dans la littérature, la synthése automatique,
est aussi nommée compilation du matériel par analogie avec le logiciel. Elle permet de
réduire de beaucoup le temps de conception tout en générant des solutions d’une qualité

supérieure, dans certains cas, a celles obtenues manuellement.

Les étapes principales de la synthése d’un circuit intégré sont décrites dans la figure
1.1. La synthése de haut niveau (SHN), appelée aussi synthése comportementale, consiste

a transformer une spécification d’un niveau comportemental 4 un niveau plus détaillé
pe



transfert de registres (Register Transfer Level - RTL). Une description au niveau RTL est
une description dans laquelle le circuit est décrit sous forme d’un chemin de données et
d’un contrdleur. Le chemin de données est composé de modules fonctionnels combinatoi-
res et de registres. Les modules fonctionnels réalisent des fonctions telles que I’addition,
la soustraction, la multiplication, etc. Le contrdleur implanté sous forme d’une machine 3
états finis est utilisé pour synchroniser les opérations des modules fonctionnels et les
transferts de données. La synthése au niveau RTL ou la synthése logique transforme une
description au niveau RTL en un réseau optimisé d’éléments combinatoires (portes logi-
ques) et d’éléments séquentiels (bascules élémentaires). Finalement, dépendamment de la
technologie utilisée, les générateurs de dessins de masques ou d’outils de placement et
routage permettent de générer des descriptions au niveau de dessins de masques du circuit
en vue de sa fabrication. En passant d’une description comportementale d’un circuit
jusqu’a sa fabrication, on traverse différents niveau d’abstraction (voir la figure 1.1). Les
niveaux comportementaux et RTL sont indépendants de la technologie de fabrication du
circuit. Ceci constitue un avantage important de I’utilisation des outils de SHN et au
niveau RTL. En effet, le niveau de description du circuit généré aprés I’étape de la SHN et
la synthése au niveau RTL sont indépendants de la technologie avec laquelle le circuit sera

fabriqué.

La synthése au niveau RTL a été intégrée dans un certain nombre d’outils CAD tels
que Synopsys, Cadence, Mentor Graphics, etc. Actuellement, elle est devenue une étape

importante dans le processus de conception des circuits intégrés.

Cependant, une conséquence directe de I’évolution de la technologie des semi-con-
ducteurs et des progrés dans le développement des outils CAD pour la conception est la

difficulté d’assurer un test adéquat pour des circuits intégrés. En effet, la technologie des
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Figure 1.1 Etapes de la synthése d’un circuit intégré.

semi-conducteurs a rendu possible I’intégration de plusieurs centaines de milliers de por-
tes dans la méme puce [101]. Entre temps, le nombre des broches de circuits n’a augmenté
que comme une fonction de la racine carrée du nombre de nombre de portes (regle de
Rent) [93]. Cette situation rend de plus en plus complexe le probléme du test des circuits

intégrés modermnes.

La testabilité d'un circuit est déterminée par le temps de développement du test d'un
produit. Le développement d’un test pour un circuit intégré consiste principalement 2
accomplir les trois taches suivantes:

1. La génération des ensembles de vecteurs de test;

2. L’ application de ces ensembles et I’observation de la réponse du circuit;

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



Les stratégies de test présentement disponibles sont essentiellement destinées 2
réduire la complexité des trois tiches mentionnées ci-haut. 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 2 tester;

2. Agir sur la structure du circuit pour le rendre plus facile a tester.

En réalité, ces deux visions ne sont pas contradictoires. Au contraire, tout développe-
ment dans P’une, peut affecter I'autre. Les techniques de génération de vecteurs de test
avec les outils automatiques de génération de vecteurs de test (Automatic Test Pattern
Generation - ATPG) et la génération de vecteurs de test pondérés, par exemples, s’inscri-
vent 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 circuits inté-
grés modemnes. Par ailleurs, avec des niveaux d’intégration de plus en plus élevés, il est
souvent trés difficile de résoudre les problémes de test exclusivement 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 techni-
ques dites de conception orientée pour la testabilité (Design-For-Testability - DFT). Géné-
ralement, ces technique se basent sur I’analyse de testabilité du circuit dans le but de le

modifier pour le rendre facilement testable.

L'analyse de testabilité 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 métho-

des exactes, d’estimer la difficulté de tester un circuit donné et de localiser les sites et la



nature du probléme de test. L’analyse de la testabilité est essentiellement basée sur deux

notions principales qui reflétent la difficulté de tester une panne [26, 53] a savoir:

1. La contrdlabilité, et
2. L observabilité.

La contrdlabilité est une mesure de la difficulté a contréler un noeud du circuit 2 partir
des entrées primaires pour faire apparaitre (sur ce méme noeud) I’effet de la panne.
L' observabilité quant a elle est une mesure de la difficulté a observer cet effet sur les sor-
ties primaires. De ce point de vue, la technique DFT peut étre considérée comme une dis-
cipline destinée 2 améliorer la contrdlabilité et I'observabilité. Une de ces techniques est
’insertion de points de test. Un point de test consiste en une logique additionnelle ajoutée
au circuit sous-test permettant d’améliorer la contr6labilité et 1'observabilité d’un noeud

donné.

Généralement, I’analyse de testabilité et I’insertion de points de test est souvent con-
sidérée aprés la synthése du circuit au niveau portes logiques, ¢’est a dire apres 1’étape de
la synthése au niveau RTL. En plus, 'utilisation des outils de synthése automatique au
niveau RTL a rendu difficile, voire complexe et moins bénéfique I’analyse de testabilité et
I’insertion de points de test au niveau portes logiques et cela pour plusieurs raisons: Pre-
miérement, une modification du circuit aprés la synthése peut dégrader les performances
du circuit déja optimisées durant le processus de synthése telles que la surface résultante
et la vitesse du circuit. Deuxiémment, il suffit de modifier les contraintes d’ optimisation
pour obtenir une autre structure du circuit, qui réalise la méme fonction. Par conséquent,
une autre analyse de testabilité est nécessaire. Enfin, la complexité des circuits intégrés au
niveau portes logiques augmente la complexité d’analyse de testabilité et d’insertion de

points de test.



On peut donc déduire que la description du circuit au niveau portes logiques n’est pas
toujours une étape appropriée pour considérer I’analyse de testabilité et I’insertion de
points de test d’un circuit intégré généré par les outils de synthése automatique. En effet,
considérer I’analyse de testabilité et I’insertion de points de test avant le processus de syn-
thése, permet d’optimiser le circuit avec d'autres contraintes de synthése. De cette
maniére, I’analyse de testabilité devient une partie de la spécification du circuit avant la

synthése et indépendante de la technologie de fabrication. Ainsi, le but de notre thése se

résume:

La proposition d’une nouvelle méthode d’analyse de la testabilité et d’insertion de
points de test a une étape avancée du processus de conception des circuits intégrés,

avant la synthese au niveau RTL.

1.3 Objectifs de la thése

Les objectifs de cette thése sont I’analyse de testabilité et I’insertion de points de test
dans les circuits intégrés décrits au niveau RTL et spécifiés en langage VHDL. On sup-
pose la technique de balayage complet (full scan) dans un environnement de test aléatoire
intégré (Built-In Self Test - BIST). Le but principal est de générer des circuits au niveau
portes logiques par les outils de synthése au niveau RTL, facilement testables dans un
environnement de test aléatoire avec la méthode BIST en supposant la méthode de
balayage complet. Un outil logiciel a été développé en langage C d’une complexité

d’environ 14,000 lignes de code.

1.4 Méthodologie de travail
Afin d’atteindre nos objectifs de notre méthode, nous avons procédé selon les étapes

suivantes:



« Etape 1: Analyse et conversion de la spécification VHDL

Dans cette étape, la spécification VHDL du circuit est analysée et convertie en un gra-
phe acyclique dirigé (Direct Acyclic Graph - DAG). Les noeuds internes du graphe
représentent les opérations (arithmétiques, logiques, relationnelles et de transfert de
données), et les arcs du graphe représentent les signaux et les variables qui sont décla-
rés ou peuvent étre induits dans la spécification VHDL. Les noeuds sources (puits) du
graphe représentent les entrées (sorties) primaires et pseudo-primaires du circuit. Les
entrées/sorties pseudo-primaires sont représentées par les registres qui sont synthétisés
de la spécification VHDL du circuit. Tous les signaux et variables sont converties au

niveau bit ou vecteur de bits.
o Etape 2: Calcul et propagation des mesures de testabilité

Des mesures de testabilité sont définies et calculées pour chaque bit de chaque signal/
variable de la spécification VHDL. Ces mesures consistent a calculer la contrdlabilité a
Oet a1, et 'observabilité de chaque bit de chaque signal/variable. Ces mesures sont
calculées au niveau fonctionnel pour les différents types d’opérations VHDL (addition,
comparaison, etc.) sans connaitre aucun détail de leur implantation au niveau portes
logiques. Ces mesures de testabilité sont aussi calculées pour certains signaux internes
des modules fonctionnels (implantation des opérations VHDL) dans la spécification
VHDL. Les valeurs de contrdlabilité (observabilité) sont propagées a partir des entrées
(sorties) primaires et pseudo-primaires vers les sorties (entrées) primaires et pseudo-
primaires afin d’affecter les valeurs de contrdlabilité 3 Q et & 1, et de I'observabilité a

chaque bit des signaux et des variables de la spécification.

« Etape 3: Sélection des points test



En utilisant les résultats du calcul des mesures de testabilité de 1’étape 2, on identifie
le(s) bit(s) de chaque signal/variable qui sont difficiles a contrdler ou 2 observer. A cha-
que point de test, on associe une étiquette indiquant son chemin hiérarchique de sa

position au niveau du code VHDL original.
o Etape 4: Insertion des points de test au niveau du VHDL

On insére les points de test sélectionnés durant I'étape 3 dans la spécification VHDL.
Chagque point de test consiste en un point de contréle ou d’observation. Il est défini par
une fonction (point de contrdle) ou par une procédure (point d’observation) en langage
VHDL synthétisable. A cet effet, un package a été défini incluant toutes les définitions
des fonctions et procédures utilisées pour I’insertion de points de test au niveau VHDL..
Des circuits-test spécifiés en langage VHDL synthétisable sont utilisés pour valider
notre méthode. On utilise les outils de Synopsys pour synthétiser les circuits au niveau
portes logiques. Certains parameétres sont alors notés tels que la surface résultante, la
vitesse du circuit et la couverture de pannes correspondante a 1’application d’une

séquence de vecteurs de test aléatoires.

L'originalité de la présente thése réside premiérement dans 1’analyse de la testabilité
d’une description au niveau RTL d’un circuit spécifié en langage VHDL dans un environ-
nement de test aléatoire et de BIST en supposant la méthode de balayage complet. On
identifie le(s) bit(s) des signaux et variables de la spécification VHDL qui sont difficiles &
contrdler et/ou 2 observer. Des signaux internes des modules fonctionnels (additionneurs,
comparateurs, etc.) qui ne sont pas accessibles dans la spécification VHDL sont aussi ana-
lysés pour déterminer leurs contrélabilité et observabilité€. Deuxiémment, un certain nom-
bre de points de test décrits en code VHDL synthétisable sont insérés dans la spécification
originale du circuit afin d’améliorer la testabilité aléatoire du circuit résuitant aprés la syn-
thése. Troisiémment, les points de test sont inclus dans la spécification VHDL originale du

circuit indépendamment de la technologie d’implantation. De cette maniére, on applique
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toutes les étapes de la synthése au niveau RTL a une spécification VHDL incluant un
ensemble de points de test. Cela permet en effet, d’optimiser simultanément et fa logique
fonctionnelle du circuit original et la logique additionnelle des points de test insérés en
fonction de toutes les contraintes du concepteur (surface, vitesse du circuit, etc.). En effet,
les performances du circuit peuvent ne pas changer avec ou sans l'insertion de points de
test. Enfin, un outil logiciel codé en C a été développé pour implémenter toutes les étapes

de notre méthode.

1.5 Plan de la these

Le reste de la présente thése est organisé comme suit:

e Le chapitre 2 présente quelques définitions de base et une revue de littérature des
méthodes qui ont abordé le probléme d’analyse de testabilité a haut niveau d’abstrac-
tion.

o Le chapitre 3 présente la méthode d’analyse de testabilité et d’insertion de points de
test dans les circuits décrits au niveau RTL spécifiés en langage VHDL. Cette méthode
utilise les mesures de testabilité présentées en annexe 1.

o Le chapitre 4 décrit I'implantation de I’outil logiciel et présente des résultats expéri-

mentaux ou certains exemples illustrent I’insertion de points de test au niveau VHDL.

o Le chapitre 5 conclut la présente thése en évoquant les travaux futurs.
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CHAPITRE 2

Définitions et revue de littérature

2.1 Introduction

Nous avons formulé en introduction, la difficulté et la complexité d’analyse de la
testabilité au niveau de portes logiques, c’est a dire, aprés la synthése du circuit. Un cer-
tain nombre de méthodes ont été proposées dans la littérature considérant 1’analyse de
testabilité a un haut niveau d’abstraction de la description du circuit dans le but de générer
des circuits facilement testables. Plusieurs définitions du mot “testable” ont été utilisées
par les chercheurs dans le domaine de la synthése [102]). Un circuit qui est évalué avec un
outil ATPG (séquentiel ou combinatoire) est considéré comme facilement testable lorsque
le cofit de la génération de vecteurs de test est faible (nombre de vecteurs de test faible,
couverture de pannes €levée, etc.). L'augmentation de la controlabilité et de
I’observabilité des noeuds d’un circuit permettent de rendre le circuit facilement testable
par les outils ATPG. Une autre maniére de générer un circuit facilement testable est de
synthétiser un circuit qui peut €tre testé par la méthode BIST. Les méthodes proposées
dans la littérature différent I'une de I’autre par I’objectif du test ciblé a savoir: la généra-
tion des circuits facilement testables par les outils ATPG (séquentiel ou combinatoire) ou

la génération des circuits facilement testables par la méthode du BIST [62].

Dans le reste de ce chapitre, nous abordons bri¢vement les notions de base des techni-

ques de test des circuits intégrés. Par la suite, nous présentons des méthodes qui ont été
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proposées dans la littérature concernant I’analyse de testabilité et I’insertion de points de

test A un haut niveau d’abstraction (le niveau RTL et comportemental).

2.2 Les définitions de base

Dans cette section, nous introduisons le principe de modélisation de pannes ainsi que
le modéle considéré dans notre méthode. Ensuite, nous introduisons les mesures de
testabilité approximatives. Ces mesures ont une grande importance dans les techniques de
génération de vecteurs de test, ainsi que dans les techniques de DFT. Enfin, nous abordons

briévement quelques techniques de base de DFT et du BIST.

2.2.1 La modélisation de pannes

Les dispositifs semi-conducteurs peuvent étre sujets a différentes défectuosités. Ces
défectuosités peuvent étre dues a des erreurs de conception (c.a.d., spécifications incom-
plétes, inconsistantes ou violations des régles de conception) comme elles peuvent étre
dues aussi a des défectuosités de fabrication ou a des défaillances physiques. Les défec-
tuosités de fabrication ne sont pas directement attribuables a une erreur humaine, elles
résultent plut6t d’une imperfection dans le processus de fabrication. On peut citer I'exem-
ple des courts circuits et des circuits ouverts qui sont des défectuosités de fabrication trés
fréquentes. 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 déve-
loppement des tests. En effet, avec un modéle de panne logique, le probléme d’analyse des
défectuosités et des défaillances devient un probléme logique plutét que physique. La
complexité de la génération des vecteurs de test est alors réduite, puisque plusieurs défec-

tuosités différentes peuvent étre modélisées par une méme panne. De plus, dans certains



13

cas, le méme modele peut étre applicable A plusieurs technologies différentes, rendant

ainsi le probléme du test des circuits intégrés indépendant de la technologie.

En général, les modeles de pannes logiques supposent que tous les composants fonc-
tionnent correctement, autrement dit, ils ne contiennent aucune défectuosité, et que seules
leurs interconnexions peuvent étre affectées. Les pannes typiques affectant les intercon-
nexions 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 connexion brisée.

Par exemple, dans plusieurs technologies, un court-circuit entre la masse ou I’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 O ou 1.

Depuis quelques décennies, plusieurs modéles de pannes ont vu le jour. Le modele
“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 a2 0”. De
plus, dans la plupart des approches du test, une seule panne  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” simples. Dans le présent document, nous considérons le modéle “‘collé-a” simple

pour des pannes uniques, car il a été démontré suffisant par la pratique.

2.2.2 Les mesures de testabilité approximatives

11 existe dans la littérature deux grandes catégories de mesures de testabilité:

1. Les mesures de testabilité déterministes, et
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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 des outils de calcul des mesures de testabilité les plus populaires: SCOAP [53, 54].

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

La procédure de calcul des nombres SCOAP est basée sur le rang logique des noeuds
du circuit. En partant des entrées primaires se dirigeant vers les sorties primaires, les
contrSlabilités sont calculées selon le rang de chaque noeud. Une fois que toutes les
contrdlabilités sont calculées, la procédure de calcul des nombres SCOAP commence le
calcul des observabilités, en partant des sorties primaires pour aller vers les entrées pri-
maires. Pour de plus amples détails sur le calcul des nombres SCOAP, veuillez consulter

les références spécialisées {53, 54].

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

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

1. Les techniques probabilistes: basées sur I’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 coliteuses et chaque vecteur de
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test additionnel contribue 2 augmenter ces codts. De plus, la précision de calcul dépend

fortement du nombre d'échantillons (vecteurs) utilisés.

Les techniques probabilistes [44, 64, 116] furent développées pour les circuits combi-
natoires. Par exemple, les nombres COP {27, 28], a été une des premiéres méthodes pro-

posées utilisant la technique probabiliste.

Les nombres COP consistent principalement en trois nombres qui peuvent étre calcu-
1és pour chaque noeud du circuit. 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 primaires vers les sorties primaires pour calculer d’abord les contrélabilités de
tous les noeuds du circuit. Pour chaque type de porte, nous possédons une formule qui
détermine les contrdlabilités 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
controlabilités des autres entrées (de la méme porte). Les valeurs des controlabilités

(observabilités) des entrées (sorties) primaires sont initialisées a 0.5 (1).

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 probabilistes, des chercheurs [61, 117] ont montré que la dépen-
dance est la source d’'erreur, car la méthode suppose I'indépendance des entrées d’une
méme porte. Ainsi, en présence des sortances reconvergeantes, ces mesures peuvent com-
plétement échapper certains sites de problémes de test. Par contre, ces hypothéses s’ave-
rent trés utiles pour garder la complexité du calcul des mesures COP linéaire en fonction

du nombre de portes d’un circuit. Les mesures de testabilité que nous avons défini dans



16

notre travail sont basées sur une méthode approximative probabiliste. Elles s’inspirent de
la méthode de COP pour définir des mesures de testabilité au niveau RTL sans connaitre
aucun détail de I’implantation au niveau portes de modules fonctionnels (additionneurs,
comparateurs, etc.) D’ol une réduction des erreurs dues au probléme de reconvergence
qui existe dans les réseaux de portes logiques. Cependant, le probléme de reconvergence
demeure au niveau RTL entre les interconnexions des modules fonctionnels. L annexe 1
constitue notre contribution aux mesures de testabilité probabilistes développées au

niveau RTL.

2.2.3 Conception orientée pour la testabilité

Les techniques de conception orientée pour la testabilité (Design-For-Testability -
DFT) sont des techniques qui visent a tenir compte trés tot des problémes de test durant le
processus de conception. Avec I’avénement des outils de synthése, plusieurs techniques

pour faciliter le test du produit synthétisé ont vu le jour.

Les techniques de DFT qui existent dans la littérature peuvent étre divisées en deux
groupes:

1. Les techniques structurées, et
2. Les techniques ad hoc.

2.2.3.1 Les techniques de test structurées

Si nous faisons abstraction des techniques qui visent a pallier aux limites de précision
des modeles de pannes, les techniques de test structurées développées récemment sont
essentiellement destinées aux circuits séquentiels. En effet, 1’état de I’art des techniques
de test des circuits combinatoires est relativement mature [33]. Cependant, ceci n’est pas

le cas avec les circuits séquentiels ot le probléme de test est relié a I’existence des élé-
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ments de mémoire et des lignes de rétroaction [4]. En effet, pour tester un circuit séquen-

tiel, nous devons:

1. Initialiser le circuit en contrdlant les éléments de mémoire; sans I’initialisation, la
réponse du circuit ne peut étre prédite avec certitude, et

2. Appliquer une séquence de plusieurs vecteurs de test.
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 2 ces techniques est de relier les
éléments de mémoires en forme de registre 3 décalage (appelée la chaine de balayage)
durant le mode test. De cette maniére, tous les éléments de mémoire deviennent directe-

ment contrdlables et observables, a travers la chaine de balayage.

Ces techniques, connues sous le nom de balayage complet (full scan), sont trés répan-
dues. Actuellement, I’'usage de la technique de la chaine de balayage complet est devenue

la norme dans 1’industrie des dispositifs a semi-conducteurs.

Balayage partiel. Avec ces techniques, seule une partie des éléments de mémoire est
sélectionnée pour former une chaine de balayage. Ainsi, la circuiterie ajoutée est réduite,
la dégradation des performances peut €tre améliorée en évitant les chemins critiques, et

finalement le temps d’application de chaque vecteur de test peut étre réduit.

En réalité, une comparaison des techniques de balayage partiel avec celles du
balayage complet n’est pas aussi simple. 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 conséquent, le gain au niveau de la circuiterie, ou au
niveau du temps d’application, peut facilement étre annulé ou méme devenir une perte
nette 2 cause de la complexité de la génération algorithmique et de la perte en couverture

de pannes.
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Un probléme reli€ au balayage partiel censiste a choisir parmi un grand nombre d’élé-
ments de mémoire d’un circuit, un sous-ensemble qui sera inclus dans une chaine de
balayage. Ceci a pour but de garantir un certain niveau de test (exprimé souvent en pour-
centage de pannes détectées) tout en minimisant les inconvénients qui en résultent. Le
balayage partiel a fait I'objet d’un trés grand nombre de publications comme en témoigne

la liste bibliographique ci-jointe [8, 9].

2.2.3.2 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]. Un point de test consiste en une logique additionnelle ajoutée a

un noeud du circuit permettant d’améliorer la contrdlabilité et I’observabilité de ce noeud.

Une formulation du probléme d’insertion des points de test consiste a choisir un petit
ensemble de points (noeuds du circuit) pour insérer des structures logiques additionnelles
(voir la figure 2.1), 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 la couver-
ture de pannes). Evidemment, ceci doit s’effectuer tout en respectant le budget alloué en
termes de la surface additionnelle permise, de nombre de ports supplémentaires possibles

et de la dégradation de performance tolérée.
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Nous pouvons distinguer deux catégories de points de test, et par conséquent deux
sortes de circuits logiques additionnels pour résoudre deux sortes de problémes de test dif-

férents. Les deux catégories sont:

1. Les points de contrdle qui sont destinés 2 améliorer la contrdlabilité des noeuds inter-
nes du circuit et ainsi résoudre ce qu’on appelle le probléme de contrble;

2. Les points d’observation dont le r6le est d’améliorer I’ observabilité des noeuds internes
du circuit et ainsi régler le probléme connu sous le nom de probléme d’observabilité.

Logique de contrle Noeud a observer Logique d’observation
Noeud a contrdler

Entrée primaire additionnelle Sortie primaire additionnelle
a) b)

Figure 2.1 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
I’introduction du point de test;

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

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 I’insertion, tout en garan-

tissant un bon niveau de testabilité. En effet, 2 chaque insertion de point de test peut
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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 ET est utilisée pour contrbler un noeud 4 0, une
porte OU pour le contrler 2 1 et une ligne vers I’extérieur pour I'observer (voir la
figure 2.2);

2. Les portes XOR;

Les points de test classiques sont largement utilisés. Cependant, ce genre de points est
généralement associé A une augmentation de la circuiterie ajoutée et a une dégradation non
négligeables de la vitesse du circuit. De plus, I’insertion d’un point classique coupe une
ligne en deux parties, la contrdlabilité de la partie reliée 2 la sortie de la porte insérée est
améliorée, par contre, celle de la partie reliée a I'entrée de la porte demeure aussi mau-

vaise qu’avant |’insertion.

b e

Point de contréle 20 Point de contrdle 2 1 Point d’observation

Figure 2.2 Les points de test classiques

Les portes XOR possédent des caractéristiques trés appréciées comme points de con-
trole. En effet, les portes XOR sont de bons régulateurs de contrdlabilité: quelque soit la
contrdlabilité d’une ligne, I’'insertion d’une porte XOR améliore de fagon équilibrée ses
contrblabilités a2 O et a2 1. Plus encore, il n’y a pas généralement de dégradation de
I’observabilité du cone d’entrée de cette ligne. Par exemple, selon la mesure COP,

I’observabilité d’une entrée d’une porte XOR est égale a I’observabilité de sa sortie.
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Sélection des points de test. Le probiéme 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 1a génération algorithmique [56, 60];

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

3. L'insertion de points de test pour améliorer le test aléatoire [25, 66, 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], ol I'insertion consiste 2 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.

La deuxiéme catégorie englobe toutes les techniques destinées a rendre pratique le

test exhaustif.

La derniére catégorie est destinée 4 améliorer le test aléatoire qui trouve évidemment
une application directe dans les techniques du test intégré (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 c'® [25].
Dans leur article, ils ont proposé une heuristique de placement pour éliminer les pannes
résistantes au test aléatoire. Un second travail dans cette catégorie fut proposé par Iyengar
et Brand [63). Avec leur heuristique, une simulation de panne est invoquée pour collecter

des informations sur les problémes de propagation que rencontrent les pannes résistantes



au test aléatoire dans un réseau de portes. Les points de contrdle sont choisis selon leur
contribution & améliorer la propagation de I'effet de ces pannes. Une deuxiéme simulation

est ensuite invoquée pour déterminer I’ensemble des points d’observation.

Evidemment, ces techniques sont relativement cofiteuses, car elles se basent sur la
simulation de pannes. De pius, 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.

Pour éliminer le recours 2 la simulation de pannes, plusieurs auteurs ont proposé des
méthodes heuristiques basées sur les mesures de testabilité. 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 aléatoire. Leurs heuristiques sont basées sur les mesures COP, les
notions de secteurs de pannes ainsi que la corrélation entre les différents points de test. Un
ensemble de pannes résistantes au test aléatoire est déterminé en premier iieu par le biais
des mesures COP. Ces pannes sont ensuite regroupés dans des secteurs sous forme de
cones, dits secteurs de pannes. L'insertion s’effectue au niveau des sommets de ces sec-
teurs seulement. Seiss et al. [119] ont proposé de leur coté une technique similaire basée
sur une fonction de cofit qui refléte la testabilité aléatoire des circuits combinatoires.
Récemment, Tamarapalli et Rajski [132] ont publié un article sur une technique d’inser-
tion de points de test dite multiphase. Dans chaque phase, un sous-ensemble de pannes est

considéré. Les points de contrdle de chaque phase sont activés par des valeurs fixes.



2.2.4 Conception pour test intégré ‘“Built-In Self-Test”

Avec la conception pour le test intégré, un circuit, une puce, une plaque ou un sys-

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

1. Réduire le besoin d’avoir des équipements de test cofiteux (un million de $ pour un tes-
teur est un prix courant);

2. De réduire le volume des données (vecteurs de test) qui doit étre manipulé par les équi-
pements de test;

3. De réduire la complexité de la génération et de I’application des ensembles de vecteurs
de test;

4, La réutilisation d’un test (test reuse) développé a un ou des niveaux d’intégration supé-
rieurs du systéme (systéme, carte, circuit, etc.).

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

aléatoire et de BIST exhaustif versus non exhaustif.

Le test exhaustif garantit toujours 100% de couverture des pannes *“collé-a” simples.
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, le temps requis pour générer tous les

vecteurs de test rend cette technique impraticable pour des circuits de grande taille.

Dans le but de réduire la complexité des techniques de test exhaustif, de méme que
d’en préserver les avantages, plus spécifiquement 100% (ou presque) de couverture de
pannes, plusieurs auteurs ont proposé des approches hybrides dites pseudo-exhaustives.
Ces techniques consistent généralement a 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.

Avec le test aléatoire, un ensemble de vecteurs aléatoirement générés est utilisé

comme ensemble de vecteurs de test. A I’'opposé des techniques exhaustives, le test aléa-
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toire a I'avantage d’étre réalisable pour des circuits combinatoires ou séquentiels prati-
ques. Souvent, des circuits trés simples (LFSR!, CA?) sont utilisés comme générateurs
aléatoires. Malheureusement, I’estimation de la couverture de pannes et la qualité des tests
demeurent encore problématiques avec les techniques aléatoires. En effet, les séquences
de vecteurs de test aléatoires sont généralement plus longs que ceux obtenus par une géné-
ration algorithmique. Par conséquent, estimer la couverture de pannes par le biais de la
simulation de pannes, comme nous le faisons habituellement, peut étre cofiteux. Dans le
but de surmonter ce probléme, des techniques analytiques furent proposées dans la littéra-
ture. 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 pannes. Le deuxiéme 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 la couverture de pannes atteinte n’est sou-
vent pas acceptable. Les chercheurs ont observé dans plusieurs circuits des pannes diffici-
les a détecter avec des vecteurs aléatoires. Ce genre de pannes est connu sous le nom de
pannes résistantes au test aléatoire. Un exemple simple de ce type de pannes est la sortie

collée a 0 d’une porte ET 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

1. LFSR: de I'anglais Linear Feedback Shift Register
2. CA: de I’anglais Cellular Automata



au test aléatoire. Cet ensemble est ensuite stocké dans une mémoire ROM ou généré par
une circuiterie appropriée [6]. Durant la phase du test, les vecteurs de test de cet ensemble
sont appliqués en premier lieu, suivis d’autres vecteurs générés aléatoirement. 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 utilisé pour pro-

duire un ensemble contenant le test algorithmique déja généré [21, 96].

Avec les techniques de la deuxiéme catégorie, I'idée est de générer des vecteurs pon-
dérés pour corriger la faiblesse de 1’approche aléatoire. La génération des vecteurs pondé-
rés peut se faire en modifiant un LFSR de telle sorte qu’il tient compte du poids a accorder
a chaque entrée du circuit sous test. II subsiste cependant certains problémes lorsqu’un
seul ensemble de poids uniforme est appliqué. Plusieurs pannes peuvent encore résister
lorsqu’un noeud conduisant a plusieurs portes nécessite des poids différents (non unifor-
mes) pour ses sortances. D’ou la nécessité de générer des vecteurs pondérés de fagon non
uniforme [77, 92, 141, 90]. Malheureusement, certaines structures peuvent résister méme
aux tests pondérés [143]. De plus, il faut générer plusieurs ensembles de poids. Le prin-
cipe sous-jacent aux techniques utilisant des ensembles de poids multiples est principale-
ment basé sur le partitionnement 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 proposé une méthode de partitionnement indirect, ol I’ensemble des
vecteurs de test algorithmiquement généré est partitionné, a la place de I’ensemble des
pannes. Enfin, les techniques de la troisiéme catégorie consistent  insérer un ensemble de
points de test afin d’améliorer la testabilité al€atoire du circuit [63, 95, 136, 146}, ce que
nous utilisons dans notre méthode. Dans la prochaine section, nous présentons quelques
techniques de base proposées dans la littérature concernant !’analyse de testabilité et

I’insertion de points de test a haut niveau d’abstraction.



26

2.3 Analyse de testabilité a haut niveau d’abstraction

Un certain nombre de méthodes ont été proposées considérant I'analyse de testabilité
et I'insertion de points de test 2 un haut niveau d’abstraction en I’occurrence le niveau
comportemental et RTL. L’ objectif de ces méthodes est de générer des circuits facilement
testables par les outils ATPG ou dans un environnement de BIST. Dans ce qui suit, nous
décrivons quelques méthodes proposées dans la littérature considérant I’analyse de

testabilité et I’insertion de points de test au niveau comportemental et au niveau RTL..

2.3.1 Synthése de haut niveau et I’analyse de testabilité

Dans cette section nous décrivons quelques méthodes qui ont abordé le probléme
d’analyse de testabilité et d’insertion de points de test durant la synthése de haut niveau

(SHN). Tout d’abord, nous décrivons brievement les étapes principales de la SHN.

2.3.1.1 Etapes de la synthése de haut niveau (SHN)
La SHN permet de transformer une description comportementale en une description

au niveau RTL en procédant selon les étapes suivantes [129]:

1. Description de comportement: cette étape consiste a décrire le comportement du cir-
cuit dans un langage de haut niveau tel que un langage de programmation ADA, un lan-
gage de description de matériel VHDL, etc.

2. Génération de la représentation interne: Un systéme de synthése ne peut pas tra-
vailler directement sur une description textuelle. Tous les systémes de synthése passent
par une représentation interne ol les relations de dépendance et d’exclusion entre les
différentes opérations et données sont dégagées. Généralement, un comportement est
décrit par deux graphes. Le premier est un graphe de flot de données (Data Flow Graph
- DFG) qui représente les différentes opérations et les dépendances de données entre
elles. Le deuxiéme est un graphe de flot de contrdle (Control Flow Graph - CFG) qui
montre les séquencement des opérations tel que spécifié dans la description comporte-
mentale du circuit. Ces deux graphes peuvent étres combinés en un seul graphe pour
donner un graphe de flot de données et de contrdle (Control Data Flow Graph - CDFG).
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3. Ordonnancement et allocation: L’ordonnancement et I’allocation sont deux étapes
importante dans la SHN. L’ ordonnancement consiste a trouver le meilleur ordre d’exé-
cution des opérations, c’est a dire & assigner les opérations a des étapes de contrdle
(cycle de la machine) pour exécuter cette séquence en un temps minimal, sans violer
les dépendances en données des opérations. L'étape d’allocation consiste généralement
a déterminer trois assignations. La premiére étape est I’assignation des opérations aux
modules fonctionnels, en tenant compte du compromis entre la quantité de matériel et
la vitesse d’exécution. La deuxi¢me étape est I'assignation des variables aux registres,
en minimisant le nombre de registres alloué. Enfin, la troisi¢éme étape est I’assignation
des chemins de données 2 des interconnexions physiques (muitiplexeurs ou bus), en
minimisant le nombre d’interconnexions.

2.3.1.2 Syntheése des circuits facilement testables par les outils ATPG

Quand I’analyse de testabilité n’est pas considérée durant les étapes de la SHN, le
chemin de données (datapath) généré contient souvent plusieurs boucles (lignes de
rétroaction). La source de ces boucles est due principalement aux boucles qui se trouvent
dans le CDFG et a celles générées durant I’étape d’allocation de ressources. Les boucles
contribuent d’'une maniére significative a la difficulté de la génération séquentielle des
vecteurs de test par les outils ATPG [32, 105]. Il a été démontré dans [32] par des résultats
expérimentaux que |’utilisation de la technique de balayage partiel permet de minimiser le

nombre de boucles et ainsi rendre le circuit facilement testable par les outils ATPG.

Certaines méthodes ont été proposées dans la littérature permettant de générer des
chemins de données facilement testables [74, 76]. Ces méthodes utilisent les étapes
d’ordonnancement et d’allocation dans le but de minimiser le nombre de boucle générées

dans le chemins de données.

2.3.1.3 Amélioration de la controlabilité et de I’observabilité des registres
Les techniques traditionnelles d’allocation de registres durant la SHN ont pour objec-

tif de minimiser le nombre de registres alloués pour stocker toutes les variables du CDFG.
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Ces registres sont facilement contrdlables (observables) s’ils sont assignés aux entrées

(sorties) primaires du circuit généré.

Dans [103], une méthode a été proposée utilisant I’étape d’allocation des variables du
CDFG dans le but de maximiser le nombre de registres assignés aux entrées/sorties du
chemin de données. Malgré que cette technique essaie d’allouer le minimum de registres
et en méme temps améliorer la testabilit¢ du chemin de données (améliorer la
contrlabilité et I’observabilité des registres), le nombre de registres peut étre excessif.
D’ol, une augmentation de la surface résultante du chemin de données. Une autre
méthode proposée dans [106] a utilisé I’étape d’ordonnancement dans le but de maximiser
le nombre de registres assignés aux entrées/sorties primaires du chemin de données. Cette
méthode permet d’obtenir une meilleur optimisation du nombre de registres en la compa-

rant a ]a méthode proposée dans [103).

2.3.1.4 Modification de la description comportementale pour la
testabilité

Une description comportementale d’un circuit peut étre modifiée dans le but de géné-
rer un circuit facilement testable. Dans [41], la description comportementale est convertie
en un CFG. Ce dernier est ensuite analysé pour identifier les variables du CFG qui sont
difficiles a controler et/ou a observer. Les auteurs de cette méthode ont classé les variables
du CFG en quatre groupes distincts: variables contrdlables, partiellement contrélables,
observables et partiellement observables. En se basant sur cette classification, de nouvel-
les instructions de test sont ajoutées dans la description originale du circuit afin d’amélio-
rer la controlabilité et I’observabilité des variables identifiées comme non contrdlables et
non observables. 1l a été démontré dans cette méthode, que la modification de la descrip-

tion originale peut générer des circuits facilement testables au coiit d’une surface de sili-
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cium additionnelle. Une autre méthode permettant de modifier la description
comportementale avec le méme objectif de générer un circuit facilement testable a été pro-
posée dans [23]. Dans cette méthode, la description comportementale est convertie en un
CDFG. Ce demier est modifié en ajoutant de nouvelles opérations tout en préservant la
spécification originale du circuit. Des opérations comme ajouter la valeur zéro a une varia-
ble du CDFG ou multiplier une variable par la valeur unité, sont ajoutées entres les diffé-
rentes opérations du CDFG. L objectif de cette modification est de minimiser le nombre

de boucles générées dans le chemin de données.

Une autre technique a été proposée dans [51] permettant de contrdler et d’observer
localement les entrées/sorties des modules fonctionnels d’un circuit composé de plusieurs
modules hiérarchiques. Des modes de test globaux et des contraintes de test sont propagés
a partir du module principal a travers les différents modules fonctionnels dans le but de
controler et d’observer leurs entrées/sorties. Dans le cas ol les contraintes de propagation
ne sont pas satisfaites, deux possibilités sont envisageables dans cette technique: la pre-
miére solution est la modification de la description comportementale du module principal.
La deuxiéme solution est la modification des modules locaux dans le but de satisfaire les
contraintes de propagation des modes de test [29]. II a été démontré dans cette technique
que la modification du comportement du circuit peut générer des circuits ayant une bonne

qualité de test au co(t d’'une augmentation modeste de la surface.

Enfin, un systéme de haut niveau appelé “Genesis” a été proposé dans [87]. Le but de
ce systéme est de générer un test d’une maniére hiérarchique au niveau des modules fonc-
tionnels d’un circuit donné. Ce systéme permet de générer un circuit au niveau RTL (par-
tie contrdle et chemin de données) ol les entrées (sorties) de chaque module fonctionnel

sont contrdlables (observables) a partir des entrées (sorties) du module principal. Dans
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cette méthode, on associe a chaque opération un environnement de test afin de contrdler
(observer) ses entrées (sorties) a partir des entrées (sorties) du module principal. Considé-
rons le DFG de la figure 2.3 ol on veut trouver un environnement de test de |’opération
(*2). Pour cela, nous avons besoin de contrdler les entrées p et b et observer sa sortie q.
Soit v1, le vecteur de test désiré qui est appliqué a I'entrée p et le vecteur v2 2 I’entrée b,
générant 2 la sortie q le vecteur v3. Si on assigne aux entrées primaires a = (v1 - v2), b= v2
et ¢ = 0, le vecteur de test désiré v] est justifiable aux entrées de |’opérateur (*2) et la
réponse v3 est observable 2 la sortie f du module principal. Donc, I’environnement du test
pour I’opération (*2) est déterminé par les propriétés suivantes: a = (vl - v2), b = v2 et

c=0.

Cependant, cette méthode reste limitée en utilisant des propriétés de transparence des
opérations (ajouter la valeur O a une variable ou multiplier une variable par la valeur 1)
dans le DFG. En effet, il n’est pas toujours possible de trouver un environnement de test
pour une opération dans un DFG. Une amélioration de cette méthode a été proposée dans
[89]. Cette méthode utilise la notion d’environnement de test développé dans [87] dans le
but d’identifier les signaux internes de la description RTL qui sont difficilement contrdla-
bles ou observables. Des multiplexeurs sont insérés au niveau RTL afin de faciliter la jus-

tification du test d’une opération donnée.
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Figure 2.3 Exemple d’environnement de test d’une
opération dans le DFG.

2.3.2 Synthése pour le test intégré (BIST)

Certaines méthodes ont été proposées dans la littérature pour générer durant les éta-
pes de la SHN, des circuits facilement testables dans un environnement de BIST et de test
aléatoire [79, 123]. Ces méthodes utilisent I’étape d’allocation des unités fonctionnelles et
des registres dans le but d’orienter la synthése de générer un chemin de données facile-
ment testable dans un environnement de BIST. Basées sur des techniques de graphes de
conflit et de calcul de fonction de coft, ces méthodes se concentrent aux problémes de
controlabilité et d’observabilité des registres. L'évaluation de la testabilité des unités fonc-

tionnels n’est point évoquée.

Une autre méthode permettant de générer 2 partir d’une description comportementale,
un circuit facilement testable par la méthode BIST, a été proposée dans [50, 80]. Des
mesures de testabilité ont été développées pour estimer la contrélabilité et I’observabilité
des signaux internes de la description comportementale dans un contexte de test aléatoire.

En se basant sur ces mesures de testabilité, des points de test sont ensuite insérés dans la
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description originale du circuit afin d’améliorer la contrdlabilité et I'observabilité des
signaux internes. Cependant, chaque point de test nécessite un registre supplémentaire qui
sera configuré en un générateur de vecteurs de test ou un analyseur des réponses. D’ol
I’inconvénient majeur de cette méthode ol la surface additionnelle peut étre trop significa-
tive pour des circuits complexes. De plus, I’insertion de points de test au niveau comporte-
mental est considérée seulement pour le chemin de données. Dans la partie de la logique
de contrdle et I'interface entre le chemin de données et la logique de contrdle, I'insertion
de points de test est purement structurelle, c’est a dire considérant la description du circuit

apres les étapes la SHN.

2.3.3 Analyse de testabilité au niveau Transfert de Registres (RTL)

Un ensemble de méthodes a été proposée considérant I’analyse de testabilité au
niveau RTL, c'est-a-dire avant la synthése logique. L’objectif principal de la plupart de
ces méthodes est de générer un circuit facilement testable par les outils ATPG (séquentiel

ou combinatoire).

Une méthode a été proposée dans [17] considérant I’analyse de testabilité et I’inser-
tion de points de test au niveau RTL pour des circuits spécifiés en langage VHDL. Cette
méthode utilise la méthode de test de balayage partiel. La description VHDL du circuit est
convertie en une représentation intermédiaire appelée, réseaux de Petri temporel étendus
(ETPN: Extended Time Petri Net) [124]. Chaque noeud du ETPN représente un registre
ou une unité fonctionnelle. Des mesures de testabilité (controlabilité et observabilité) ont
été définies et utilisées pour identifier les signaux qui sont difficilement controlables et
observables. Aprés quoi, des registres sont insérés comme points de test. En effet,
lorsqu’un bit d’un signal est identifi€ comme non contrélable ou non observable, des

registres sont insérés dans tous les bits de ce signal indépendamment de la valeur de
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contrdlabilité et d’observabilité des autres bits de ce méme signal. Par conséquent, une

augmentation de la surface du circuit en résulte.

Une autre méthode appelé “RT-SCAN™, a été proposée dans [86]. L’idée de base de
cette méthode est de transformer le circuit en un circuit combinatoire sans utiliser aucune
méthode de balayage (complet ou partiel). Dans cette méthode, les auteurs essaient d’utili-
ser tous les chemins de données possibles entre les paires de registres du circuit au niveau
RTL. Des multiplexeurs sont utilisés pour créer ces chemins et ainsi contrdler et observer
le contenu des registres. Cependant, de nouveaux chemins sont nécessaires a ajouter dans
le circuit afin de propager le contenu des registres ce qui résulte en une augmentation de la

surface du circuit.

Enfin, une méthode d’analyse de testabilité au niveau RTL a été proposée dans [16].
Les auteurs ont utilisé le langage de description Verilog au niveau RTL pour spécifier le
circuit et des vecteurs de test fonctionnels pour évaluer la couverture de pannes résultante.
Entre autres, cette méthode permet aussi d’identifier les signaux internes difficile 2 contro-
ler ou a observer. Pour améliorer la couverture de pannes, des vecteurs additionnels sont
ajoutés dans la premiére étape. Ensuite, une modification du code Verilog est suggérée par
les auteurs pour améliorer la couverture de pannes. Cependant, cette modification du code

est laissée a la responsabilité du concepteur.

2.3.4 Conclusion

Selon les travaux cités jusque 13, nous remarquons une diversité des stratégies adop-
tées par les méthodes proposées dans la littérature pour résoudre le probléme d’analyse de
testabilité et d’insertion de points de test 2 un haut niveau d’abstraction (comportemental

et RTL). Ces méthodes différent I’une de 1’autre par I’objectif de méthodologie du test a
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atteindre a savoir: synthése des circuits facilement testables par les outils ATPG (séquen-
tiel et combinatoire) ou par la méthode BIST. Au niveau comportemental, certaines
méthodes utilisent I’étape d’allocation de ressources matérielles et celle de I’ordonnance-
ment des opérations dans le CDFG dans le but de générer des circuits facilement testables
par les outils ATPG ou la méthode BIST. D’autres méthodes essaient de modifier la des-
cription comportementale du circuit avant le processus de SHN. Cependant, comme nous
I’avons mentionné, la plupart de ces méthodes proposées se sont concentrées a améliorer
seulement la testabilité du chemin de données. II est supposé dans ces méthodes, que la
logique de contrdle peut étre testée indépendamment du chemin de données. En effet,
méme si le chemin de données et la logique de contréle sont testés individuellement, leurs
interconnexion en une seule unité n’est pas forcément facilement testable [125]. En plus,
ces méthodes restent incompatibles avec les outils de synthése existant dans le marché
actuel tels que Synopsys, Mentor, Cadence, etc. Au niveau RTL, la plupart des méthodes
se sont concentrés & synthétiser des circuits facilement testables par les outils ATPG
séquentiel ou combinatoire. Leur objectif est d’obtenir un faible temps CPU, un faible
nombre de vecteurs de test et une couverture de pannes maximale au détriment de surface
et de délai additionnels. Jusqu’a présent, aucune méthode n’a abordé d’une maniére systé-
matique le probléme d’insertion de points de test au niveau RTL pour les circuits spécifiés
en langage VHDL ou en Verilog. Une méthode qui a évoqué ce probléme a été proposée
dans {16]. Dans cette méthode, les auteurs identifient les signaux difficiles a contrdler et/
ou i observer et laissent les modification du circuit a la responsabilité du concepteur.
Aussi, le probléme de contrlabilité et d’observabilité des signaux internes des modules
fonctionnels reste un probléme majeur pour toutes les méthodes proposées. Contrairement
a ces méthodes, dans notre méthode, nous analysons au niveau RTL les signaux et les

variables de la spécification VHDL ainsi que certains signaux intemes difficiles a contrd-
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ler ou 2 observer des modules fonctionnels (additionneurs, comparateurs, etc). Ensuite,
une modification du code VHDL est effectuée au niveau de ces signaux et variables. Nous
considérons aussi chaque bit de chaque signal et variable pour I'analyse de testabilité et
I’insertion de points de test indépendamment des autres bits, ce qui n’est pas le cas pour
les autres méthodes. En effet, cette insertion au niveau bit permet de réduire la surface et
rend la méthode plus proche de I'insertion structurelle. Enfin, un ensemble de points de
test est inclus dans la spécification originale VHDL du circuit. De cette maniére, I'outil de
synthése utilisé permet d’optimiser simultanément la logique fonctionnelle du circuit ori-
ginal et la logique des points de test insérés en tenant compte de toutes les contraintes de
conception 2 savoir, la surface, la vitesse du circuit, la testabilité, etc. Enfin, notre méthode
est compatible avec les outils de synthése existant tels que Synopsys, Mentor Graphics,

Cadence, etc.
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CHAPITRE 3

Analyse de testabilité et d’insertion de
points de test au niveau transfert de

registres

3.1 Introduction

Dans le présent chapitre, qui a fait I’objet d’une publication soumise a “IEEE Tran-
sactions on Computer-Aided-Design*‘, on propose une nouvelle méthode d’analyse de
testabilité et d’insertion de points de test dans les circuits intégrés décrits au niveau RTL et
spécifiés en langage VHDL. Notre méthode utilise les mesures de testabilité développées
et présentées en I’annexe 1. La méthode de calcul des mesures de testabilité s’inspire de la
méthode de COP développée au niveau portes logiques et adapté au niveau RTL. En effet,
I’estimation des mesures de testabilité au niveau RTL permet de réduire les erreurs dues
aux problémes de reconvergence dans les réseaux de portes logiques. Aussi, la méthode de
calcul de COP devient de plus en plus complexe au niveau portes logiques a cause de la

complexité croissante des circuits intégrés.

Dans ce chapitre, nous montrons comment utiliser ces mesures de testabilité pour gui-
der le processus d’insertion de points de test au niveau RTL pour les circuits spécifiés en
langage VHDL. Tout d’abord, la spécification VHDL est convertie en un Graphe Acycli-
que Dirigé (Directed Acyclic Graph - DAG). Chaque noeud du DAG représente une opé-

ration VHDL (addition, multiplication, etc.) et les arcs représentent les signaux et
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variables de la spécification VHDL. Les étapes de construction du DAG sont présentées
en I’annexe 2. Ces mesures de testabilité consistent a calculer la controlabilité 20et a1 et
I’observabilité de chaque bit de chaque signal/variable ainsi que certains signaux internes
des modules fonctionnels (additionneurs, comparateurs, etc.) dans la spécification VHDL.
Ces signaux internes sont obtenus en décomposant les modules fonctionnels c¢n sous-
modules fonctionnels élémentaires. En utilisant les résultats du calcul des mesures de
testabilité, on identifie le(s) bit(s) de chaque signal/variable qui sont difficiles & contrdler
et/ou 2 observer. Des points de test sont ensuite insérés au niveau VHDL. Chaque point de
test consiste en un point de contrle ou un point d’observation ol il est défini par une
fonction (pour le point de contrdle) ou par une procédure (pour le point d’observation). A
cet effet, un package a été défini incluant toutes les définitions des fonctions et procédures.
Des circuits-test décrits au niveau RTL et spécifi€s en langage VHDL synthétisable sont
utilisés pour montrer I’efficacité de notre méthode en termes de surface, vitesse du circuit

et de testabilité. D’autres résultats expérimentaux sont aussi présentés dans le chapitre 4.
p p
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ABSTRACT

This paper proposes a new testability analysis and test-point insertion method at the
Register Transfer Level (RTL), assuming a full scan and a pseudorandom BIST design
environment. The method is based on analyzing the RTL synchronous specification in
synthesizable VHDL. A VHDL Intermediate Form representation is first obtained from
the VHDL specification and then converted to a Directed Acyclic Graph that represents
all data dependencies and flow of control in the VHDL specification. Testability Mea-
sures are computed on this graph. The considered TMs are Controllability and Observ-
ability for each bit of each signal/variable that is declared or may be implied in the
VHDL specification. The calculation is carried out at a functional level rather than the
gate level, to reduce or eliminate errors introduced by ignoring reconvergent fanout in
the gate network, and to reduce the complexity of the DAG construction. Internal sig-
nals of Functional Modules (implementation of VHDL operations), are also analyzed to
compute their Controllability and Observability values. Based on the Controllability/
Observability values, test-point insertion is performed to improve the testability for each
bit of each signal/variable. This insertion is carried out in the original VHDL specifica-

tion and thus becomes a part of it unlike in other existing methods. This allows full use
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of RTL synthesis optimization on both functional and test logic concurrently within the
designer constraints such as area and delay. A number of benchmark circuits were used
to show the applicability and the effectiveness of our method in terms of the resulting
testability, area, and delay.

3.2.1 Introduction

VLSI circuit complexity has made testing difficult and more expensive. Increasing
the testability of a design is one of the important issues in the design cycle. In the past, we
could add Design-For-Testability (DFT) circuits manually, after logic synthesis. But
today’s need for a shorter time to market makes this an unaffordable bottleneck. Ignoring
DFT during the design cycle affects product quality and introduces schedule delays. Most
industrial digital designs use automated RTL synthesis and we can thus achieve DFT by
incorporating test and synthesis into a single methodology that is automated as possible.
Indeed, considering testability during design synthesis can reduce the overall design and
manufacturing time. Even more important, the testability enhancement at the entry level
to a synthesis tool makes it independent of the tool and the implementation technology. It
becomes part of the design specification and may be optimized with the other synthesis

tasks in terms of area and delay.

The main objective of our method is thus to raise the level of abstraction at which
testability analysis and test-point insertion is performed. We propose a new testability
analysis and test-point insertion method at the RTL, assuming full scan and pseudorandom
BIST design environment. Full scan in combination with pseudorandom patterns is widely
adopted in the industry due to its ease of implementation and fault diagnostic. Unfortu-
nately, the presence of random pattern resistant faults in many practical circuits poses a

serious limitation to its success. The solutions to tackle this limitation can be broadly clas-
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sified as those that modify the input patterns or those that modify the circuit-under test. In
this paper, we are interested in the second class of solutions, circuit modifications, that
introduce test points to improve the random pattern testability of a circuit. Our goal is to
analyze and modify the VHDL RTL description of the circuit, in order to generate an eas-
ily testable gate-level circuit by a pseudorandom sequence under the BIST environment.
This is the main advantage and motivation of this work. That is, to apply synthesis compi-
lation and optimization technology directly to a testable VHDL description, optimizing
functional and inserted test logic concurrently, rather than introducing testability after the
VHDL has been compiled to gate-level. The resulting gate-level circuit will be optimized

for delay, area and testability.

The proposed method uses as the starting point a VHDL specification given at the
synthesizable RTL. It is analyzed to produce an intermediate representation, called the
VHDL Intermediate Format (VIF), and transformed into a Directed Acyclic Graph (DAG)
on which testability analysis is performed by computing and propagating Testability Mea-
sures (TMs) forward and backward through the VHDL statements. The TMs are the Con-
trollability and the Observability for each bit of each signal/variable. Some internal
signals of Functional Modules (FMs) such as adders, comparators and multiplexers are
also analyzed to determine their Controllability and the Observability values. The internal

signals are obtained by decomposing the FMs into sub-FM blocks.

These measures are then used to identify bits of signals/variables having too low Con-
trollability or Observability. Test-point insertion is performed to improve Controllability

and Observability, again at the RTL.

Test points at the VHDL RTL are described by a set of synthesizable VHDL functions

(procedures) which are used to insert Control (Observation) points on bits of signals/vari-
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ables. The corresponding functions/procedures are defined in a package which is included
in the original specification. The definition of these functions/procedures includes the nor-
mal and the test mode of the specification such that after technology mapping, the result-

ing gate-level circuit can be executed in both modes.

The computation of TMs method is purely functional, that is, it does not assume the
knowledge of a gate-level implementation of the circuit being analyzed. Therefore, it
allows us to compute testability estimations with a high degree of accuracy for circuits on
which existing tools fail due the enormous amount of information contained in a gate-
level implementation of the circuit. Some benchmark circuits which are random pattern
resistant are used to show the effectiveness and the viability of the proposed method in

terms of the resulting testability, area, and delay.

The paper is organized as follows: Section 3.2.2 gives a summary of previous work in
the literature. The overall approach is summarized in Section 3.2.3. Section 3.2.4
describes the DAG construction, while Section 3.2.5 presents the main formulas of the
TMs calculations. The test-point insertion method is discussed in Section 3.2.6. Section

3.2.7 presents the experimental results, and Section 3.2.8 concludes the paper.

3.2.2 Previous work

Recently, several RTL and behavioral level design and synthesis-for-testability
approaches were proposed to generate easily testable circuits for partial scan, sequential
ATPG, and BIST testing methodology [62]. The proposed approaches include RTL scan
selection [69, 17}, modifications to the behavioral description of a design to improve the
testability of the synthesized circuit {41, 70], and considering testability during the behav-

ioral synthesis process [74, 76, 78, 79]. The high-level techniques concentrate on improv-
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ing the testability of datapaths, assuming that the controller can be tested independently
and that its outgoing control signals to the datapath are fully controllable in the test mode.
However, even when both the controller and the datapath are individually testable, the
composite circuit may not be. A method based on testability analysis at the behavioral
level was presented in [SO, 80]. The authors perform the test-point insertion in tlie datap-
ath at the behavioral level. However, for the controller and the interface between the data-
path and the controller, test-point insertion is performed at the structural level. For
hierarchical designs, a technique has been developed in [70, 29, 51] to generate top test
modes and constraints required to realize a module’s local test modes. The process of gen-
erating global test modes may reveal that some constraints cannot be satisfied, in which
case, either the top level description of an individual module, must be modified to satisfy
the constraints. It has been shown that behavioral modification can yield implementation
with higher test efficiency than the original design with a modest increase in area. A high
level synthesis system called “Genesis™” was proposed in [87] which targets hierarchical
testability. It synthesizes RTL controller/datapath circuits from a behavioral description in
such way that the precomputed test sets of all the modules and registers are justifiable at
the system level. In this technique, limited transparency properties of operations (0 for
addition, 1 for multiplication) are used to check the existence of a justification and propa-
gation path for the operation in the Data-Flow-Graph. An improvement of this method
was proposed in [89]. It uses hierarchical testability analysis developed in [87] to identify
signals in the given RTL circuit that are bottlenecks from the hierarchical Controllability/
Observability point of view. It then selectively inserts test multiplexers to render the cir-

cuit hierarchically testable. The Testability of signals is simply two-valued (testable or not

testable).
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Some RTL testability analysis methods have been proposed to generate easily testable
circuits for sequential ATPG [81, 82, 86). The main objective of these methods is to
reduce the ATPG CPU time at the expense of area overhead. In [81], an RTL method was
proposed which enables circuit testing using combinational test patterns. The methodol-
ogy uses existing paths between registers, going through multiplexers, to load a combina-
tional test pattern into the circuit FFs without having to use scan FFs. A technique was
proposed later in [82] that can also use existing paths through functional units. However,
appropriate constants (identity elements) need to be added to the side inputs of the units to
create I-paths[83]. An improvements of this method was proposed recently in [86].
Finally, an RTL testability analysis method was proposed in [16]. The authors use Verilog
RTL models and functional verification patterns to improve the fault coverage of the
resulting circuit at the gate level. Also, this method provides information about the areas
in the RTL models with a potential testability improvement by architectural changes or an
RTL fault coverage improvement by adding more test patterns. However, test-point inser-

tion at the RTL was not addressed in this method and it was left as the designer’s responsi-

bility.

3.2.3 The proposed method

Figure 3.1 depicts the overall structure of our testability analysis environment which
can operate as a front-end to an RTL synthesis tool such as Synopsys Design Compiler. In
the first step, a VHDL analyzer from LEDA [48] is used to produce the VIF representa-
tion, and to identify all registers (full scan is assumed) and sequential VHDL statements'.

A Directed Acyclic Graph (DAG) is used to store this information by linking the present

1. Note that concurrent statements will be translated to their equivalent processes containing sequential
statermnents.



states of registers with the next states through the VHDL statements. All integers and enu-
merated types are converted to bits or bit vector and VHDL operations are modeled by
their Boolean functional models. The TMs are the Controllability and the Observability of
each bit of each signal/variable. TMs are then computed using this DAG by initializing the
Controllability of primary and pseudo-primary inputs to 0.5 (both 0 and 1), the Observa-
bility of primary and pseudo-primary outputs to 1, and by propagating them forward and
backward through the VHDL statements.

A method for propagating TMs through VHDL operators was developed. It allows to
identify hard-to-detect bits of signals/variables of the VHDL specification including inter-
nal signals of FMs. This information is used to insert test points, again in the specification
at the RTL by locally converting the affected signal/variable to the bit level and back.
Each test points is described by a synthesizable VHDL function/procedure which is
defined in a package. The Function (procedure) is used to insert a Control (Observation)
point on a given bit of a signal/variable in the VHDL s:peciﬁcation. As a result of the test-
point insertion, our method again produces a synthesizable RTL VHDL specification
which can be input to a synthesis tool. This allows designers to optimize their designs for
different design constraints (e.g., area and delay) including testability. This is the main
advantage of our method to include testability at the VHDL level before RTL synthesis
unlike in the existing approaches. The algorithm in Figure 3.1 was implemented using the
C language in about 14,000 code lines. In the following sections, we describe each step in

Figure 3.1.
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3.2.4 Construction of the Directed Acyclic Graph
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As shown in Figure 3.1, a VHDL specification is compiled into its VIF representa-

tion, and then a DAG is constructed that represents the flow of information and data

dependencies. Each internal node of the DAG corresponds to an operation of the VHDL

specification such as arithmetic, relational, data transfer and logical operations. The

source (sink) nodes of the DAG represent the present (next) state and primary inputs (out-

puts). The present and the next states are given by the registers that could be synthesized

from the VHDL specification. Edges represent signals/variables declared by the designer

in the specification and intermediate signals/variables as defined in Definition 1.
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Note that no hardware sharing is performed during the VHDL translation in the DAG.
That means, each VHDL operation corresponds to a new node in the DAG. Note also that
the entire VHDL language is supported by the analyzer, however, only the synchronous
synthesizable constructs as accepted by commercial RTL synthesis tools (Synopsys, Men-

tor,...etc.) are supported by our method.
Definition 1:

An intermediate signal/variable is an unnamed signal/variable formed by an expres-
sion which is not a simple signal/variable name. For example, in the VHDL specification
shown in Figure 3.2(a), two intermediate signals (S_int]l and S_int2) and two intermediate

variables (V_int]l and V_int2) are implied as shown in Figure 3.2(b).

Signal A, B, C, D, E, S: integer; S_intl: (V + D)
Process(A, B, C, D, E) S_int2: (V + D) + E
Variable V : integer;
begin Intermediate signals
Vi=(A+B)+C;
S<=(V+D)+E
end Process; V_intl: (A + B)

V_in2: (A+B)+C

Intermediate variables
(a) (b)
Figure 3.2 Definition of intcrmediate signals/variables.

In the rest of this paper, whenever a signal/variable is mentioned, it refers to a signal/

variable that is declared by the designer in the VHDL specification or to an intermediate
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signal/variable as stated in Definition 1. Below, we summarize the main steps in construct-

ing the DAG:

1. Generate Control and Data Flow Graph (CDFG) for each process of the VHDL specifi-
cation.

2. Unroll all for...loops and expand procedures/functions by adding new nodes to the
CDFG.

3. Convert data types to bits.
4. Translate the resulting CDFG into a DAG.
5. Connect DAG graphs of individual process to produce the global DAG.

3.2.4.1 Generation of CDFG

Each VHDL process can be transformed into a Control Flow Graph (CFG) to repre-

sent the control flow of operations. The CFG is a directed graph defined as:
CFG = (V,E), where
V is a set of nodes corresponding to the different VHDL sequential statements:
V=V uV,uV,uV,, where
V., is the set of synchronization nodes (wait statements),
V, is the set of conditional statement nodes (if, case),
V, is the set of for...loop statement nodes,
V, is the set of other nodes (signal/variable assignments, procedure calls,...).
and E is the set of edges representing the flow of control.

Each node of a CFG is associated with a Data Flow Graph (DFG). Each node of DFG

represents one operation in the VHDL specification, and an DFG edge represent signals
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and variables connecting the nodes. There is an edge from operation o; to operation o; if
the result of operation o; is input to operation o;. A CFG in which each node is a DFG is

called a CDFG.

3.2.4.2 Loop unrolling and expansion of procedures/functions

For...loop statements are used to repeat a sequence of operations for a constant num-
ber of times. The result of synthesis would be a replication of the hardware corresponding
to the statements inside the loop, one for each iteration. Each procedure call is expanded
in-line. The contents of the procedure are first copied into the process in place of the call.
Then, the actual parameters are substituted for the formal parameters of the procedure.
Functions are expanded in a similar fashion except that a function is expanded immedi-
ately before the expression that calls it. As a result of loop unrolling and expansion of pro-

cedures/functions, the CDFG is augmented by new nodes.

3.2.4.3 Data type conversion

If already not declared as such, all VHDL data types are converted into bits. The main
issue with enumerated types is the encoding of the possible values. By default we can con-
vert them into bit-vectors whose length is determined by the minimum number of bits
required to code the number of enumerated values, and the actual code assigned to each
value corresponds to the binary representation of the position in the type declaration

(starting from zero).

Integer subtypes are defined using subranges that impose bounds on the possible val-
ues. They are encoded using bit-vectors whose length is the minimum necessary number
of bits to hold the defined range. If the range includes negative numbers, it is encoded as a

2’s-complement bit-vector. In general, bits of an integer type value are not directly acces-



49

sible and depends on the synthesis tool we use to synthesize the circuit. No assumption is
made on the location of these bits. Functions for translating integers to bit vectors and
back are used from the packages provided by the synthesis tool. With Synopsys, we use

the standard packages of IEEE in which functions for type conversions are defined.

3.2.4.4 Translation of the CDFG into DAG

The next step is to transiate the resulting CDFG into a DAG. Synchronous registers
are inferred on signals and some variables assigned in a clocked process. However, once
we separate the present and the next states of registers into separate nodes, we obtain a
DAG. The source nodes are the primary inputs and present state values of registers and the
sink nodes are the primary outputs and the next-state values. Pseudo-primary inputs (out-
puts) correspond to synthesized register outputs (inputs). The algorithm to identify the
synthesized registers in the VHDL specification is the same as used by most synthesis

tools.
Identification of multiplexers

In this section we give a translation for the VHDL conditional statements (“if” and
“case”). A new node type is added to the DAG representing the multiplexer operation. In
fact, each conditional statement (“if” or “case™) is translated into a set of multiplexers with
one output for each signal/variable assigned within the conditional statement. The condi-
tion expression translates into a set of nodes which feed the control input of each multi-
plexer. The data inputs to each multiplexer are fed from the nodes of the corresponding
expression being assigned. Thus, to translate each conditional statement to a multiplexer

operations, we have to find its scope, i.e., its corresponding end-statement.
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3.2.4.5 Connecting of processes

A VHDL specification consists of a set of interacting processes (clocked and
unclocked). Entity ports and internal signals (declared in the VHDL architecture) are used
to communicate between the processes. The connection between processes is represented
as a Directed Graph. However, we have seen that each VHDL process can be transformed
into a CDFG which is represented as a DAG. Hence, the global VHDL specification is

also represented as a DAG. We illustrate the overall construction on the following exam-

ple.

Example 1:

Consider the VHDL specification as shown in Figure 3.3, it represents a Moore finite
state machine with 4 states (S0, S1, S2, S3) and one output Z. The specification consists of
two processes (a clocked one and a combinational one). Its DAG is shown in Figure 3.4,
the primary and pseudo-primary inputs/outputs representing the present and the next reg-
isters are also indicated there. The signal CURENT_STATE is synthesized as a register
and thus becomes a pseudo-primary two bit-wide input/output, since it is declared as an
enumerated data type of 4 possible values. The constants SO, S1, S2, and S3 are encoded
as 00, 01, 10, and 11, respectively. Each multiplexer operation corresponds to a condi-

tional statement.

3.2.5 Testability computation

Most previous testability analysis methods are restricted to circuits consisting of logic
gates only, i.e., complex functional modules must be expanded to a gate-level equivalent.
In contrast, our method handles most VHDL operations at the functional leve] in addition
to logical operations. The following operators are supported by our method: n-bit adders,

n-bit comparators (<, <=, ... etc.), n-bit multipliers, n-bit subtractors, and general multi-



entity MOORE is -~ Moore machine when S2 =
port(X, CLOCK: in BIT; Ze="1"
Z: owt BIT): if X =0’ then
end; NEXT_STATE <= S2;
architecture BEHAV of MOORE is else
type STATE_TYPE is (S0, S1, S2, $3); NEXT_STATE <= S3;
signal CURRENT_STATE, NEXT_STATE: STATE_TYPE: cadif:
begin when S3 =>
-~ Process to hold combinational logic Z <0
COMBIN: process(CURRENT_STATE, X) if X = 0" then
begin NEXT_STATE <= S3;
case CURRENT_STATE is else
When S0=> NEXT_STATE <= S1:
Z<="0% end if;
if X = 0" then end case:
NB(T_STATE <= SO'. end process COMBIN;
else
NEXT_STATE <= §2: -~ Process to hold synchronous elements (flip-flops)
end if; SYNCH: process
when S1 => begin
Z<'l; o '
if X = 0’ then wait until CLOCK ='1";
NEXT_STATE <= S0 CURRENT_STATE <= NEXT_STATE;
clse end process SYNCH;
NEXT_STATE <=S2.
. end BEHAYV;
end if; ?
J.
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Figure 3.3 VHDL specification of a Moore machine.

plexers which are inferred by the conditional statements (if, case). All of these are repre-
sented functionally, meaning that the Controllability/Observability propagation through
them is computed with a high degree of accuracy. This is not the case with gate-level
models, because reconvergent fanout in such models may introduce errors in the calcula-
tions. In our method we compute a Controllability of zero (Cy) and of one (C,), and
Observability (O) values on each bit of each signal/variable and internal signals of FMs.
We show next the propagation of Cy, C; and O through typical VHDL operators.
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@  Fanout stem
@ Data transfer operation
D Primary input/ourput
D Pseudo primary input/ourput

Figure 3.4 Directed Acyclic Graph (DAG) for TMs computation in Examplel.

Definition 2: Combinational Controllability [14] is the probability that a signal s has
a specific value. We have two measures, 1-Controllability (C;(s)) and 0-Controllability

(Cp(s)) such that Cy(s)= 1 - Cy(s).

Definition 3: Combinational Observability O (, s) of a line ! is defined as the prob-
ability that a signal change on / will result in a signal change on an output s. For multiple
output modules, the Observability of a line must be computed relative to each output and

the overall Observability O (I) of ! is given by max_[O (], s) ]

3.2.5.1 Controllability calculations
In this section, we give the formulas for determining the Controllability of an output
of some VHDL operators, given the Controllability of the inputs. We show next the Con-

trollability formula for an n-bit adder, the other formulas are included in Appendix 1.



53

We wish to compute the Controllability of the outputs of an n-bit adder, given the
Controllability of its inputs, assuming that the inputs are independent. When two n-bit
binary numbers a and b are added, each bit of the sum s is a function of the corresponding

bits of a and b and of the carry from the next less significant bits.

The 1-Controllability measures C;(s;) and C(c;,;) can be computed by considering

the minterms leading to 1 on the respective output:

Ci(s;)) =a+C (c)-2x (axC,(c;)) 3.1
Ci(c;,)) =axCi(c) +C (a) xC,(b) 3.2)
where a = C,(a) +C, (b)) -2xC,(a) xC, (b)) (3.3)

Note that o is the probability that (a,® b;) = 1 and, consequently, C,(s;) is the

probability that (a,@b,@c;) = 1.

To compute the Controllability of each output of an n-bit adder, we can use a cascade
of n full adders configured as a ripple-carry adder as shown in Figure 3.5. There is no
reconvergent fanout in this circuit and all inputs are independent, heqce the Controllability
computed on this tree structure is exact. To find the Controllability measure C,(s;) at the
output s;, Equations (3.1), (3.2) and (3.3) can be used for each 1-bit adder, and bit i can be
evaluated when bits 0, 1, ..., i = 1 have been computed. The calculation can be made in
linear time in terms of the number of inputs. The same structure can be used to compute

the Controllability of a subtractor using 2’s-complement representation of negation.
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Figure 3.5 A ripple-carry adder composed of n full adders

3.2.5.2 Observability calculations

In this section, we give the Observability formula for an n-bit adder. The other formu-

las can be found in Appendix 1.

Consider again the n-bit ripple-carry adder shown in Figure 3.5, and let us compute
the Observability of each input. According to the boolean function of a 1-bit adder, the

change on any input g;, b; or c; is always observable at s;. It follows that:

O(a,s;) =0(b,s) =0(c,s)=0(s), i=0,..,n-1 (3.4)
The Observability of an input at level i at the other outputs k, k> i, depends on the
propagation of the carry from stage i to these outputs. For instance, to observe a; at s
suchthatk = i+1,...,n,wehavetoset (b;®c;) =1 and (ajebj) = 1,forallj
such that j = i+ 1, ..., k- 1. Equation (3.5) gives the general formula to compute the
Observability of each input a; at outputs k,suchthatk = i+ 1,...,n.
k-1

O(a,s) = [Cl (c;® b)) x H C, (ajebj):IXO(sk), i=0,..n-1, (3.5)

j=i+l
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The resulting Observability value of input i is the maximum value of Equations (3.4)

and (3.5),i.e., O(a;) = max, ., ., [0(a,s,)] .

Similar formulas can be used to compute the O (b, s,) and O(c,s,) (in particu-

lar for cg).

3.2.6 Test-point insertion

In this section, we derive a modified VHDL specification from the original one which
includes a set of test points expressed using synthesizable VHDL functions and proce-
dures. Functions (procedures) are used to improve the Controllability (Observability) on
bits of some signals/variables and the internal signals of FMs. The modified VHDL speci-
fication describes both the normal and the test modes of the given circuit. An extra pin

input is added to the circuit’s inputs to determine which of the two modes is active.

Each test point to be inserted corresponds to a new node in the DAG. In turn, this
node corresponds to a function/procedure to be added to the original VHDL specification.
Therefore, we have to establish the relationship between the DAG representation and the
VHDL specification. Each signal/variable candidate for test-point insertion is identified by
a label, that is the name of the hierarchical path and the line number in the modified
VHDL specification. The internal signal is identified by the line number in which the cor-

responding FM should have a test point inserted.

At the VHDL level, control points consist of the logical “OR” or “AND” operations
which combine as inputs a given bit of a given signal/variable and some extra control
inputs which are added to the circuit inputs. The “OR" (“AND") operation is used to

increase the 1-Controllability (0-Controllability) value on the given bit of the given signal/
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variable. An Observation point consists of a register which is assigned to the correspond-

ing bit of the given signal/variable.

In the following, we show first how to insert test points on signals/variables in the
VHDL specification and next on the internal signals of FMs. The algorithm used for

selecting test points is presented after this section.

3.2.6.1 Test points insertion on signals/variables

In this section, we show how to insert Control and Observation points on bits of sig-
nals/variables in the VHDL specification. Functions (procedures) are used to insert control
(observation) points. The functions/procedures are overloaded for different signal types
and new parameters. The number of parameters depends on the data type of the corre-

sponding signal/variable which can be either an integer, array of bits or a single bit.

Control-point insertion

Figure 3.6 shows an example of a VHDL specification. It is composed of one
unclocked process with three sequential signal assignments. Suppose that we want to
insert three control points on signals Z1, Z2 and Z3 which are declared as three different
data types. Assume that we want to increase the 0-Controllability on single bit Z1, to
increase the 1-Controllability on bit position 2 of signal Z2 and to increase the 1-Control-
lability on bit position O of signal Z3. The modified VHDL specification including the
required control points is shown in Figure 3.7. To insert a control point, we use the same
name of the function which is called Insert_Control_Point(...) and is defined in Figure
3.7. For signal Z1, which is declared as a single bit (std_logic), we need as function

parameters the expression assigned to the signal, the type of the control point to insert
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(*AND” operation), an extra control input (TEST_IN_1)! and the signal Test_Mode
which is used to switch from the normal mode to the test mode and vice-versa. The
“AND” operation combines the output bit of the expression which is assigned to signal Z1
and the control input TEST_IN_1] and the signal Test_Mode. Although, the function is
defined in the architecture, but usually it would be placed in a package. The constant sig-

nal CONT_TYPE declared as an enumerated type is used to select between the control

point type.

The same overloaded function name is used to insert a control point on signals Z2 and
Z3. Signal Z2 is declared as an array of bits for which we want to increase the 1-Control-
lability on bit position 2. In this case, we add another parameter, POSITION, that gives the
position of the bit in the array whose Controllability is to be modified. The corresponding
function definition is given in Figure 3.7. Now, we want to increase the 1-Controllability
on bit position 0 of Signal Z3. The corresponding function converts the corresponding sig-
nal to a bit vector, inserts a control point on bit 0 and then converts the bit vector back to
the integer type. In this case, we add a new parameter to the function, SIZE, which is the
number of bits required to encode signal Z3. Note here, we need to translate signal Z3 into
a bit vector and back by using the functions conv_std_logic_vector(...) and
conv_integer(...) which are defined in the standard packages of IEEE Standard. Figure 3.8
shows the resulting gate-level circuit obtained by Design Compiler. The required Control

points are included in the gate-level circuit obtained after synthesis.

Observation-point insertion

1. This signal can come from a register which will be included in the scan chain.
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Figure 3.9 shows another VHDL example. It consists of one unclocked process with
two sequential assignment statements. Assume now that we want to increase the Observa-
bility value on bit position 2 of the assigned variable V. An Observation point is thus
required on this bit position. An Observation point consists of assigning a register to this
specific bit position. The modified VHDL specification is shown in Figure 3.10. A proce-
dure called Insert_Observation_Point(...) is used to achieve that at the VHDL level. Bit
2 of V is first transferred to an internal signal S. Next, signal S is transferred to a signal
SCAN_OUT which is assigned in a clocked process in order to infer a register. Note that
the same procedure name is again overloaded to observe any bit of any data type signal/
variable. Figure 3.11 shows the resulting gate-level circuit obtained after synthesis by

Design Compiler. It is shown that bit 2 of variable V is assigned to a register (D-FF).

o
entity EXAMPLE is
port(A, B :in integer range O to 7;

C.D : in std_logic:
E.F : in std_logic_vector(3 downto 0);
Z1 : out std_logic:
22 : out std_logic_vectar(3 downto 0);
3 : out integer range Oto 7
)

end EXAMPLE;

architecture RTL of EXAMPLE is
begin
process(A, B, C,D,E, F)
begin
- Increase the O-Controllability on signal Z1
2l <=CxorD:
-- Increase the 1-Controllability on bit position 2 of signal Z2
Z2<EandF;
- Increase the 1-Controllability on bit position 0 of signal Z3
Z3<=A+B:
end process;
end RTL;

Figure 3.6 VHDL Example for Controllability test-point insertion.
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[Type CONTRO L.POINTIS (OR_POINT, AND_POINT).

rnltyEXAMPLEk
port(A. B :in ioteger range Oto 7;

C.D :inwd_logic:

E.F :mud logic_vector(3 downiwo 0);

-- The extra control points

TEST_IN_I. TEST_IN_2, TEST.IN_3: in std_logic:

~ Signal to switch between the test and the normal mode
Test_Mode : in STD_LOGIC;

Z) : out std_logic:

2 : out sid_logic_vector(3 downto 0);
3 : oul integer range Oto 7);
EXAMPLE;

rchitecture RTL of EXAMPLE is

- Control point insertion of s signal/variable
- declared as STD_LOGIC_VECTOR
function Insert_Control_Point(

SIG_VAR :STD_LOGIC_VECTOR;

CONT_TYPE :CONTROL_POINT;

POSITION :INTEGER:

TEST_IN :STD_LOGIC;

™ :STD_LOGIC) return STD_LOGIC_VECTOR) is
variable V: std_logic_vector(SIG_VAR'left downto SIG_VAR'right);
begin

V = SIG_VAR;

if (CONT_TYPE = OR_POINT) then

V(POSITION) = (TM and TEST_IN) or V(POSITION};
else

V(POSITION) := (not TM or TEST_IN) and V{POSITION).
end if;
return (V)
end Insert_Control_Point;

- Control point nsertion of a signal/vanable
- declared as INTEGER
function Insert,_Control_Point(
SIG_VAR :INTEGER:
SIZE :INTEGER.
CONT_TYPE .CONTROL_POINT;
POSITION :INTEGER:
TEST_IN :STD_LOGIC;
™ :STD_LOGIC) retum INTEGER is
variable V: std_logic_vector(SIZE-| downto 0);
vanable V_INT: integer;
wde

begin
V:= conv_sid_logic_vector(SIG_VAR, SIZE);
if (CONT_TYPE = OR_POINT) then
V(POSITION) = (TM and TEST_IN) or V(position);

else
V(POSITION) := (not TM or TEST_IN} and V(POSITION);
end if:
V_INT := CONV _integer(V);
return (V_INT);
end [nsert_Control_Point;

- Control point insertion of a signalivanable
~ declared as STD_LOGIC
function Insert_Controi_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC;
CONT_TYPE :CONTROL_POINT,
TEST.IN :STD_LOGIC:
™ :STD_LOGIC) reurn STD_LOGIC is

vanable V  : STD_LOGIC,
begin
V = SIG_VAR:

if (CONT_TYPE = OR_POINT) then
V :=(TM and TEST_IN) o V:

else
V = (not TM or TEST_IN) and V:

end if;

return (V);

end Insert_Control_Point;
-- End of funcuon definition

begin

process(A, B, C, D, E, F, TEST_IN_1, TEST_IN_2,
TEST_IN_J, Test_Mode)
begin

Z1 <= lnsert_Control_Poimt((C xor D), AND_POINT,
TEST_IN_]. Tesi_Mode):

22 <= [nsert_Control_Point((E and F), OR_POINT,
2, TEST_IN_2, Test_mode);

23 <= lnsen_Control_Point((A + B), 3, OR_POINT,
0. TEST_IN_3, Test_Mode);
end process;
end RTL;

Figure 3.7 Modified VHDL specification including three control points.
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Figure 3.8 The resulting gate-level circuit including the three Control
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entity EXAMPLE is

port (A.B.C : in std_logic_vector(3 downto 0);

2 : out std_logic_vector(3 downto 0));

end EXAMPLE;
architecture RTL of EXAMPLE is
begin

process(A,B,C)

variable V. : std_logic_vector(3 downto Q).

begin

-- Insert an Observation point on bit position 2 of assigned variable V
V:=AandB;
Z <=VzxorC;
end process;
end RTL;

Figure 3.9 VHDL example for Observability test-point insertion.
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entity EXAMPLE is

port (A.B,C : in std_logic_vector(3 downto 0);
z : out std_logic_vector(3 downto 0);
CLK :in Bit;
-- Signal used for observation
SCAN_OUT :out std_logic);
end EXAMPLE;

architecture RTL of EXAMPLE is
-- Observation point insertion of a signal/variable
-- declared as STD_LOGIC_VECTOR
Procedure Insert_Observation_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC_VECTOR:
POSITION :INTEGER;
signal SCAN :out STD_LOGIC ) is
begin
SCAN <= SIG_VAR(POSITION):
end Insert_Observation_Point;

signal S : std_logic:
R A

begin

process(A, B, C)

variable V : std_logic_vector(3 downto 0);

begin
V:i=A+B;
- Insert an observation point at bit 2 of variable V
Insert_Observation_Point(V, 2, S);
Z2<= V+(C

end process;

- This clocked process is used to infer registers
-- for observation points
process
begin
wait until CLK ='1";
SCAN_OUT <= 8§,
end process;
end RTL;

Figure 3.10 Modified VHDL specification including one Observation point.

3.2.6.2 Test-point insertion on internal signals of FMs

In the previous section, we only analyze the testability of signals/variables that are

explicitly declared or may be implied in the VHDL specification. These signals/variables

are used to connect VHDL operators which are mapped to FMs (adders, comparators,

etc.). As well known, large multi-bit FMs can be difficult to test by random patterns due to

a low Controllability et/ou Observability on internal signals. These signals such as carry

lines inside an adder do not have a direct correspondence in the VHDL specification for

test-point insertion as we did in the previous examples. In the following, we show how to

insert test points at the RTL on the internal signals of FMs.
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Figure 3.11 The resulting gate-level circuit including one observation point.

Comparators

Let’s consider as an example, the equality comparator to illustrate how to insert test
points on internal signals. An n-bit equality comparator can be decomposed functionally
into n 1-bit equality comparators in which the corresponding outputs are ANDed as shown
in Figure 3.12. It is known that the n-inputs AND operation is difficult to test with random
testing when the number inputs increases. One solution, is to decompose the n-inputs
AND operation into a cascaded of (n-1) two-input AND operations as shown in Figure
3.13. The signals shown as dotted lines are considered as internal signals. These signals

are analyzed for testability and may require test points (Control or Observation points) on
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them at the RTL. Here also, we defined a function (procedure) which inserts a given num-
ber of control (observation) points at some specified internal signals of an equality com-

parator. Its use will be illustrated next on an example.

Figure 3.14 shows a VHDL specification of a 16-bit counter in which a 16-bit equal-
ity comparator is used in the if expression. We want to insert two control points at two dif-
ferent internal signals of the comparator. In this example, we want to increase the 1-
Controllability on both signals. Each internal signal is characterized by a position in the
equality comparator structure. For example, the signal P; as shown in Figure 3.13, corre-
sponds to an i-bit comparator and is assigned the it position in the comparator structure
(starting from zero). This information is used as a parameter in the function (procedure)
used to insert a control (observation) point at a specific internal signal, P;. The modified
VHDL specification including the required control points at positions 5 and 10, is shown
in Figure 3.15. The function called Insert_Control_Equal(...) is used to insert a given
number of control points at some internal signals of the equality comparator. To insert
control points, the corresponding function takes the following parameters: The two oper-
ands of the comparison L and R, the number of control points to insert N, the correspond-
ing positions of the control points represented by the array P, the type of the control points
(Increasing the 1-Controllability or the O-Controllability), the required extra control inputs
as an array Sig_array and the signal Test_Mode. Note that this functions uses the function
Insert_Control_Point(...) defined previously. These functions are defined in the package
“Test_Points’ which is included in the specification as shown in Figure 3.15. In the same
manner, we define a procedure called Insert_Observation_Equal(...) used to insert a
given number of observation points on some internal signals of the equality comparator.
We use the same VHDL example (Figure 3.14) and show how to insert two observation

points at two internal signals at positions 5 and 10. The modified VHDL specification is



shown in Figure 3.16. Note that the function/procedure is again overloaded for compara-

tors operating on other data types.

We can use a similar method as for the equality comparator to insert test points on
internal signals of the other comparator types (<, >, <=, >=). For instance, the logic equa-
tion of an n-bit less than comparator is given in Equation (10) in Appendix 1. This com-

parator requires an n-inputs OR operation which can be decomposed into a cascaded of

(n-1) two-input OR operations.

AD B0 Al B1 An-1 Bn-l

h

AND

v

Z = (A= B)

Figure 3.12 The structure of an n-bit equality comparator.
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Z =(AxB)

Figure 3.13 The internal signals considered for test-point insertion of an n-bit

cquality comparator.

entity COMP &s
port(IN_COUNT : in STD_LOGIC_VECTOR(15 downto 0);
CLOCK :in Bit;
OUT_COUNT : out std_logic_vector{15 downto 0)
)
end COMP;

architecture RTL of COMP is
begin
process
begin
wait until CLOCK =*1";
if (IN_COUNT ="1111111111111111") then
QUT_COUNT <= *0000000000000000™;
else
OUT_COUNT <= IN_COUNT + “0000000000000001"";
end if;
end Process;
end RTL;

Figure 3.14 A VHDL specification of a 16-bit counter.
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use WORK . Test_Points.all; -

entity COMP is
port(IN_COUNT :in STD_LOGIC_VECTOR(15 downto 0);

CLOCK : in Bit;
TEST_IN_1, TEST_IN_2 :in BOOLEAN:
Test_Mode :in STD_LOGIC;
OUT_COUNT : out std_logic_vector(15 downto 0)
)

end COMP;

architecture RTL of COMP is

type Position_array is array(INTEGER range <) of INTEGER;

type Cont_type_asray is ammay(INTEGER range <) of CONTROL _POINT:
type Sig_array is array(INTEGER range <) of BOOLEAN;

function unsigned_Insert_Control_Equal(L.R :UNSIGNED: N:INTEGER: P:POSITION_ARRAY;
CONT_TYPE:Cont_TYPE_ARRAY: TEST_IN:SIG_ARRAY:TM : STD_LOGIC ) return BOOLEAN is
variable V:BOOLEAN;

begin
V := (L(L'left downto (P(0)+1+L'right)) = (R'left downto (P(O)}+1+R'right})));
Fori in (N-1) downto O loop
if (i = N-1) then
V = V and (Insert_Control_Point((L((P(i) + L'right) downto L'right) =
R((P(i) + R'right) downto R’right)), CONT_TYPE(i). TEST_IN(i), TM)).
else
V := V and (Insert_Control_Point((L((P(i) + L'right) downto (P(i+1) + | +L'right)) =
R((P(i) + R’right) downto (P(i+!)} + R’right + ))),CONT_TYPE(i). TEST_IN(), TM)):
end if;
end loop;
retum V;
end unsigned_Insert_Control_Equal;

function Insert_Control_Equal(L.R: STD_LOGIC_VECTOR: N: INTEGER: P: POSITION_ARRAY;
CONT_TYPE: Coni_TYPE_ARRAY: TEST_IN: SIG_ARRAY:TM: STD_LOGIC) return BOOLEAN is
begin

return unsigned_Insert_Control_Equal(UNSIGNED(L), UNSIGNED(R), N, P. CONT_TYPE, TEST_IN, TM};
end Insert_Control_Equal;

begin
process
begin
wait until CLOCK ="1";
if (Insert_Control_Equal IN_COUNT, “F111111111E11111", 2, (10, 5),(OR_POINT, OR_POINT).
(TEST_IN_L.TEST_IN_2), Test_Mode))) then
OUT_COUNT <= “0000000000000000™;
clse
OQUT_COUNT <= IN_COUNT + “0000000000000001™;
end if;
end Process;
end RTL;

Figure 3.15 Modified VHDL specification of a 16-bit counter: Control point insertion on the
internal signals of an equality comparator.
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use WORK . Test_Points.all;

entity COMP s
port(IN_COUNT :in STD_LOGIC_VECTOR(15 downto 0);
CLOCK : in Bit;
OUT_COUNT  : out std_logic_vector(15 downto 0);
SCAN : out Sig_array(1 downto 0)
)
end COMP;

architecture RTL of COMP is

Procedure Insert_Observation_Equal(L, R: STD_LOGIC_VECTOR,; variable V: out BOOLEAN; N: INTEGER;
P :Position_array; signal SCAN :out Sig_array) is

variable VO,V1:BOOLEAN;

begin
VO := (L(L'left downto (P(0)+{+L'right)) = R(Rleft downto (P{0)+1+R'right)));
For i in 0 to (N-1) loop
if (i = N-I) then
V1 := (L((P(i}+L'right) downto L'right) = R((P(i+R’right) downto R'right));
SCAN() <= VI,
V0:=VOand VI;
else
V1 := (L((P(i) + L'right) downto (P(i+1} + | +L'right}) = R((P(i) + R'right) downto (P(i+1) + R'right + 1)));
SCAN() <= VI,
V0:=VOand VI,
end if;
end loop;
V = V0,
end Insert_Observation_Equal;

begin
process
variable VAR : BOOLEAN;

wast unti]l CLOCK = *1";
VAR :=(IN_COUNT =111,
Insert_Observation_Equal(IN_COUNT, “1H1111111111111", VAR.2,(10, 5).SCAN);
if (VAR ) then
OUT_COUNT <= “0000000000000000"";
else
OUT_COUNT <= IN_COUNT + “0000000000000001"";
end if;
end Process;
end RTL;

Figure 3.16 Modified VHDL specification of a 16-bit counter; Observation point insertion
on the internal signals of an equality comparator.

Adder
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In an adder, the carry out lines (Figure 3.5) are the internal signals to consider for test-
point insertion. Test-point insertion inside multiplier FMs is implemented based only on
the shift-add structure. Other implementations of the multiplier are currently under inves-

tigation.
Multiplexers

Multiplexers are inferred by conditional statements (“if’ and “case”) in the VHDL
specification. Figure 3.17(a) shows a VHDL specification containing a “case” statement.
The corresponding DAG representation is given in Figure 3.17(b). A 4:1 multiplexer
(mux) can be difficult to test when the number of inputs (i.e., the number of cases in the
“case” statement) increases, as usually is the case in VHDL designs. This difficulty comes
from the internal signals that are not visible at the VHDL level. Figure 3.18, shows one
possible representation of a 4:1 mux by means of 2:1 muxes. The internal signals are
shown as dotted lines. As shown in Figure 3.18, test points inserted on the internal signals
do not have a direct correspondence in the VHDL specification. One solution is to decom-
pose the large case statement into smaller nested case statements. However, this may be
difficult and can dramatically change the original VHDL code. Another solution consists
of using the inputs and the outputs of the 4:1 mux to improve Controllability and Observ-
ability values of the internal signals. This can be increased in different ways. We can
increase the Observability of the mux output which is visible in the VHDL specification
(Figure 3.18). We thus insert an Observation point on variable V which is the output of the
corresponding 4:1 mux. We use the same VHDL procedure defined previously to insert an
Observation point (Section 3.2.6). This corresponds to adding the procedure
Insert_Observation_Point(...) just after the line corresponding to the end “case” state-

ment in Figure 3.17(a). Note that the proposed algorithm identifies each “if”” and “case”
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statement and their corresponding end scope (i.e., “end-if” and “‘end- case” statements).
The modified VHDL specification including the observation point is shown in Figure
3.19. A clocked process is used to infer a register on variable V. Note that we can increase
the Controllability of the control inputs or we can increase the Controllability of data

inputs by using the function Insert_Control_Point(...) defined previously (Section 3.2.6).

Signal A, B, C, D, Z: std_logic:
Signal Cond: std_logic_vector(1 downte 0); A Bl C p
Process(A, B, C, D)
Variable V: std_logic;
Begin [DT||DT|{DT||DT|
case Cond is T T
when “00" => DAG representation l
Vi=A; o
when “01" => Cond|[0]
V:=B: :1 MUX o
when “10” 4:1 -
V=C Cond([1]
when others => v
v:=D;
end case;
Z<=V,
end Process P1; z
(a) (b)
Data transfer operation

Figure 3.17 DAG representation for a “case” statement.
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DT|[DT
" Inputs of the mux visible

in the RTL specification
MUX MUX Hepeo
) vt / - Intenal signals not visible
\ “// in the RTL specification
MUKl ot
v Output of the mux visible
in the RTL specification
z Data transfer operation

Figure 3.18 Internal signals of a 4:1 mux.

3.2.6.3 Test point selection algorithm

In this section, we present the greedy algorithm used for selecting test points (Control
and Observation points) [147, 50]. However, any more efficient test-point insertion
method can be used to select the best locations for insertion. Before we describe the algo-

rithm, we give some definitions.

Definition [119]:
The Detectability of a fault in a single-bit signal S is defined as follows:
When S is stuck-at 1, then we have:

D,(S) = (1-C,(8)) xO0(S) (3.6)

Similarly, if S is stuck-at-0, then we have:
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Procedure Insert_Observation_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC:
signal SCAN :out STD_LOGIC) is

begin
SCAN <= SIG_VAR;
end Insert_Observation_Point;

Signal A, B, C, D, Z, SCAN: std_logic:
Signal Cond: std_logic_vector(] downto 0);

Process(A, B, C, D)
Variable V: std_logic;
Begin
case Cond is
when “00" =>
Vi=A;
when 01" =>
V:=B;
when “10"
V:=C,
when others =>
V:=D;
end case;
Insert_Observation_Point(V, SCAN):
Z<=V:
end Process P1;

-- This clocked process is used to infer registers for observation points
process
begin
wait until CLK ='1°;
SCAN_OUT <= SCAN;
end process;

Figure 3.19 Modified VHDL specification with one Observation point to enhance
the Detectability of the internal signals of a mux.

D,(S) = C,(5) xO0(8) 3.7)

Definition 5:

We define a VHDL specification as random testable if each bit of signal/variable and

of the internal signals of FMs has a Detectability value above a given threshold Dth.

The value of Dth comes from experience and depends on the desired fault coverage,

test length, and circuit complexity. Low detectability below the Dth value indicates poten-
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tial Controllability or Observability problems that may negatively impact the length of the

test sequence of the resulting circuit.

The test-point insertion process starts with the calculation of the Detectability value
of each bit of each signal/variable in the VHDL specification and the intemnal signals of
FMs. Those signals/variables with Detectability values below a Dth value, are candidates
for test point insertion. Among them we first select those candidate signals/variables that
have Controllability values below the Controllability threshold. Those nearest to the pri-
mary or the pseudo-primary inputs are selected; this is because control point insertion will
affect the Controllability values not only of the insertion point, but also of all the signals/
variables driven by it. Once the insertion is done, the Controllability values are recom-

puted, and the process is repeated until all Controllability values are above the threshold.

Next, the analysis considers Observability values. Decisions to improve Observabil-
ity are deferred because a change in Controllability may affect Observability, but a change
in Observability has no effect on Controllability. If control points are inserted, the Observ-
ability values are recomputed on all bits of all signals/variables and internal signals. Those
with Observability value below the Observability threshold are candidates for observation
point insertion; among them, the one closest to primary and pseudo-primary outputs are
selected first. Once observation point insertion is done, the Observability values are
recomputed, and the process is repeated until all Observability values are above the
threshold. Note here, that constant signals/variables are not considered for test-point inser-

tion candidates since they are optimized and propagated by the synthesis tool.
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3.2.7 Experimental results

In this section, we present the experimental results we obtained on three benchmark
circuits which are random pattern resistant. Circuits C1 and C2 (Table 3.1) are some
design blocks in an I/O chip [94] that were designed at the RTL and synthesized by Syn-
opsys tools to the gate-level. Circuit C3 is 32-bit counter. All circuits contain both control
and data operations. The largest circuit is C2 which consists of about 1200 VHDL lines.
Each circuit is synthesized to the gate-level before and after the test-point insertion. A ran-
dom ATPG tool is used to evaluate the fault coverage of the gate level circuit with the full
scan option before and after the test-point insertion. For each circuit we fix the Detectabil-
ity threshold value depending on the circuit complexity and the test length, and then deter-
mine the required test points. For the three considered circuit, we fix the Detectability
threshold value as 0.001, the Controllability threshold value as 0.01 and the Observability
threshold value as 0.001. The circuits were synthesized under various area and delay con-

straints. The delay is the worst case propagation path in the resulting gate-level circuit.

Figure 3.20 shows the VHDL specification of circuit C1 which is used to illustrate the
method. It consists of two processes (a clocked one and a combinational one). A function
called BIT_CNT_INC(...) is used in the clocked process and defined in the architecture.
This function is expanded in line and the for...loop statement used inside this function is
unrolled. The testability analysis of this circuit yields 5 test points (4 Control points and
one Observation point). The test required points increase the 1-Controllability value of the
variable TOGGLE at the 7% and the 13% iteration of the for...loop, and the Observability
value of the variable TOGGLE at the 6% iteration, and the 1-Controllability value of two
internal signals of the equality comparator. The latter is used in the “if”’ condition of the

unclocked process. The modified VHDL specification is shown in Figure 3.21. We used
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the previously defined function/procedure as presented in Section 3.2.6. They are defined
in the package “Test_Points” which is included in Figure 3.21. Note that for this example,
the variable TOGGLE is observed through the signal BIT_CNT_REG(16) which is
assigned in a clocked process. This is because we cannot use the previously defined proce-

dure for observation point insertion inside a function.

Tables 3.2 and Table 3.3 show the results obtained under two different area and delay
constraints. They are identified as Optimization 1 (Table 3.2) and Optimization 2 (Table
3.3). In each case, we performed a fault simulation of 32K random patterns before and
after the test-point insertion. In Tables 3.2 and 3.3 we show the following quantities: the
resulting fault coverage after applying 32K random patterns, the number of test points
(Control/Observation points) added to the VHDL specification, the total cell area, the
delay of the critical path incurred by the test-point insertion, the corresponding percentage
area, delay and the total number of faults over the number of redundant faults. Note that

each unit of the total cell area corresponds approximately to a two-input-Nand gate.

Considering the results of Table 3.2 and Table 3.3, we can see that, first, the insertion
of a small number of test points leads to an increased fault coverage after applying 32K
random patterns. This indicates that our method provides good analysis of testability, even
though it is carried out at the RTL, while the coverage analysis is done at the gate level.
For example, in the case of C1 (Figure 3.20), inserting the 5 test points improves the fault
coverage from 95.48% to 100% (86.98% to 99.76%) for the case of Optimization 1 (Opti-
mization 2). Similarly, remarkable improvements can be observed for the other two cir-
cuits. The area overheads range from 3% to 10%. However, the delays actually improved
after test-point insertion for C1 and C2 as shown in Table 3.2, and for C2 as shown in

Table 3.3. This indicates that the insertion does not necessarily imply an increase in area
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and delay if carried out at the VHDL source code. The synthesis tool optimizes concurren-
tely the inserted test points and the functional logic within the design constraints (delay
and area). This is one of the main advantages of inserting testability at the RTL before
synthesis. Designers have complete control of the overall optimization process and the test

points remain in an integral part of the RTL specification.

Note that we can still obtain an improvement by modifying the optimization con-
straints. Circuit C2 is the highest random pattern resistant circuit for which we obtained
very good results in terms of delay at the expense of a small increase in area (approxi-
mately 3%). The fault coverage increased approximately by 15% for this circuit. Note that
the circuit required 10 test points inside the internal signals of some of the equality com-
parators used in the VHDL specification. Figure 3.22 shows a portion of the RTL descrip-

tion of this circuit before and after test-point insertion.

Another important criterion characterizing random pattern testability of a circuit is
the test length required to achieve a certain fault coverage. For each of the circuits consid-
ered, Table 3.4 lists the test length which is necessary to obtain a certain fault coverage
before and after test-point insertion. We consider only the constraints obtained by Optimi-
zation 1. It can be seen that the test length can be reduced by several orders of magnitude
with very few test points. Since, the test length is proportional to the time required to per-
form the self-test, a similar reduction in the test time is achieved. We can notice that for
C2 which is highly random test resistant, 95% fault coverage is achieved with 19 test

points. The maximum fault coverage before test-point insertion is less than 80% for 107
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random patterns, while we achieve 95% after test-point insertion with only 2 x 10° ran-

dom patterns.

Table 3.1 Circuit information

Circuit No.of | No.of | No. of Flip-

inputs { outputs Flops
Cl 3 17 16

C2 21 50 31
C3 33 32 32

Table 3.2 Experimental results with Optimization 1

Fault coverage {%] | Number
after 32 K random | of Test Total cell area Delay N;' :‘ ':i"’f'“:l of
patterns Points cdundant fau'ts

Circuit

Before After | Conu. P/ | Before After Ovhd Before After |Ovhd.| Before After

insertion {insertion | Obs. P | insertion | insertion| [%) insertion | insertion | [%) {insertion} insertion
Ci 95.48 100 4/1 250 266 6.40 12.85 1265 |-1.58] 790/0 888/0

Lor] 76.20 90.40 14/5 967 996 3.00 46.75 4343 |-7.10| 3760/0 | 4155/0
C3 87.81 92.15 50 451 460 1.99 17.81 17.81 0.00 | 1186/52 | 1362/0

Table 3.3 Experimental results with Optimization 2

Fault coverage | Number No. of faults/No. of
(%] after 32 K of Test Total cell area Delay Redundant faults
random patterns Points
Circuit
Before | After | Contr. P/ | Before | After Ovhd. Before After Ovhd. Before After
insertion | insertion| Obs. P |insenion | insertion (%) insertion { insertion {%) insertion | inserion
Cl1 8698 | 99.76 411 39 439 10.02 10.59 11.67 10.19 1588/0 179910
(o] 75.56 | 89.79 14/5 930 964 3.65 46.29 4213 -9.98 36320 3780/0

8460 | 9348 5/0 473 509 761 17.48 17.48 0.00 1404732 1580/0

Q




Table 3.4 Experimental results: Comparison of test length with Optimization 1
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After insertion

Before insertion
Circuit
Test length Max fault coverage Test length Max fault coverage
100
c2 > 10,000,000 80.00 200,000 95.00
C3 > 10, 000, 000 91.31 200,000 94.62

use WORK.Test_Points.all;

entity Clreuit_Cl is

por(
BIST_CLK in STD_LOGIC;
CNT_EN :an STD_LOGIC;
CNT_INIT :in STD_LOGIC;

LAST_BIT_CNT : out STD_LOGIC;

BIT_CNT : out STD_LOGIC_VECTOR(1S downto 0)
%

end Circuit_C1;

architecture RTL of Circuit _Cl Is
sugnal RESET  : STD_LOGIC:

function BIT_CNT_INC
(BIT_CNT : STD_LOGIC_VECTOR(15 downto 0 ))
return STD_LOGIC_VECTOR 1S
vanable TOGGLE : STD_LOGIC;
varisblei : INTEGER:

begin
BIT_CNT_INC_VAL(0) := not BET_CNT(0);
TOGGLE :=*1";
foriin | to 15 loop
TOGGLE := BIT_CNT(i-1) and TOGGLE:
BIT_CNT_INC_VAL() := BIT_CNT(i) xor TOGGLE;
end loop;
return BIT_CNT_INC_VAL;

end BIT_CNT_INC;
Y U

signal BIT_CNT_MAX : STD_LOGIC_VECTOR(15 downto 0}
signal BIT_CNT_REG : STD_LOGIC_VECTOR ( 15 downto 0);

variable BIT_CNT_INC_VAL : STD_LOGIC_VECTOR(15 downto 0);

begin
BIT_CNT_MAX <= “11111LIIIT0I0"™;
RESET <= CNT_INTT;

process (BIST_CLK)
begin
if (BIST_CLK 'event and BIST_CLK = *1°) then
if (RESET = ‘1) then
BIT_CNT_REG <= “0000000000000000™;
clse
i (CNT_EN = *1’) then

BIT_CNT_REG <= BIT_CNT.INC(BIT_.CNT_REG).

end if;
end if;
end if,
end process;

Bit_CNT <= BIT_CNT_REG:

process(BIT_CNT_REG)
begin
if (BIT_CNT_REG = BIT_CNT._MAX) then
LAST_BIT_CNT <= ‘1",
clse
LAST_BIT_CNT <= '0’;
end if;
end process;
end RTL;

Figure 3.20 VHDL specification of circuit C1 before modification.
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WORK Test_Points.all;

entity Cireul_C1 is

poni(

BIST_CLX :in STD_LOGIC;
CNT_EN :in STD_LOGIC;

ONT_INIT 18 STD_LOGIC;
~ The extra control input used for control insertion
TEST_IN_! : in STD_LOGIC:;
TEST_IN_2 :in STD_LOGIC;
TEST_IN_3 :in BOOLEAN;

TEST_IN_4 :in BOOLEAN;

Test_Mode :in STD_LOGIC;

LAST_BIT_CNT : out STD_LOGIC;
BIT_CNT : out STD_LOGIC_VECTOR( 16 downto 0));
lend Clreuit_C1;

|arehitecture RTL of Circuit_C1 is

signal BIT_CNT_MAX : STD_LOGIC_VECTOR(I1S downto 0);
signal RESET  : STD_LOGIC;

signal BIT_CNT_REG : STD_LOGIC_VECTOR (16 dawnto 0);

function BIT_CNT_INC

( BIT_CNT : STD_LOGIC_VECTOR(16 downto 0).
TEST_IN_1: STD_LOGIC;TEST_IN_2: STD_LOGIC;
T™: STD_LOGIC)

return STD_LOGIC_VECTOR IS

variable TOGGLE : STD_LOGIC;

vanable ; : INTEGER;

vanabie BIT_CNT_INC_VAL. VECT_TOGGLE:

STD_LOGIC_VECTOR(IS downto 0);

begin
BIT_CNT_INC_VAL(0) := not BIT_CNT(O).
TOGGLE = '1";
foriin 110 15 loop
TOGGLE := BIT_CNT(i-1) and TOGGLE;
BIT_CNT_INC_VAL(i) := BIT_CNT(i) xar TOGGLE:
if (i = 7) then
- A Control point is inserted on variable TOGGLE
TOGGLE =

end if:

if(i=13)hen

~ A Control point is insenied on varisble TOGGLE
TOGGLE :=

end if;

VECT_TOGGLE() := TOGGLE:

fend loop:

-- One observation point. It is observed in BIT_CNT_REG(i6)
return ((VECT._TOGGLE(6) & BIT_CNT_INC_VAL));

lend BIT_CNT_INC;

Y

Insert_Control_Point(TOGGLE, OR_POINT. TEST_IN_1, T™™M);

Insert_Control_Point(TOGGLE, OR_POINT. TEST_IN_2, TM);

begin
BIT_CNT_MAX <= “111111111111111™,;
RESET <= CNT_INIT;

process (BIST_CLK)
begin
if (BIST_CLK'event and BIST_CLK = *1') then
f (RESET = *1') then
BIT_CONT_REG <= “00000000000000000";
else
if (CNT_EN = '1") then

BIT_CNT_REG <=
BIT_CNT_INC(BIT_CNT_REG, TEST_IN_I.
TEST_IN_2. Test_Mode);
end if,
end if;
end if:
end process;

BIT_CNT <= BIT_CNT_REG:

process(BIT_CNT_REG, TEST_IN_3,
BIT_CNT_MAX, TEST_IN_4)
variable V: BOOLEAN;
begin
~Two control points inserted on the internal
- signals of the comparator

if(Insent_Control_Equal(BIT_CNT_REG(15 downto 0),

BIT_.CNT_MAX, 2, (12, 6). (OR_POINT,OR_POINT).
(TEST_IN_3,TEST_IN_4), Test_Mode)) then

LAST_BIT_CNT <= ‘1",

else
LAST_BIT_.CNT <= '0";

end if;

end process;

end RTL;

Figure 3.21 The modified VHDL specification of circuit C1.
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Process(ADDRESS_CNT_REG)

n
if (ADDRESS_CNT_REG(29 downto 0) =
(not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
oot DECR &
oot DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR)) then

CLUSTERO_LAST_SUB_CLUSTER_ADDRESS <= ‘1"
else
CLUSTERO_LAST_SUB_CLUSTER_ADDRESS <= 0";
endif;
end process;

process(ADDRESS_CNT_REG, TEST_IN_0, TEST_IN_2,
TEST.IN_3, TEST_IN_4)

begin
if (Insent_Control_Equal(ADDRESS_CNT_REG(29 downto 0).
(not DECR &
not DECR &
not DECR &
oot DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
oot DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
oot DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &
not DECR &

nat DECR), 4. (24, 18, 12, 6), (OR_POINT, OR_POINT. OR_POINT.
OR_POINT), (TEST_IN_O, TEST_IN_I, TEST_IN_2, TEST_IN_3),

Test_Mode)) then
CLUSTERO_LAST_SUB_CLUSTER_ADDRESS <= *1";
else
CLUSTERO_LAST_SUB_CLUSTER_ADDRESS <= ‘0';
endif.
end process;

(a)

(b)

Figure 3.22 A portion of the RTL VHDL description of circuit C2 targeted for RTL
modification. (a) Before modification. (b) After modification

3.2.8 Conclusions

A new testability analysis and test-point insertion method for RTL VHDL designs

was proposed. We analyze and modify the VHDL RTL description of the circuit, to gener-

ate an easily testable gate-level circuit by a random vectors in a BIST environment. We
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identify hard-to-detect bits of signals/variables that are explicitly declared or implied in
the VHDL specification. Test-point insertion is carried out again at RTL. Internal signals
of FMs are also analyzed and may be modified at the RTL. Test points are defined using a
set of VHDL functions and procedures defined in a package. Since the inserted test points
are included in the original VHDL code, they become part of the specification before syn-
thesis. This allows full use of RTL synthesis tools to optimize both the functional and the
inserted test logic together within the required design constraints (delay and area). In fact,
the performances of the gate-level circuit can be the same with or without the insertion of
test points. Another advantage of our method when compared to other existing methods
[50, 17, 41] is that we can affect each bit of each signal/variable regardless its type (inte-
ger, bit vector, single bit). A number of random-pattern-resistant benchmark circuits were

used to demonstrate the effectiveness of our method.
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CHAPITRE 4

Implantation de I’algorithme et résultats

expérimentaux

4.1 Introduction

L'algorithme d’analyse de testabilité et d’insertion de points de test a été implanté en
un outil logiciel en utilisant le langage de programmation C. La complexité du logiciel est
d’environ 14,000 lignes de code. Dans ce chapitre, on décrit les étapes principales de
I’algorithme proposé ainsi que quelques exemples de circuits-test pour illustrer son appli-
cation. Trois exemples de circuits-test ont été déja présentés dans le chapitre 3, section

3.2.7.

4.2 Algorithme proposé

La figure 4.1 résume les étapes principales de I’algorithme d’analyse de testabilité et
d’insertion de points de test. Ces étapes consistent d’abord a construire un graphe acycli-
que dirigé (Directed Acyclic Graph - DAG) a partir de la spécification VHDL du circuit.
Cette demiére est analysée par un analyseur VHDL afin de générer une représentation
intermédiaire appelée le VIF (VHDL Intermediate Format). Le DAG est ensuite utilisé
pour calculer et propager les mesures de testabilité. Durant cette étape, on identifie les bits
des signaux et des variables difficiles a controler et/ou a observer. Un algorithme de sélec-
tion de points de test est utilisé pour sélectionner un ensemble de points de contrdle et

d’observation. Ces derniers sont ensuite insérés au niveau de la spécification VHDL.
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Enfin, la spécification VHDL résultante est optimisée au niveau portes logiques par I’outil
de synthése de Synopsys. Le circuit obtenu au niveau portes logiques devient plus facile-
ment testable par un ATPG dans un contexte de test al€atoire. Dans les sections suivantes,
nous allons décrire en détails la fonction et I'implantation de chacune des étapes principa-

les de I'algorithme proposé.

‘ Spécification VHDL du circuit )
VIF: VHDL Inetrmediate Format

DAG: Directed if]
C yacur L Acyclic Graph
G

énération de la représentation
intermédaire VIF

Coustruction du graphe
acyclique dirigé (DAG)

Calcul et propagation des
mesures de testabilié

Algorithme de sélection
de poin}.s de test

Insertion de points de test
au niveau VHDL

( Synthése au niveau RTL)

Figure 4.1 Etapes principales de I'algorithme d*analyse de
testabilité et d'insertion de points de test.
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4.2.1 La représentation intermédiaire VIF

La premiére étape de 1'algorithme consiste 2 analyser la spécification VHDL du cir-
cuit dans le but de générer la représentation intermédiaire VIF. On a utilisé les outils de
LEDA [48] pour générer la représentation VIF, accessible 2 partir d’une interface
procédurale codée en langage C. L'analyseur de VHDL supporte toutes les structures
VHDL'93 et VHDL'87 du standard IEEE (1076) [137]. Un browser est aussi intégré dans

les outils de LEDA afin d’examiner la représentation VIF.

Au niveau conceptuel, la représentation VIF est représentée sous forme d’une struc-
ture d'arbre. Chaque noeud de I'arbre posséde des attributs qui peuvent étre soit une
valeur primitive (entier, réel, chaine de caractéres, etc.), soit des liaisons simples a
d’autres noeuds de 1’arbre, soit une liste de liaisons a d’autres noeuds. Les figures 4.2 et
4.3 montrent un exemple d’une représentation VIF d’une spécification VHDL de la
machine de Moore (la spécification VHDL de la machine de Moore est présentée dans la
figure 3.2.3, chapitre 3). A I'aide du browser des outils de LEDA, on peut examiner
I’organisation de I’information de la représentation VIF ainsi que la maniére d'y accéder a
cette information. Pour y accéder aux instructions séquentielles d’un processus VHDL, on
doit d’abord accéder au noeud d’entité de la spécification VHDL puis au noeud d’architec-
ture. Ce dernier représente I’attribut numéro 3 du noeud d’entité (la figure 4.2). L’architec-
ture est composée d'une liste de processus VHDL (deux processus dans cet exemple)
représentée par I’attribut numéro 7 (la figure 4.2). Chacun des processus est composé
d’une liste d’instructions séquentielles. Cette demiére est représentée par I'attribut

numéro 5 dans le noeud de processus (la figure 4.3).



Pour accéder a I'information contenue dans la représentation VIF, on utilise une inter-
face procédurale des outils de LEDA appelée LEDA Procedural Interface (LPI). Cette

derniére est présentée dans la prochaine section.

4.2.2 Interface procédurale

L'interface procédurale est un ensemble de type de données et de fonctions implantés
en langage C, nous permettant d’accéder a I’information contenue dans la représentation
VIF. Un exemple d’application d’'un programme en langage C utilisant I’interface
procédurale est montré dans la figure 4.4. Dans cette exemple, on accéde au noeud d’entité
et a celui d’architecture de la représentation VIF de la figure 4.2. Ensuite, on accéde 2 la
liste des processus contenus dans le noeud d’architecture. Dans la prochaine section, nous
allons décrire la structure de données utilisée pour organiser I’information contenue dans

la représentation intermédiaire VIF.

4.2.3 Implantation de la structure de données

La figure 4.5 montre I’architecture générale de la structure de données utilisée pour
organiser I’information contenue dans la représentation intermédiaire VIF. La structure
finale est un DAG dont les noeuds sources (puits) représentent les entrées (sorties) primai-
res et pseudo-primaires. Les noeuds internes représentent les opérations VHDL et les arcs
représentent les signaux et les variables de la spécification VHDL. Tous les signaux/varia-
bles sont convertis en bit ou vecteurs de bits. Les détails de toutes les étapes de construc-
tion du DAG sont présentés en I’annexe 2. Le DAG construit est utilisé pour calculer et
propager les mesures de testabilité a travers les noeuds internes du DAG. Cette derniére

est présentée dans la prochaine section.
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o Noeud d’entité
0 Idesign_unit 2870072
thas_tmp not saved to disk
thas_srcpos #architecture BEHAV of M
1 fhas_import_s List use_clause g

2 |has_referenced_lib_s

List design_library

Exemples d’attributs du
| noeud d’entité.

Node architecture_body -> WORK.BEHAV/MOORE.BEHAV -s#—Attribut utilisé pour

6 lhas_guard
7 Ihas_stm_s
8 thas_user_att_s

9 lhas_root

txtn_apex_executed

3 thas_unit
lhas_hd!_kind VHDL93_Kind
0>3
| mrekiecture_body 280352 < Noeud d’architecture
lhas_tmp not saved to disk
thas_srcpos hitecture #BEHAV of MOORE
| thas_entity_name Node entity_dec! -> WORK MOORE
2 thas_id Node symbol_entry_in_table -> WORK.BEHAV/MOORE.BEHAV]
thas_end_srcpos end BEHAV#,
3 Ihas_decl_s List ITEM
4 ihas_implicit_decl_s List ITEM

5 thas_enclosing_scope

Ixtn_graphgen_cxecuted

10 Ixtn_internal_port_usage_s

Node design_library -> WORK
<NullNode>

List CONCURRENT_STM g

<NuilList>
Node design_unit
True
True

List atm_internal_port_usage

R AR

accéder au noeud
d’architecture de 1'entité.

Attribut utilisé pour
accéder a la liste des
processus.

Figure 4.2 Exemple d’organisation de Ia représentation VIF.



1 >7

2 [Listof CONCURRENT_STM 2877828

Liste des processus
-

1 12874172 process_stm
2 12874664 process_stm

2>1
Noeud de processus
3 Iprocess_stm 2874172
thas_tmp not saved to disk
Ihas_srcpos -Rops) #SYNCH: process
1 [has_decl_s <NullList>

2 lhas_implicit_decl_s  <NullList>
Ihas_end_srcpos nd process¥, -- Proces
3 ihas_sensitivity_s <NullList>
4 lhas_label Node label_decl -> WORK.BEHAV/IMOORE.BEHAV.SYNCH

S Ihas_stm_s List SEQUENTIAL_STM -

6 lhas_enclosing_scope Node architecture_body -> WORK.BEHAV/MOORE.BEHAV
thas_postponed False

7 Ixtn_graph Node control_flow_graph

8 Ixtn_atomic_info Node atm_process_info
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Attribut utilisé pour
accéder 2 la liste des
instructions séquentielles

Figure 4.3 Exemple d’organisation de la représentation VIF (suite).
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/*The intent of this program is simply to access to the list of concurrent statements of an architecture. */

/* It asks for a library name, opens it as the working library (WORK), then asks for a library unit */
/* name, reads it and gets the list of concurrent statements and puts it in the list L. */

/* MAIN PROCEDURE ¥
void main(veid) {

vifLibraryUnit LibUnitNode; /* Pointer to the read unit */

vifStatus Status; /* Status returned by LP! procedures */
vifNode N,Lib; /* Nodes of the schema */

char LibName([80] ;

char UnitName([80] ;

vifList Concurrent_stm_List = NULL;
/* Before macro LPI_START, a call to any LPI routine would be erroneous */
LPI_START
/*Begin of a LPI Session : now, calls to LPI routines are allowed */
/* Open the library LibName as the working library (WORK) */
vifOpenLibraryWork(LibName, Status);
/* Open the library unit UnitName of the working library in the read mode */
vifOpenLibraryUnit(“werk”,UnitName,VIF_READ, LibUnitNode,Status);
/* Get the root node of the library unit (node of type “design_unit") */
N = vifGetUnit(LibUnitNode);
/* Get the root node of the architecture “architecture_body"*/
N = vifGet_has_unit(N) ;
* Get the list of the concurrent statemnents of the root node “‘architecture_body"*/

L = vifGet_has_stm_s(N) ;
LPI_END /* End of the LPI session. An other session may start */
)

Figure 4.4 Un exemple d’application de I"interface procédurale.



Architecture
identifier

Process Block Seq_Stat _DFG

identifier \ identifier \ identifier identifier
DFG

Block Pir Seq_Stat Pir Seq_stat Pir Operation Pir
Parent Pir / Parent Ptr / Parent Pur Parent Pir
Pir Next Ptr Next Pr Next Pir Next

Process Block Seq_Stat

identifier identifier identifier

BlockPr ¥ [Seq StatPur Seq_stat Pir

Parent Ptr / Parent Pir Parent Ptr

Ptr Next Ptr Next Pir Next

Z=(A*B)+C

A B

C

I’'information contenue dans la représentation du VIF.

4.5 Structure de données utilisée pour organiser

Figure



89

4.2.4 Calcul et propagation des mesures de testabilité

Aprés la construction du DAG, on procéde au calcul de la contrdlabilité et de
I’observabilité de chaque bit pour chaque signal/variable incluant quelques signaux inter-
nes des modules fonctionnels (implantation des opérations VHDL tels que I'addition, la
comparaison, etc.). La détectabilité d’une panne collée a 0 (collée a 1) dans un bit donné
est le produit de la contrélabilité a 1 (contrdlabilité 2 0) de ce bit et de son observabilité. A
la fin de cette étape, on détermine les bits des signaux et variables ou les pannes sont diffi-
cilement détectables. Une panne est difficilement détectable si sa détectabilité est infé-
rieure 2 une certaine valeur appelée seuil de détectabilité. De la méme maniére, on défini

le seuil de contrblabilité et le seuil d’observabilité.

La figure 4.6 décrit la procédure de calcul et de propagation des mesures de
testabilité. On commence d’abord 2 calculer la controlabilité de chaque bit en traversant le
DAG a partir des noeuds sources jusqu’aux noeuds puits. Pour chaque type de noeud
intene du DAG (opération VHDL), on a développé une formule qui calcule la
contrdlabilité a la sortie du noeud en fonction de celles de ses entrées. Les observabilités
sont ensuite calculées et propagées en traversant le DAG a partir des noeuds puits vers les
noeuds sources. De méme, pour chaque type de noeud du DAG on a développé une for-
mule, calculant I'observabilité de chacune des entrées du noeud, en fonction de
I’observabilité de la sortie et des contrdlabilités des autres entrées du méme noeud. Toutes
les formules de calcul de contrélabilité et d’observabilité sont présentées en I’annexe 1. A
la fin de la procédure de calcul et de propagation des mesures de testabilité, on détermine
les bits des signaux et variables ou les pannes sont difficilement détectables. D’oli la

nécessité d’améliorer la contrdlabilité et/ou 1’observabilité de ces bits en insérant des



points de test. Dans la prochaine section, on décrit I’algorithme de sélection de points de

test.

Entrée: Le DAG, scuil de détectabilité.
Sortie: Liste L des bits des signaux et variables od les pannes sont difficilement détectables.
Etape I: Initialisation
. Assigner aux noeuds sources du DAG une contr8labilité de valeur de 0.5
(test aléatoire).
. Assigner aux noeuds puits du DAG une observabilit€ de valeur de 1.0
. Noeuds sources (puits): entrée (sortics) primaires et pseudo-primaires.
. Noeuds internes: opérations VHDL; arcs: signaux et variables.
Etape 2: Propager les controlabilités 2 partir des noeuds sources vers les noeuds puits 4
travers les nocuds internes du DAG.
Etape 3: Propager les observabilités 2 partir des noeuds puits vers les noeuds sources 2
travers les noeuds internes du DAG.
Etape 4: Calculer la détectabilité de chaque type de panne (collé 4 O et collé 2 1) dans chaque bit
pour chaque signal et variable.
Etape 5: Mettre dans une liste L tous les bits des signaux et variables ot les pannes sont difficilement
détectables (c'est  dire, la détectabilité est inférieure au seuil de détectabilité).

Fin.

Figure 4.6 Implantation de la precédure de calcul et de propagation des
mesures de testabilité.

4.2.5 Algorithme de sélection de points de test

L’algorithme de sélection de points de test est inspiré de 1’algorithme proposé dans
[146, 50] et adapté au niveau RTL. La figure 4.7 présente 1I’implantation de I’algorithme
de sélection de points de test. L'entrée de I’algorithme est une liste des bits ol Ila

détectabilité de la panne est inférieure au seuil de détectabilité. Ces bits nécessitent une
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amélioration de leurs contrdlabilité et/ou de leurs observabilité en introduisant des points
de contrdle et/ou d’observation. On introduit d’abord les points de contrdle pour améliorer
la contrdlabilité de tous les bits ayant une contrdlabilité inférieure au seuil de
contrdlabilité, on recalcule de nouveau les contrdlabilités et les observabilités, puis on
introduit les points d’observation pour améliorer 1’observabilité des bits ayant une
observabilité inférieure au seuil d’observabilité. Les points de contrble (observation) dont
leurs contrdlabilité (observabilité) est inférieure au seuil de contrdlabilité (d’observabilité)
sont sélectionnés selon leurs proximités aux entrées (sorties) primaires ou pseudo-primai-
res. En effet, la région d’influence d’un point d’observation est montrée dans la figure
4.8(a). Un tel point n’affecte que les observabilités des signaux appartenant a son cone
d’entrée. Contrairement 2 un point d’observation, un point de contrle affecte la
contrdlabilité et I’observabilité d’une certaine région du circuit (la figure 4.8(b)). La
région R1 correspond a I’ensemble des signaux dont la contrdlabilité change suite a
I’insertion d’un point de contrdle en S, alors que la région R2 correspond aux signaux dont

I’ observabilité a été affectée par le changement de contrdlabilité au signal S.

Il est important de constater qu'un signal difficile a contrdler et/ou a observer et
appartenant a la région d’influence d’une autre signal S, peut trouver sa contrlabilité et/
ou son observabilité améliorée suite a I'insertion d’un point de contrdle ou d’observation
en S. C’est la raison pour laquelle, on choisit parmi les signaux difficilement contrélables

(observables), ceux plus proches aux entrées (sorties) primaires ou pseudo-primaires.



Entrée: Liste L des bits des signaux et variables od les pannes sont difficilement détectables, seuil

de contrblabilité, seuil d'observabilité, seuil de détectabilité.

Sortie: Un ensemble de points de contrfle et d’observation 2 insérer dans la spécification VHDL.

Etape 1: Prendre un élément E; de L dont la contrélabilité est intérieure au seuil de contr8labilit,
le plus proche aux entrées primaires ou pseudo-primaires et insérer un point de contrle.
Enlever E; de la liste L.

Etape 2: Propager I'effet du point de contréle en recalculant la contrblabilité et I'observabilité de
de tous les bits. Répéter I'étape 1 jusqu’a ce que tous les bits des signaux et variables aient
une contr6labilité supérieure au seuil de contrdlabilité.

Etape 3: Mettre dans L tous les bits ol la détectabilité est inférieure au seuil de détectabilité. Si L
est vide alors fin du programme, sinon aller a I'étape 4.

Etape 4: Prendre un élément E; de L dont I observabilité est inférieure au seuil d’ observabilité,
le plus proche aux sorties primaires ou pseudo-primaires et insérer un point d’observation.
Enlever E; de la liste L.

Etape 5: Propager I'effet du point d’observation en recalculant |’ observabilité de tous les bits.
Répéter I'étape 4 jusqu’a ce que tous les bits des signaux et variables aient une observabilité
supéricure au seuil d’observabilité.

Fin.

Figure 4.7 Implantation de I'algorithme de sélection de points de test.

92



93

Ol

+:
F

o o .|
() ()

R1: Contrdlabilité affectée
R2: Observabilité affectée

region d’influence du point d’observation S

Figure 4.8 Régions d'influence d’un point de test. (a) Point
d’observation. (b) Point de contrble.

4.2.6 Insertion de points de test au niveau VHDL

Les points de test (points de contrdle et d’observation) sélectionnés par |’algorithme
de sélection de points de test, sont insérés au niveau VHDL. Chaque point de test est
caractérisé par un ensemble de parameétres qui sont utilisés pour I’insertion au niveau du
code VHDL tels que: une étiquette indiquant le chemin hiérarchique de la position du
point de test au niveau du code VHDL,; le type du point de test (point de contrdle ou
d’observation), la position du bit & modifier s’il s’agit d’un signal/variable déclaré comme
un vecteur de bits, etc. Chaque point de contrdle (observation) est défini par une fonction
(procédure) VHDL. Un package incluant les définitions des fonctions et des procédures

utilisé pour I’insertion de points de test est défini et présenté en 1'annexe 3.

4.2.7 Complexité de I’algorithme
La complexité de 1’algorithme de I’analyse de testabilité et d’insertion de points de
test est déterminée essentiellement par la complexité du DAG construit. La propagation

des contrdlabilités (observabilités) nécessite le parcours du DAG en partant des noeuds
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sources (puits) vers les noeuds puits (sources). La complexité de parcours d’un DAG est
de O(IV! + [El), dont V et E sont les ensembles de noeuds et d’arcs, respectivement.
L’algorithme de sélection de points de test nécessite un nombre fini, n, d’itération pour
déterminer les points de test a insérer au niveau VHDL ot chaque itération est un parcours
du DAG. En pratique, selon les trois grands circuits-test présentés dans le chapitre 3, sec-
tion 3.2.7, la valeur de n est inférieure a2 30 et le nombre de noeuds est inférieur a 5000.

D’ob une complexité linéaire de O(n(V + E)).

Le nombre de noeuds internes du DAG représente le nombre d’opérations VHDL
dans le spécifications VHDL (addition, soustraction, comparaison, etc.). Le nombre de
noeuds du DAG construit pour un circuit décrit au niveau RTL est négligeable par rapport
a celui du DAG construit d’un circuit décrit au niveau portes logiques. Dans ce dernier
cas, un noeud du graphe représente une porte logique. En effet, une description au niveau
RTL permet d’augmenter la complexité du circuit qui est possible a traiter avec des res-
sources informatiques données, en faisant abstraction de l'implantation des opérations
VHDL au niveau portes logiques. Dans notre méthode, les modules fonctionnels (corres-
pondant 2 I'implantation d’une opération VHDL) sont décomposés en sous-modules fonc-
tionnels élémentaires dans le but d’y accéder A certains signaux internes difficiles a
contrdler et/ou 2 observer. Cette considération des signaux internes des modules fonction-
nels, permet d’augmenter la complexité de I’algorithme au prix d’une bonne qualité du
test aléatoire. Dans les prochaines sections, nous présentons un exemple d’application de
I’algorithme d’analyse de testabilité et d’insertion de points de test et quelques résultats

expérimentaux.
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4.2.8 Exemple

Dans cet exemple, nous allons illustrer I'application des étapes de I'algorithme.
D’autres exemples ont été présenté dans le chapitre 3, section 3.2.6. La figure 4.9(a) mon-
tre un exemple simple d'une spécification VHDL ainsi que le DAG correspondant (la
figure 4.9(b)). Nous voulons augmenter la contrdlabilité 3 1 du bit 1 de la variable V. Cette
derniére est montrée en pointillé dans la figure 4.9(b). Un point de contrdle est donc
nécessaire pour améliorer la contrdlabilité & 1 du bit 1 de la variable V. Le point de con-
trole est caractérisé par un chemin hiérarchique indiquant sa position au niveau VHDL
telle que indiquée dans la figure 4.9(b). Ce chemin hiérarchique consiste en une étiquette
indiquant le nom de I’entité/l’architecture, le nom du processus ainsi que 1’instruction
séquentielle ol la variable V est utilisée. La figure 4.9(c) montre la spécification VHDL
modifiée aprés I’insertion de point de contréle au niveau du bit 1 de la variable V. Le point
de contrdle consiste en une fonction VHDL appelée “Insert_Control_Point(...)" permet-
tant d’augmenter la contrdlabilité a 1 du bit 1 de V. Le point de contrdle consiste en une
opération logique OU combinant comme entrées, le bit 1 de V et un signal supplémentaire
TEST_IN. Un autre signal supplémentaire Test_Mode est utilisé pour reconfiguré le cir-
cuit en mode normal ou en mode test. Toutes les fonctions utilisées pour I'insertion de
points de contrdle sont définies dans un package nommé “Test_Points” (présenté en
I’annexe 3). Les points d’observation sont décrits par des procédures VHDL, aussi défi-

nies dans le package “Test_Points”.
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el . A[2:0} B[2:0]
entity EXAMPLE ks
port (A, B, C : in std_logic_vector(2 downto 0);
z : out std_logic_vector(2 downto 0));
end EXAMPLE;
C[2:0)
architecture RTL of EXAMPLE s )

begin Construction du DAG v[2:0)
P1: process(A,B,C) ’
variable V. : std_logic_vector(3 downto 0); +
begin

~ Inserer un point de contrdle au bit 1 position 2 variable V assignée.
V:i=A+B:
Z<=V+C 20]
end process P1; 2
end RTL;

@ ®)

. DT: transfert de données
Chemin hierarchique du point de contrdie:

EXAMPLE->RTL->P1->"V := A + B/

Y
use WORK . Test_Points.all; -- Definition des points de test. Fonction (procédure) pour le point de
- contréle (observation). Voir Annexe 3.

entity EXAMPLE is
port (A.B,C : in std_logic_vector(2 downto 0);
A : out std_logic_vectar(2 downto 0}

TEST_IN : in std_logic:
Test_Mode 1in STD_LOGIC .- Test_Mode = 1 (0) : mode test (mode normal)
).
end EXAMPLE;

THOA NE3ALU NE 3]031u0d 2p iod np uoiuasu)

architecture RTL of EXAMPLE is
begin
P1: process(A,B,C, TEST_IN, Test_Mode)
variable V. : std_logic_vestor(2 downto 0);
begin
-- Inserer un point de contréle au bit 1 de la variable V assignée.
V := Insert_Controi_Point((A + B), OR_POINT, I, TEST_IN, Test_Mode), -
Z<=V+C
end process P1;
end RTL;

(c)

Figure 4.9 Exemple d’insertion de point de contrdle au niveau VHDL. (a)
spécification VHDL. (b) Construction du DAG. (c)
Spécification VHDL modifiée incluant un point de contréle.
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4.3 Résultats expérimentaux

Dans cette section, on présente quelques résultats expérimentaux que nous avons
obtenus sur quelques exemples de circuits-tests. Nous allons d’abord évaluer I’efficacité
de notre méthode en vérifiant la corrélation entre I’analyse de testabilité et I'insertion de
points de test au niveau RTL en utilisant la génération de vecteurs de test au niveau portes
logiques. Ensuite, nous montrerons ’efficacité de considérer les signaux internes des

modules fonctionnels pour I’analyse de testabilité et I’insertion de points de test.

Chaque spécification VHDL du circuit-test est synthétisé au niveau portes logiques
avant et aprés la I'insertion de points de test. Un ATPG aléatoire est utilisé pour évaluer la
couverture de pannes avant et aprés I'insertion de points de test. Les couvertures de pan-
nes résultantes sont ensuite comparées. Les circuits-tests (voir la table 4.1) [137] ont été
synthétisés en utilisant les outils de Synopsys. Nous utilisons aussi I' ATPG de Synopsys
pour évaluer la couverture de pannes dans le contexte du balayage complet et la généra-
tion aléatoire. Aucun circuits-test considéré (voir la table 4.1) n’est résistant au test aléa-
toire, c’est 2 dire, une séquence de vecteurs de test aléatoires est suffisante pour obtenir

une couverture de pannes maximale. Notons que chaque unité de surface correspond a une

porte NAND 2 deux entrées.

Pour chaque circuit, on fixe les valeur du seuil de détectabilité, de contrdlabilité et
d’observabilité. Ensuite, on détermine le nombre de points de test a insérer au niveau
VHDL. La table 4.2 présente les résultats de 1’évaluation de la couverture de pannes en
utilisant deux séquences de 5,000 et 10,000 vecteurs aléatoires. Pour chaque circuit, on
note la couverture de pannes résultante et le nombre de points de test (nombre de points de
contrdle vs. le nombre de points d’observation) requis pour atteindre la couverture de pan-

nes correspondante.
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Selon les résultats de la table 4.2, on peut remarquer que la couverture de pannes aug-
mente considérablement avec I’insertion d’un petit nombre de points de test. Ceci permet
d’illustrer une bonne estimation de notre méthode d’analyse de testabilité au niveau RTL
malgré que la couverture de pannes est évaluée au niveau portes logiques. Aussi, les résul-
tats montrent que la couverture augmente en augmentant la longueur de la séquence de
vecteurs de test ce qui permet de justifier en effet, I’amélioration de la testabilité aléatoire
du circuit résultant au niveau portes logiques. Notons que pour ces circuits de moyenne
complexité, la surface et le délai du chemin critique sont quasiment les mémes avants et
apreés I’insertion des points de test. D’ol 1’avantage de considérer I’insertion de points de
test avant la synthése au niveau RTL. En effet, les performances du circuit synthétisés

peuvent ne pas changer avec ou sans I’insertion de points de test.

Les circuits considérés et montrés dans la table 4.1 ne sont pas résistants au test aléa-
toires et ne requiérent pas une insertion de points de test au niveau des signaux internes
des modules fonctionnels. Trois grand circuits-tests [94] résistants au test aléatoires ont

été utilisés dont les résultats expérimentaux se trouvent dans le chapitre 3, section 3.2.7.

Nous allons montrer dans ce qui suit, I’efficacité de I’analyse de testabilité et I’inser-
tion de points de test au niveau des signaux internes des modules fonctionnels. Ces der-
niers représentent 'implantation des opérations VHDL (addition, soustraction,
comparaison, etc.). Chaque module fonctionnel est décomposé en sous-modules fonction-
nels élémentaires connectés par des signaux internes. Ces derniers sont considérés pour
I’analyse de testabilité et I’insertion de points de test. La décomposition des différents
types de modules fonctionnels (additionneurs, comparateur, etc.) a été discutée dans le
chapitre 3, section 3.2.6.2. La figure 4.10(a) montre la spécification VHDL d’un compteur
de 16 bits. Le DAG correspondant est montré dans la figure 4.10(b). On a inclus seule-



ment la propagation des contrélabilités dont les valeurs sont montrées entre parenthéses.
Le seuil de contrdlabilité est fixé 2 0.01. Nous remarquons qu’une faible controlabilité est

obtenue 2 la sortie du comparateur d’égalité qui est de 0.37 x10°10,

D’abord, nous n'allons pas considérer I’analyse de testabilité et I'insertion de points
de test des signaux internes des modules fonctionnels (qui sont dans cet exemple le com-
parateur d’égalité, le multipiexeur et I’additionneur). Un point de contréle (augmentation
de la controlabilité a 1 par I’opération OU) est donc nécessaire a la sortie du comparateur
d’égalité. La spécification VHDL incluant le point de contrdle est montrée dans la figure
4.11. Toutes les fonctions d’insertion de points de controle sont définies dans le package

“Test_Points”. Ce dernier est inclus dans 1’annexe 3.

Ensuite, Nous considérons I'analyse de testabilité et I'insertion de points de test au
niveau des signaux internes du comparateur. Les signaux internes considérés pour cette
analyse ont été discutés dans le chapitre 3, section 3.2.6.2. Deux points de contrdle (aug-
mentation de la contr6labilité a 1) sont nécessaires au niveau de deux signaux internes
dans notre exemple. La figure 4.12 montre la spécification VHDL modifiée incluant les
points de contrdle. Une fonction VHDL appelée “Insert_Control_Equal(...)” est utilisée
pour décomposer le comparateur en sous-modules afin d’insérer des points de contréle au
niveau des signaux intermes. La fonction “Insert_Control_Equal(...)” ainsi que ses parameé-
tres, sont définies dans le package “Test_Points”. De méme, on définit une procédure per-
mettant d’insérer des points d’observation au niveau des signaux internes du comparateur

d’égalité (pas utilisé dans cet exemple).

La table 4.3 présente les résultats expérimentaux concernant I’insertion de points de
controle dans le compteur de 16 bits. Les trois spécifications VHDL des figures 4.10(a),

figure 4.11 et figure 4.12 sont synthétisés par les outils de Synopsys au niveau de portes
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logiques. Un générateur de vecteurs de test aléatoires est ensuite utilisé pour évaluer la
couverture de pannes résultante. Chaque spécification VHDL est synthétisée en considé-
rant deux contraintes différentes d’optimisation. Dans chaque cas, on applique une
séquence pseudo-aléatoire de 32,000 vecteurs. Les paramétres suivants sont notés dans la
table 4.3: couverture de pannes résultante, la surface résultante, le délai du chemin critique
et le nombre de pannes totales vs. le nombre de pannes redondantes. Notons que ce circuit

résiste au test aléatoire.

Selon les résultats de la table 4.3, I'insertion de points de controle au niveau des
signaux internes du comparateur permet d’avoir une couverture de panne élevée au coit
d’une augmentation modeste de la surface et du délai. Aussi, la considération des signaux

internes pour I’analyse de testabilité permet de minimiser le nombre de pannes redondan-

tes. .
Tableau 4.1 Description des circuits-test
. Nb. Nb. de Flip- .
Circuit dentrées sorties Flops Surface Déscription
==%=:
Cl 18 8 8 425 Timer/counter: 8 bit registers, a mux,
counter and comparator
c2 9 8 4 210 Small state machine of 9 states
C3 8 8 5 246 Large state machine of 17 states
C4 17 17 17 132 Memeory mapper
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Tableau 4.2 Résultats expérimentaux
5'0?2 vesteurs 10,000 vecteurs aléatoires
aleato nb. de points de
Circuit Avant Apres Avant Aprés °°“"5';/:‘:‘ de
insertion insertion insertion insertion . pownts.
d’observation)
FC[%] FC[%] FC[%) FC[%]
—_— —_— e ——— ——— —
Cl 99.81 100 100 100 2/0
C2 95.10 97.87 98.69 99.63 2/1
C3 95.88 98.27 97.25 99.23 2/0
C4 81.47 87.43 91.38 96.32 4/0
usec WORK. Test_Points.all; .
entity COMP b
port (IN_COUNT : in STD_LOGIC_VECTOR(1S downto 0);
CLOCK . in Bity
TEST_IN : in BOOLEAN;
Test_Mode - in STD_LOGIC;
OUT_COUNT : out std_logic_vector(15 downto 0)
)3
end COMP;
architecture RTL of COMP s
begin
process
begin

wait until CLOCK = *1°;
~ Insertion d"un point de contrdle i la sortic du comparateur d’ égalité
if (Insert_Control_Points((IN_COUNT = “1111111111111111"), OR_POINT, TEST_IN, Test_Mode)) then
OUT_COUNT <= “0000000000000000™,
clse
OUT_COUNT <= IN_COUNT + “0000000000000001™;
end if,
end Process;
end RTL;

Figure 4.11 Spécification VHDL modifiée incluant un point de contréle
sans la considération des signaux internes des modules
fonctionnels.



use WORK.Test_Points.all;

entity COMP s
port(IN_COUNT : in STD_LOGIC_VECTOR(1S downto 0);
CLOCK : in Bity
OUT_COUNT : out std_logic_vector(1$ downto 0)
)3
end COMP;

architecture RTL of COMP is

begin
process
begin

wait until CLOCK = *1";

if IN_COUNT =*1111111111111111") then

OUT_COUNT <= “0000000000000000"";
clse
OUT_COUNT <= IN_COUNT + “0000000000000001";
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— Package incluant les défmmom des fonctions et procédures.

end if,
end Process;
()] g
Z
-4
o
>
3
“0000000000000000" IN_COUNTI15:0]

©3710°10)
(.18 100 0.18 1019, . 0.18 10°10}¢

OUT_COUNT([15:0]

R AREIRERIRINENI NNy

()

DT: Data Transfert

Figure 4.10 (a) spécification VHDL du compteur 4 16 bits.

(b) Calcul et propagation des controlabilités.
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use WORK.Test_Points.all;

entity COMP is
porIN_COUNT : in STD_LOGIC_VECTOR(1S downto 0);
CLOCK :in Bit;
TEST_IN_I, TEST_IN_2 :in BOOLEAN;
Test_Mode : in STD_LOGIC;
OUT_COUNT : out std_logic_vector(1S downto 0)
%
end COMP;
architecture RTL of COMP is
begin
process

wait until CLOCK =*1°;
- Insertion de deux points de contrSle au niveau deux signaux intemes du comparateur d’égulité
if (Insert_Control_Equal( IN_COUNT, “11111111111111117, 2, (12, 6),(OR_POINT, OR_POINT),
(TEST_IN_),TEST_IN_2), Test_Mode)) then
OUT _COUNT <= “0000000000000000™,

clse
OUT_COUNT <= IN_COUNT + “0000000000000001";
end if;,
end Process;
end RTL;

Figure 4.12 Spécification VHDL modifiée incluant deux point de
contréle avec la considération des signaux intemes des
modules fonctionnels.

Tableau 4.3 Résultas expérimentaux du compteur 16 bits
Couverture de , Nb. de pannes /Nb de
pannes{%] Surface Délai panncs redondantes
Type de
d’optimisation | Sans on Sans o Sans ton Sans ton
insertion Sans | Avec msertion Sans A insertion Sans | Avec insertion Sans Avec
les SI |les SI les S1 | les SI les SI | les SI les St | les SI
P———— — — ——]
1 91.25 |96.04|98.96] 222 23 | 26 816 | 891 | 8.94 | 541/41 | 628 | 606/0
26
2 87.69 |96.04(99.01| 240 | 224 | 270 | 9.44 | 8.76 | 10.47 | 634/48 | 632 |12000
26

SI: signaux internes des modules fonctionnels.
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4.3.1 Conclusion

On a présenté les étapes principales de I'algorithme d’analyse de testabilité et d’inser-
tion de points de test. La complexité de 1’algorithme est essentiellement déterminée par la
complexité de construction du DAG ainsi que son utilisation pour calculer/propager les
mesures de testabilité et la sélection des points de test. On a validé notre méthode par
quelques circuits-test en montrant la corrélation entre I’analyse de testabilité et I’insertion
de points de test au niveau RTL et la couverture de pannes au niveau portes logiques.
D’autres résultats expérimentaux ont été présentés dans le chapitre 3, section 3.2.7. Enfin,
on a justifié par I’exemple du compteur dé 16 bits, la nécessité de considérer 1’analyse de
testabilité et I’insertion de points de test au niveau des signaux internes des modules fonc-
tionnels. En effet, I'insertion de points de test a ce niveau permet d’augmenter la couver-
ture de pannes au cofit d’une augmentation modeste de la surface et du délai du circuit
résultant au niveau portes logiques. Aussi, le nombre de pannes redondantes est minimisé

ce qui permet d’avoir une bonne qualité de la génération de vecteurs de test.
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CHAPITRE 5

Conclusion

Nous avons présenté dans cette thése une nouvelle méthode d’analyse de testabilité et
d’insertion de points de test. On a considéré les circuits décrits au niveau RTL et spécifiés
en langage VHDL en supposant la méthode de balayage complet et un environnement de
test aléatoire et de test intégré (BIST). La méme méthode peut étre appliquée pour le cas

des circuits spécifiés en langage Verilog.

Nous avons développé des mesures de testabilité au niveau RTL afin d’identifier les
bits des signaux et variables qui sont difficilement contrélables et/ou observables. Un
algorithme est ensuite utilisé pour sélectionner un ensemble de points de test. Ces derniers
sont ensuite insérés dans la spécification VHDL. Au niveau VHDL, chaque point de test
est défini par une fonction pour le point de contrdle ou une procédure pour le point
d’observation. Un package a €té défini incluant toutes les définitions des fonctions et pro-
cédures utilisées pour I’insertion de points de test. Ces points de test sont une partie inté-
grale de spécification VHDL et deviennent une partie de la spécification. De cette
maniére, I’outil de synthése peut optimiser simultanément la logique fonctionnelle du cir-
cuit original et la logique des points de test insérés en tenant compte de toutes les contrain-
tes de conception a savoir, la surface, la vitesse du circuit, la testabilité, etc. D’ol

I’avantage principal de notre méthode proposée.

Nous avons montré durant la validation de notre méthode, I’effet de I’insertion de

points de test au niveau RTL sur la couverture de pannes du circuit au niveau portes logi-
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ques. Nous avons montré par des résultats expérimentaux qu’une insertion d’un petit nom-
bre de points de test permet d’augmenter la couverture de pannes d’une maniére
considérable. Ce qui permet en effet, d’illustrer une bonne estimation des mesures de
testabilité que nous avons développées. Nous avons aussi démontré qu’une insertion de
points de test au niveau RTL (avant la synthése logique) n’implique pas nécessairement
une augmentation de la surface et/ou du délai du chemin critique du circuit aprés la syn-

these.

Nous avons considéré dans notre méthode I'analyse de testabilité et I’insertion de
points de test des signaux internes des modules fonctionnels (implantation des opérations
VHDL) afin d’augmenter la couverture des pannes. Cependant, cette augmentation de la
couverture de pannes est obtenue au détriment d'une complexité additionnelle qui est due
a la décomposition des modules fonctionnels en sous-modules fonctionnels élémentaires
et A I'analyse de testabilité des signaux internes. Nous avons défini une fonction (procé-
dure) VHDL permettant de décomposer les modules fonctionnels et insérer un ensemble

de points de contrdle (d’observation) au niveau des signaux internes.

Nous avons considéré dans notre méthode I’analyse de testabilité et 1’insertion de
points de test chaque bit de chaque signal/variable indépendamment des autres bits du
méme signal/variable, ce qui n’est pas le cas pour les autres méthodes. En effet, cette
insertion au niveau bit permet de réduire la surface additionnelle et rend la méthode plus
proche de I’insertion structurelle. Aussi, notre méthode supporte tous les types de données
des signaux/variables (entier, vecteur de bits, bit, etc.). L'accés aux bits individuels d’un
signal/variable déclaré de type entier dépend de 1’outil de synthése utilisé pour la synthése
du circuit au niveau portes logiques. En effet, chaque outil de synthése fournit un ensem-

ble de fonctions pour convertir les types entier (vecteurs de bits) vers vecteurs de bits
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(entier). Avec Synopsys, on utilise les packages standard de IEEE ol les fonctions de con-

version sont définies afin d’accéder au bits d’un signal/variable de type entier.

Enfin, nous avons développé un outil logiciel pour implanter notre méthode d’une
complexité de 14,000 lignes en langage C. L'entrée de |’algorithme est une spécification
VHDL originale et la sortie de |'algorithme est une spécification modifiée incluant les
points de test qui est facilement testable au niveau portes logiques dans un environnement

de test aiéatoire.

On doit admettre que la méthode que nous avons développée dans cette thése repré-
sente a notre avis une contribution importante dans le domaine de la testabilité des circuits
intégrés numériques. Cependant, plusieurs améliorations et extensions sont envisageables
a notre méthode. Une étape importante de validation de notre méthode est de la comparer
a une méthode d’analyse de testabilité et d’insertion de points de test au niveau portes
logiques. En effet, il serait intéressant de faire une correspondance des bits des signaux/
variables du niveau RTL (avant la synthése logique) au niveau portes logiques (aprés la
synthése logique). De cette maniére, on peut vérifier si un bit donné d’un signal/variable
au niveau RTL est difficile & controler et/ou a observer, I’est aussi au niveau portes logi-
ques. Un probléme majeure a tenir compte est la propagation des constantes durant le pro-
cessus d’optimisation, certains points de test insérés au niveau RTL peuvent ne pas étres

générés au niveau portes logiques aprés la synthése.

Nous avons utilisé dans notre méthode un algorithme vorace (greedy) pour la sélec-
tion de points de test. En effet, n’importe que! algorithme plus efficace [119] peut étre uti-
lisé pour réduire le nombre de points de test requis tout en augmentant la couverture de

pannes.
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Nous n’avons pas considéré dans notre méthode I'effet de partage de ressource sur la
méthode d’analyse de testabilité et d’insertion de points de test. L'outil de synthése de
Synopsys utilise une technique de partage de ressources au niveau de chaque processus
VHDL. 1I serait intéressant d’explorer la relation entre le partage de ressources et I'ana-

lyse de testabilité au niveau RTL.

Enfin, nous voyons comme extension importante de ce projet de recherche est la véri-
fication des régles de conception pour la testabilité (Design Rule Checking - DRC) au
niveau RTL. Comme pour le cas de I'insertion de points de test au niveau RTL, on peut
appliquer la technique du DRC au niveau RTL et ainsi modifier le circuit au niveau RTL

afin de satisfaire toutes les régles de conception pour la testabilité.
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Annexe 1. Controllability and Observability

computation

1.0 Introduction

Dans cette annexe nous allons présenter toutes les formules de calcul de mesures de
testabilité que nous avons développé dans notre méthode d’analyse de testabilité et
d’insertion de points de test. Ces mesures de testabilité sont définies et calculées au niveau
fonctionnel pour les différents types d’opérations VHDL sans connaitre aucun détail de
leur implantation au niveau portes logiques. Ceci nous permet de réduire les erreurs de
calcul dues aux problémes de reconvergence dans les circuits décrits au niveau portes
logiques. Ces mesures consistent a calculer la controlabilité (observabilité) des sorties
(entrées) de chaque opération VHDL. Cet annexe présenté en anglais est un rapport tech-

nique interne.

1.1 Controllability Calculation
1.1.1 Controllability computation for an n-bit adder

We wish to compute the Controllability on the outputs of an n-bit adder, given the
Controllability on its inputs, assuming that the inputs are independent. When two n-bit

binary numbers a and b are added, each bit of the sum s is a function of the corresponding
bits of a and b and of the carry from the next less significant bits. The truth table for the jth

sum bit s; and the @+ carry bit c;,, are shown in Table 1.
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Table 1: The truth table of 1-bit adder

4 | N b | s | G
0 0 0 0 0
0 0 1 1 0
1] 1 0 1 0
0 1 1 0 1
1 4] 0 1 0
1 0 1 0 1
1 1 0 0 1
1 1 1 1 1

The 1-Controllability measures C,(s;) and Cy(c;,) can be computed by summing up
the minterms leading to 1, as follows:
C,(s) = Cylc) x (Cy(a) xCy(b)) +Cy(a,) xC, (b)) +
C,(c;)) x (Cy(a) xCy(b) +C,(a;) xC, (b)) .
Ci(c;.y) =Colc) xC(a) xC, (b)) +C(c;) X

(1-Cy(a) x Cy(b)))

Since C(¢;) = 1-C,(c;) ,Cy(a;) = 1-C,(a;) and Co(b) =1-C, (b)),

C,(s;) and C, (c;, ) can be rewritten as follows:

C,(s) = a+C,(c) ~2% (axC,(c,)) (A.1.1)
C,(c;,,) = axC, (c) +C (a) xC,(b) (A.12)
where a = C,(a)) +C,(b) -2xC,(a) xC, (b)) . (A.1.3)

Note that o is the probability that (a,@® b;) = 1 and, consequently, Cy(s;) is the
probability that (a;®b,®c) = 1.
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To compute the Controllability of each output of an n-bit adder, we can use a cascade
of n full adders configured as a ripple-carry adder which is reproduced again in Figure
A.1.4. There is no reconvergent fanout in this circuit and all inputs are independent, hence
the Controllability computed on this tree structure is exact. To find the Controllability
measure C,(s;) at the output s;, Equations (A.1.1), (A.1.2) and (A.1.3) can be used for each
1-bit adder, and bit i can be evaluated when bits 0, 1, ..., i — 1 have been computed. The
calculation can be made in linear time in terms of the number of inputs. The same struc-
ture can be used to compute the Controllability of a subtractor using 2's-complement rep-

resentation of negation.

29 bo

\

c Cp-1 cout

¢o

Sp

So Sp-1

Figure A.1.4 A ripple-carry adder composed of n full adders

1.1.2 Controllability of the outputs of an n-bit multiplier

We wish to compute the Controllability on the outputs of an n-bit multiplier as shown
in Figure A.1.5. This computation is much more complicated that for an adder due to the
dependencies between the multiplier blocks. Unlike the adder, the multiplier cannot be

decomposed into independent blocks.



128

-“‘\\ 8[ 0 -

;\\0-\ / 1

Multiplier

S[0 ... 2n-1]

Figure A.1.5 An n-bit multiplier

Given the controllability measures of the inputs, the exact controllability measures on

22n

the outputs can be found by performing 2" operations.

The computation of the probability of occurrence of each number A (0 £ A <2"-1)
is based on the controllability measure on each input bit. Let us give an example. Suppose

that n = 2, then for the inputs:
P(A=0) = P(A[0]}=0) * P(A[1]=0) P(B=0) = P(B[0]=0)*P(B[1]=0)
P(A=1) = P(A[0]=1)*P(A[1]=0) P(B=1) = P(B[0]=1)*P(B[1]=0)
P(A=2) = P(A[0]=0)*P(A[1]=1) P(B=2) = P(B[0]=0)*P(B[1]=1)
P(A=3) = P(A[0]=1)*P(A[1]=])  P(B=3)=P(B[0]=1)*P(B[1]=1)
The probability to have S = 2 is computed as follows:
P(S=2) = P(A=1)*P(B=2) + P(A=2)*P(B=1).

This method based on the truth table is exact for an n-bit multiplier with n < 10.
However, when n exceeds 10, the memory requirements and the CPU time can become

very excessive.
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One solution to reduce this complexity is to decompose the multiplier into a number
of smaller multipliers. For example, an n-bit multiplier can be composed using 4 m-bit
muitipliers (with m = n/2) as compactly described in Figure A.1.6. This method does not

compute the exact controllability but gives, in our opinion, a good measure of controlla-

bility.
By, 5, &,
»\04‘"“ % ;ﬂw ;\ﬂ%""ﬂ 5"1 N %"“ ?”"J
PS¢[0...2m-1] PS,{m...m+n-1] PS,[m...m+n-1] PS;[2m...2n-1}
S=PSy + 2™ (PS; + PS;) + 22™PS,

Figure A.1.6 n-bit multiplier ccl)lxlnzgosed of 4 m-bit multiplier (m =

1.1.3 Controllability of the output of an n-bit comparator

When two unsigned numbers A and B are compared, the relations of interest are (A >
B), (A >=B), (A =B), (A #B), (A <=B) and (A <B). We compute the Controllability of
(A = B) and (A < B), and deduce the Controllability of the other ones, e.g., C{(A > B) =
Co(A <= B). Let the two n-bit numbers to be compared have the form: A=A, Ap.2 .. Ag
and B=B,_; B, ... By

The 1-Controllability of the output of a 1-bit equality comparator is:
C,(A;=B)=1-C,(A,;®B) (V i=0,...,n-1) (A.1.7)

Therefore the Controllability of the output of an n-bit equality comparator becomes:
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n-1
C,(A=B) = [][C,(A;=B) (A.1.8)
i=0

The logic equation for (A < B) may be written as:

(A<B) = ((A,_,<B,_ ) V(A,_;=B,_|) A(A,_,<B,_)))... v

n-1
((A,_ =B, )A(A,_,=B, _ ) A...A(A; =B))) A (A;<B). (A.1.9)
Thus, 1-Controllability of (A < B) is given by the following formula:

C,(A<B) = C,(A,_,<B,_ )+ (A.1.10)

n-1 i
> (Cl (A,_1-i<B,_ ) x[I¢ (An-j=Bn—j)]

i=] j=1

The other comparator expressions can be derived as follows:

C,(ASB) = C,(A<B) +C,(A=B) (A.1.11)
C,(A>B) = 1-C,(A<B) (A.1.12)
C,(A2B) = 1-C,(A<B) (A.1.13)

1.1.4 Controllability of the output of a multiplexer
Consider a multiplexer of n control inputs (cg ¢;...c.;) and 2" possible data inputs,

(Ag A ... AJ")) in which each input A; and the corresponding output consist of m bits.
The 1-Controllability of the output is taken as the sum of the 1-Controllabilities of the
inputs combined with the 1-Controllabilities of the control inputs. The general formula to

compute the Controllability at the output is as follows:
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2"-1
C,(S(k)) = ) C,(A;(k)) xC, (control,A,(k)) , where (A.1.14)
i=0

k=01,..m-1,i=0,1,..,2" -1, mis the number of bits of each input and the out-
put, and C, (control, A, (k)) is the I-Controllability on the control inputs such that data
input A, (k) is selected to the output S, (k) .
1.1.5 Controllability of a fan-out stem

A fan-out stem is a point where a driving signal is connected to more than one combi-
national or register inputs, these inputs are then the fan-out branches.
The Controllability of a fan-out branch is equal to the Controllability of its stem.
1.1.6 Controllability computation for standard logic gates [15]

In the following section we give the 1-Controllability and Observability computation

of standard logic gates, with n inputs /,, /,, ..., /, _, and one output S.

And gate
n-1
c, 8 =J]c,uy (A.1.15)
i=0
Or gate
n-1
C,(8) =1-TJa-¢,U)) (A.1.16)
i=0
Nand gate
n-1
C,(8) =1-T][c, (A.1.17)

i=0
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Nor gate

n-1

C,(8) = [T a-c,u)) (A.1.18)
i=0

Inverter gate (one input I)
C,(85) = 1-C (D (A.1.19)
Xor gate with two inputs I and I,

C,(8) = C,(Iy) +C,U,) =2xC, (Ip) x C, () (A.1.20)

1.2 Observability calculation

Combinational Observability O (/, S) of a line / is defined as the probability that a
signal change on this line will result in a signal change on an output S. For multiple output
modules, the Observability of a line must be computed relative to each output and the
maximum Observability value over all outputs is used.
1.2.1 Observability computation for an n-bit adder

Consider again the n-bit ripple-carry adder shown in Figure A.1.4, and let us compute
the Observability of each input. According to the truth table of a 1-bit adder, the change on

any input a;, b; or ¢; is always observable at s;. It follows that:
O(a,s) =0(b,s;) =0(c,s) =0(s), i=0,..,n-1 (A.1.21)

The Observability of an input at level i at the other outputs k, k> i, depends on the

propagation of the carry from stage i to these outputs.
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For instance, to observe a; at s such that ¥ = i+1,...,n, we have to set
(b;®c;) =1 and (ajebj) =1,forall j suchthat j = i+1,...,k- 1. Equation
(A.1.22) gives the general formula to compute the Observability of each input a; at outputs

k,suchthatk = i+ 1, ...,n.

k-1
O(a,s,) = [cl (c;®b) x [] € (ajebj)]xouk), i=0,..n~1, (A122)

J=i+l

The resulting Observability value of input i is the maximum value of Equations (A.1.21)

and (A.1.22),ie., O(a;) = max, ..., [0(a,s,)] . (A.1.23)

Similar formulas can be used to compute the O (b, s,) and O(c,s,) (in particu-

lar for cp).
1.2.2 Observability of the inputs of an n-bit multiplier

To compute the Observability of the multiplier, we use the same method used for
computing the Controllability of the inputs. For an n-bit multiplier with n <= 10, we use
the corresponding truth table of the multiplier to compute the observability of each bit
input. However, when n is over 10, we decompose the multiplier into small blocks as
shown in Figure A.1.6 in this Appendix. Then the observability is propagated through the
multipliers and adders blocks.
1.2.3 Observability of the inputs of an n-bit comparator

Consider a comparator with two inputs A and Bof the form A=A, A, ;.. Agand B
= B, Bp.2 -.- Bg, and output S.

Equality comparator (A = B)
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The Observability of each input A; or B; at the output S of the comparators (A = B)

and (A # B) is computed using Equation (A.1.24). The same Equation can be used to

compute the Observability of B; by substituting B; for A;.

n-1
O(A,S) = [ II1 ¢ (A= Bj)] x O (S) (A.1.24)
Jj=0/izj
Less than comparator (A < B)

To compute the observability of inputs of the (A < B) comparator, let A, = A; A,
2--Ajypand A_ = AgA,...A; . Define B_and B_ in a similar fashion. The operation of
this comparator is not commutative and thus different formulas are used to compute the
Observability of A and B. To observe the input bit A;, we have to maintain (A, = B))
and depending on the value of bit B; we have to inspect the relation between A_ and B_ .

The Observability of A, is computed using the following Equations:

O(A,S) =0(S)xC,(A,=B,)xa fori=12,..,n-2,where
o= C,(A_ 2B_)xC,(B)+C,(A_ <B_)x(1-C,(B)),
O(A,S) = 0(S)xC,(A,=B,)xC,(B) fori=0,and
O(A,S) = 0(S) xa fori =n-1,where

a=C(A_ 2B_)xC,(B)+C,(A_ <B_) x(1-C, (B)) .

By the same analysis, we compute the Observability value of the other comparator
types which are presented next.
Less than or equal comparator (A <= B)

The Observability of A; is computed using the following Equations:



O(A,S) =0(S)xXC,(A,=B,)xa fori=12,..,n-2,where
a=C (A SB_)xCy(B)+C,(A_ >B_) xC,(B),

O(A,S) = O(S) xC,(A,=B,)xC,y(B;) fori=0,and
O(A,S) = 0(S) xa fori =n-1,where

a=C(A_ <B_)xCy(B;)+C,(A_ >B_) xC,(B).

Greater than comparator (A > B)

The Observability of A, is computed using the following Equations:
O(A,S) =0(S)xC (A, =B)) xa fori=1,2,...,n-2, where
o=C (AL B )xCy(B)+C, (A >B_)xC (B),

O(A,S) =0(5)xC (A, =B,) xCy(B) fori=0,and
O(A,S) = 0(S) xa fori=n-1,where
oa=C/ (A £B_)xCy(B) +C,(A_ >B_) xC,(B).

Greater than or equal comparator (A >= B)

The Observability of A; is computed using the following Equations:
O(A,S) =0(S)xC,(A, =B )xa fori=12,..,n-2,where
a=C(A_ <B_)xCy(B)+C,(A_ 2B_) xC|(B),

O(A,S) = 0(S5)xC,(A,=B,)xC,(B) fori=20,and
O(A,S) = 0(S)xa fori=n-1,where

a=C(A_ <B_)xCy(B)+C,(A_ >B_) xC,(B) .

135
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1.2.4 Observability of multiplexer inputs
Consider again a multiplexer consisting of n control inputs (cq c;...c,.1) and 2" data

possible inputs, (Ag A; ... A3",)), in which each input A, and the output consist of m bits.
The Observability computation for the data inputs is:

O(A;(k)) = O(S(k)) xC, (control,A;(k)) , where C,(control,A;(k)) is the 1-

Controllability of the control inputs such that A ; (k) is connected to S, (k) ,

k=01,.m-1andi=0,1,...,2 -1.
The observability of the control inputs is more complicated than of the data inputs.

For example, consider the case of a 4:1 multiplexer composed of 4 inputs Ag, A;, A,, A,
one output S, and two control inputs ¢, ¢,;. For simplicity assume, m = 1. To observe cg,
we must consider the possible values of ¢;. If c; is 0 a change on cy from 0 to 1 will
change the output from Ag to A;. Therefore, to observe ¢y at S when c¢; is O requires
(Ap®A,) = 1. Similarly, ¢; = 1 requires (A, ® A;) = 1. The same analysis can be
used for the control input ¢; by considering the possible values of ¢y. The Observability
formulas for ¢y and c, are thus as follows:

0(cyS) = 0(8) x[(1-C,(c;)) XC (A, @A) + C,(c;) xC,(A,®A4,) ].

0(c;,8) =0(S)x[(1-Cy(cy)) XxC(Ag@A,) + C (cg) xC (A BA,) ].
For a general multiplexer, the observability of a control input c; is computed using the

following formula:
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MA-i=l_| px2i+l+2i_l
o(c’.)zMaxk z Z C,(Bj)xCI (control, Bj) x0(Sk)) | (A.1.25)
p=0 j=px2i4‘l

where k =0,1,..m-1, ﬁj = [Aj(k) eAj+2,(k)] and
C, (control, B j) is the 1-Controllability of the control inputs such that the inputs A (k)
and A_,'+z' (k) are mutually exclusive, i.e., Bj = 1.

1.2.5 Observability computation of a fanout stem [15]
The observability of a fanout stem, s, is related to the observability at each fanout

branch of the fanout stem. Let n be the number of fanout branches for a fanout stem and

let O (b;) bethe observability value at the i branch. Then the observability of the fanout

stem is computed using the following Equation:

O(s) = 1-TJ (1-0(b)) (A.1.26)
i=1

1.2.6 Observability computation for logic gates [15]

Consider gates with n inputs 1, /,, ..., 7, _, and one output S.

And gate

n-1
oy =0 x [ ¢ (A.1.27)
(i=0)/(i=))



Or gate

Nand gate

Nor gate

Invert gate

n-1
oup =oHx I a-c

(i=0)/(i=))

n-1

oy =o0®x ] ¢
(i =0)/ (i%))

n-1
oy =0®x [ «a-¢Uy)
(i=0)/(i=))

0(s) =0

Xor gate of n inputs

1.3 Conclusion

O(I) = 0(S) with j=0,1,...n~1
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(A.1.28)

(A.1.29)

(A.1.30)

(A.1.31)

(A.1.32)

Nous avons présenté les formules de calcul de mesures de testabilité au niveau fonctionnel

des opérations VHDL. Ces mesures sont propagées a travers le graphe acyclique dirigé

(DAG) afin d’identifier tous les bits des signaux et variables qui sont difficiles a tester.
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Annexe 2. Construction of Directed Acyclic Graph

2.0 Introduction

Dans cet annexe qui constitue un rapport technique interne, nous décrivons toutes les
étapes de construction du graphe acyclique dirigé (Direct Acyclic Graph - DAG). Ce der-
nier est obtenu a partir de la spécification VHDL du circuit. Les noeuds internes du DAG
représentent les différentes opérations VHDL et les arcs représentent les signaux et les
variables de la spécification VHDL. Les noeuds sources (puits) du graphe représentent les
entrées (sorties) primaires et pseudo-primaires du circuit. Les entrées/sorties pseudo-pri-
maires sont représentées par des registres qui sont synthétisés a partir de la spécification
VHDL du circuit. Le DAG est utilisé pour propager les mesures de testabilité qui sont
décrites en annexe 1. Un certain nombre d’exemples sont présentés pour illustrer la cons-

truction du DAG.
2.1 DAG construction steps
The construction of the DAG is based on the steps listed below. Next, we describe

each step in detail.

1.Generate Control and Data Flow Graph (CDFG) for each process of the VHDL specifi-

cation.
2.Unroll all for...Ioops statements by adding new nodes to the CDFG.
3.Expand procedures/functions by adding new nodes to the CDFG.
4.Convert data types to bits.
5.Translate the resulting CDFG into a DAG.

6.Connect DAG graphs of individual process to produce the global DAG.
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2.1.1 Generation of CDFG

Each VHDL process can be transformed into a Control Flow Graph (CFG) to repre-

sent the control flow of operations. The CFG is a directed graph defined as:
CFG = (V,E), where
V is a set of nodes corresponding to the different VHDL sequential statements:

V=V, uV,uV,uV,, where
V,, is the set of synchronization nodes (wait statements),
V, is the set of conditional statement nodes (if, case),
V, is the set of for...loop statement nodes,

V, is the set of other nodes (signal/variable assignments, procedure calls,...).

and E is the set of edges representing the flow of control.

Each node of a CFG is associated with a Data Flow Graph (DFG). Each node of DFG
represents one operation in the VHDL specification, and DFG edges represent signals and
variables connecting the nodes. There is an edge from operation o, to operation o; if the

result of operation o; is input to operation o;. A CFG in which each node is a DFG is called

a CDFG. Figure A.2.1 shows a VHDL specification and its corresponding CDFG. The
node numbers are indicated as comment (starting with “--""). Node S1 represents the
“wait” statement and node S2 corresponds to the conditional “if”’ staternent. Signal assign-
ment (variable assignments) are represented by nodes S4, S6 and S7 (S3 and SS5). Each
node of CDFG is associated with a Data Flow Graph describing the data dependencies in

the staternent, an example is given in Figure A.2.1 for node SS.
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entity example is
port (A, B,C :ininteger;
CLK :in bit;
K : out integer);
end;
architecture behavior of example is
signal § : integer;
begin
process A B
variable VAR: integer; CDFG generation -
wait until CLK = '1";  -S1
if (A=1)then -S2
VAR = A +B; -83
S<= VAR; -84 VAR
else Data Flow Graph)
VAR = A - B; -85
S<= VAR; --86
end if;
Ke=S +C; -87
end process;
end;
|
Figure A.2.1 An example of a CDFG generation.
2.1.2 Loop unrolling

For...loop statements are used to repeat a sequence of operations for a constant num-
ber of times. The result of synthesis would be a replication of the hardware corresponding
to the statements inside the loop, one for each iteration. Two sequential statements are
used only with loops: the next statement, which skips the remainder of the current loop
iteration, and the exit statement, which terminates the loop. These statements are modeled
as conditional if-branches. After unrolling the loop, the CDFG is augmented by new
nodes corresponding to each iteration of the loop.

2.1.3 Expansion of procedures/functions

Each procedure call is expanded in-line. The contents of the procedure are first copied

into the process in place of the call. Then, the actual parameters are substituted for the for-

mal parameters of the procedure.
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Functions are expanded in a similar fashion except that a function is expanded imme-
diately before the expression that calls it. Here also, the CDFG is augmented by new

nodes due to procedures/functions expanding.

2.1.4 Data type conversion

If already not declared as such, all VHDL data types are converted into bits. The main
issue with enumerated types is the encoding of the possible values. By default we can con-
vert them into bit-vectors whose length is determined by the minimum number of bits
required to code the number of enumerated values, and the actual code assigned to each
value corresponds to the binary representation of the position in the type declaration
(starting from zero).

Integer subtypes are defined using subranges that impose bounds on the possible val-
ues. They are encoded using bit-vectors whose length is the minimum necessary number
of bits to hold the defined range. If the range includes negative numbers, it is encoded as a
2’s-complement bit-vector. In general, bits of an integer type value are not directly acces-
sible and depends on the synthesis tool we use. No assumption is made on the location of
these bits. Specific functions translating an integer into bit vector and back are defined and
exported by packages provided in the synthesis tool environment. In our method, we use
the standard packages of IEEE in which functions translating an integer to bit_vector and
back are defined. We use these function in order to access a specific bit of a signal/variable
declared as an integer data type.

2.1.5 Translation of the CDFG into DAG

The next step is to translate the resulting CDFG of VHDL process into 2a DAG. Syn-
chronous registers are inferred on signals and some variables assigned in a clocked pro-
cess. However, once we separate the present and the next states of registers into separate
nodes, we obtain a DAG. The source nodes are the primary inputs and present state values

of registers and the sink nodes are the primary outputs and the next-state values. The pri-
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mary inputs (outputs) of the DAG are all the input (output) signals of the entity port decla-
ration, and they correspond to all signals that are only read (assigned) and not assigned
(read) in the VHDL specification.

Pseudo-primary inputs (outputs) correspond to synthesized register outputs (inputs).
Identification of synthesized registers

Registers in a synthesized RTL VHDL specification are inferred on some signals/
variables used in clocked processes. We thus have to first identify clocked processes in the
VHDL specification. In the following, we give some rules that determine when registers
are inferred on signals/variables:

Rulel: All signals that are assigned new values within a clocked process are syn-
thesized as outputs of registers.

Figure A.2.2 gives an illustration of this rule: Signals Q1 and Q2 in the specification
in Figure A.2.2(a) are synthesized as registers (D-FFs) in Figure A.2.2(b). In the case of
unclocked processes, all signals are synthesized as intemnal wires.

Other registers correspond to some of the variables assigned new values in clocked
processes. Figure A.2.3 gives an example of a clocked process in which the variable VAR
in Figure A.2.3(a) is synthesized as a wire in the circuit of Figure A.2.3(b). This is because
the variable VAR is always the target of an assignment before being read. Therefore, no
register is required to memorize its value from one clock cycle to the next. This interpreta-
tion of variables is expressed in the following rule. Like signals, all variables assigned
new values in unclocked processes are synthesized as internal wires.

Rule2: Between two synchronization statements, if a variable is always the target of
an assignment before being read, this variable does not infer any register and is mapped

to a wire.



Process

Begin
wait until CLK = *1°;
Q! <= A and B;
Q2<=AandC;

end Process;

Synthesis

(@

A > | Q1
B
CLK

A Q2

()

Figure A.2.2 Dlustration of Rule 1.

Process
variable VAR: bit;
Begin

wait until CLK ='1";
VAR := A and B;
Q<= VAR and C;
end Process;

Synthesis
—_—

(a)

2 33'%3 B

(b)

Figure A.2.3 Illustration of Rule 2
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Now we give an example in which a variable in a clocked process is synthesized as a

register, as shown in Figure A.2.4. Between two synchronization statements, the variable

VAR in the VHDL specification in Figure A.2.4(a) is read at least once before appearing

as the target of an assignment. Therefore, a register is needed to store the value of VAR.

Note that in this example, reading a variable does not necessarily mean having it in the

right hand side of an assignment. A *case” expression, an “if” condition or an “in” param-

eter of a procedure or a function are other ways of reading it. This leads to the following

rule.
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Rule 3: Between two synchronization statements, if a variable is read at least once
before appearing as the target of an assignment, this variable implies storage of data

and thus a register is synthesized.

Process

variable VAR: bit C - ) Q.

Begin Synthesis CLK
waituntil CLK = 1" ; o

Q<=VARand C; A~ . |
B VAR

VAR ;= A and B; CLK
end Process;

() (b)

Figure A.2.4 lllustration of Rule 3.

Up to now we only considered processes with one wait statement placed as the first or
as the last statement in the process. The same rules can be applied to identify registers in
the case of clocked processes with one wait statement placed anywhere in the process.
Figure A.2.5 gives an illustration of this case in which the variable X is synthesized as a
wire, since between two consecutive wait statements, it is always set before being read.
However, the variable Y infers a register since it is read at least once before being set to a
new value. Note that signals Q1 and Q2 are synthesized as registers since they are

assigned new values in the given process (Rule 1).
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Process C 4 X kel}
variable X, Y: bit A+

Begin
Ql <=X; i
Synthesis c - Q2
wait until CLK = *1";
X:=AandC: CLK
Q2<=YandC; Y

Y:=AandB; 3— )_
R CLK

end Process;

Figure A.2.5 Illustration of rule 3

Finally, Figure A.2.6 shows the case of a process with three wait statements synchro-
nized on the same clock signal, CLK. Like clocked processes with one wait statement, the
same rules can be applied to identify signals and variables that are synthesized as regis-
ters, i.e., between two consecutive synchronization statements we must analyze the use of
variables. In Figure A.2.6, variable X is synthesized as a wire, because between two con-
secutive wait statements (w1 and w2), it is always set before being read. Variable Y is syn-
thesized as a register, however, because it is read at least once before being set (between
wait statements w2 and w3). Note that in the multiple wait statements, an implicit state
variable is inferred whose bit-width is determined by the number of bits required to
encode the number of wait statements in the process. In Figure A.2.6, two registers are

required to encode the state of the process (w1, w2 and w3).
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e —

Process

Variable X, Y: BIT;

begin

wl: wait untl]l CLK = ‘1’;
X :=Aand B;
R<=CorX;

w2: wait until CLK = “1’;
S<=CorY;
Y:=AandB;

w3: wait until CLK = ‘1";
Y:=AandC;
Z<=CorY,

end process;

Figure A.2.6 A VHDL process with multiple
wait statement.

Register identification algorithm

We have seen how registers are inferred on some signals and variables in VHDL
specifications. In the following, we give the main steps of an algorithm for identifying
these signals and variables in a clocked process. We assume in the first step that a clocked
process has been recognized in the VHDL specification. The algorithm will interface the
intermediate representation (VIF) produced by the VHDL analyzer. Note that this algo-

rithm is the same as used by most synthesis tools.

Algorithm 1: identification of registers in VDHL specification

Input: VHDL specification
begin
Identify all clocked process in the VHDL specification
For all clocked processes do (
For all signals assigned in the process do
infer a register;
For all variables assigned in the process do {
if between two consecutive wait statements the variable is always set before read then
not infer a register;
else
infer a register;

end;
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Identification of multiplexers
In this section we give a translation for the VHDL conditional statements (“if” and

“case”). A new node type is added to the DAG representing the multiplexer operation. In
fact, each conditional statement (“if” or “‘case”) is translated into a set of multiplexers with
one output for each signal/variable assigned within the conditional statement. The condi-
tion expression translates into a set of nodes which feed the control input of each multi-
plexer. The data inputs to each multiplexer are fed from the nodes of the corresponding
expression being assigned. Thus, to translate each conditional statement to a multiplexer
operations, we have to find its scope, i.e., its corresponding end-statement. The CDFG
generated by LEDA tools [48] needs some transformations in order to translate each con-
ditional statement (“if’, “‘case”) to a multiplexer operation. Let us take an example to
illustrate this transformation. Figure A.2.7(a) gives a CDFG with three conditional state-
ments in which the corresponding end-statements of each conditional statements are not
included in the original CDFG generated by LEDA tools.

The new CDFG including the end-statement nodes (shown shaded) of each condi-
tional branch is given in Figure A.2.7(b). For each signal/variable used between an if-con-
ditional statement and its corresponding end-staternent, we associate a multiplexer

operation. This transformation is implemented in an algorithm.



149

(b)
Figure A.2.7 (az An example of a CDFG without end-statement nodes.

a modified CDFG including the corresponding end-

) example o
statements

2.1.6 Connecting of processes

A VHDL specification consists of a set of interacting processes (clociced and
unclocked). Entity ports and internal signais (declared in the VHDL architecture) are used
to communicate between the processes. The connection between processes is represented
as a directed graph. However, we have seen that each VHDL process can be transformed
into a CDFG which is represented as a DAG. Hence, the global VHDL specification is

also represented as a DAG.
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2.1.7 Application

In this section we give some application examples of constructing the DAG used for
TMs computation. Figure A.2.8 gives a VHDL example in which the complete DAG used
for TMs computation is also presented. In this clocked process, signal S1 and K are syn-
thesized as registers whereas the variable VAR as a wire. Note that signal S1 will be con-
sidered as a pseudo-primary input/output since it is declared as an internal signal in the
VHDL specification. The next example is presented in Figure A.2.9. In this example, the
variable VAR is assigned different expressions in the process and used by more than one
signal. In this example, the variable VAR is read before it is used by signal S1 and thus it
is synthesized as a register. Thus, the VAR expression to be used by S1 will be the last one
taken by VAR when the process execution resumes. However, for signal K, variable VAR
is assigned before being used by this signal and it is used as a wire for this signal. Figure
A.2.10 illustrates a VHDL specification in which an if-statement is used. The complete
DAG for TMs computation is also given in the corresponding Figure A.2.10. Note that for
conditional statements (if, case, exit and next), a number of multiplexers will be added for
appropriate signals. As in the example in Figure A.2.10, a mux is associated to signal K
since its expression to be assigned depends on the condition in the if-statement. Figure
A.2.11 gives a VHDL example with an unspecified if-statement. Signals and variables that
are not assigned in all conditions of the if-staterent will infer sequential loops to retain
their last values. Figure A.2.12 gives an example of a for...loop statement with fixed and
known bounds. Note that we unroll each loop declared in the VHDL specification and our
method can support nested loops. Figure A.2.13 and Figure A.2.14 give the corresponding
DAG for the next and exit statements respectively. Finally, Figure A.2.15 gives the DAG

when a procedure is used in the VHDL specification in which a graph is associated to it.



151

entity example is
port (A, B, C : in integer range from Oto |

CLK :inbit;
K: in integer range from O to 1);

end example;

architecture behav of example is

signal S1: in integer range from Oto |;

begin

process

variable VAR: in integer range from Oto I;;

wait until CLK = '1";
VAR := A +B;
Sl <= VAR;
K<=S§1*C;

end process;

end behav;

DAG for TMs

A e L] [
VAR

| - Pseudo-primary inpmloﬂ
[ Primary input/output

Figure A.2.8 A VHDL example of simple assignment
statements.

entity example is
pont (A, B, C: in integer range from O to 1;

CLK  :inbit
K  :outinteger range from O to I);

end example;

architecture behav of example is

signal S1: integer range from O to |:

begin

process

variable VAR: integer range from O to 1;

wait until CLK =°1";
Sl<=VAR+C;
VAR = A +B;
K<= VAR - SI:
VAR =A-B:
end process;

II end behav;

DAG for TMs

] Pseudo-primary input/output
] Primary input/output

Figure A.2.9 A VHDL example of simple assignment
statements.
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entity example is
port (A, B, C : in integer range from O 10 1;
CLK :inbit;
K  :outinteger mange from 0 (o I);
end example;
architecture behav of example is
signal S1: integer range from I to 0;
begin
process
variable VAR: integer range from Oto 1;
begin
wait until CLK =°1";
If (A =1)then
VAR := A +B;
K<= VAR +C;
eise
VAR :=A-B;
K<=VAR+C;
end if;

end process;
end behav;

C3  Pscudo-primary inpuvoutput
[] Primary input/output

DAG for TMs
____>.

Figure A.2.10 A VHDL example with if-statement.

entity example is
port (A, B.C: irvmeger range from Oto I;
sin bit ;
K : out integer range from O to I);
end example;
architecture behav of example is
signal S1: integer range from Dto 1

process .
variable VAR: integer range from 0 to {;
wait until CLK = '1";
If

DAG for TMs
—_—’

- Pseudo-primary input/output
] Primary input/output

Npraie

Figure A.2.11 A VHDL example with an unspecified if-

statement.
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enﬁty(znglge_is igned (1 do 0)
n (A, B, C: in unsi wnto 0);
po CLK :in bit;

n L]
K : out unsigned (1 downto 0));
end example;
architecture behav of example is
begin
rocess
n
wait until CLK = '1";
ForlinOto 1 lw&en
If (A(®)="1")
K() <= A(l) + B(I);
end if;
end loop;

K(0) <= A(0) - B(1);
end process;
end gehav;

DAG for TMs
———]

] Pseudo-primary input/output
] Primary input/output

Lao | [ a0 ] [eo | [B0 ] [k ]

[xo | [xw |

Figure A.2.12 A VHDL example with for...Joop statement.

entity example is
port (A, B, C: in unsigned (1 downto 0);
CLK :in bit;
K : out unsigned (1 downto 0));
end example;
architecture behav of example is
begin
rocess
egin
wait until CLK ='1";
Forl in 0 to 1 loop
next when (A(I)="1");
K{d) <= A(I) +B(I);
end loop;
end process;
end behav;

(3 Pseudo-primary input/output
{1 Primary input/output

DAG for TMs
SRR~

Figure A.2.13 A VHDL example with next

statement.
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gin
wait until CLK = '1°;
For1in0Qto I loop
exit when (A(I) = 'lg;
K{) <= A(I) + B(I);
end loop;
end process;
end behav;

B a———— |
A)
|entity example is
port (A, B, C : in unsigned (1 downto 0);
CLK rinbit;
K : out unsigned (1 downto 0));
¢nd ple;beha le is
arthli‘tecmn v of example DAG for |G "
i T™
rocess ‘ S I

A(l)

L] Pseudo-primary input/output
] Primary input/output

K@)

B(0) B(1)

K()

K@) K

Figure A.2.14 VHDL example with exit statement.

Entity (exajm leis 0103
rn ,.C :ininteger range O to 3;
lmCLK :in bit; 8 8
: out integer range 0 to 3);
end example;

architecture behav of example is

procedure simple_proc(signal X. Y: in integer;
sx@al W: out integer)is

b:m_-ia le VAR: integer range 0 to 3:

: P"
if (X=1)then
We=X+Y;
else
W=X-Y;
end if;
end simple_proc;

ﬁgnnl Z: integer range 0 to 3;
begin
rocess
n
wait until CLK ='1";
simple_proc(A.B.Z);
K <Z Z?A:

end process;
end v;

DAG for TMs

S ———-

3 Pseudo-primary input/output

(] Primary input/output

-

Figure A.2.15 VHDL example with a procedure call.
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2.1.8 Conclusion

Dans cet annexe nous avons présenté les étapes principales de construction du DAG. Ce
dernier est ensuite utilisé pour propager les mesures de testabilité a travers les opérations

VHDL.
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Annexe 3. Définition du package incluant les points de
test

Dans cet annexe, nous décrivons le package incluant les définitions des points de test
insérés au niveau VHDL. Chaque point de contréle (d’observation) est décrit par une
fonction (procédure) VHDL synthétisable appelée “Insert_Control_Point(...)"”
(Insert_Observation_Point(...)). On a aussi inclu une fonction (procédure) appelée
Insert_Control_Equal(...) (Insert_Observation_Equal(...)), décrivant I’insertion de points

de contrble (observation) au niveau des signaux internes du comparateur d’égalité.

-~ Title : Package of Test Points (Control and Observation points),

- Copyright 1996.

-- Authors : Samir Boubezari, PhD student, Ecole polytechnique de

- Montréal

-- Supervisors : Eduard Cerny (Université de Montreal ) and Bozena Kaminska
-- (Ecole polytechnique)

-~ Note : Test Point Insertion project: logicVison and Ecole

- polytechnique de Montréal

Library IEEE;
use IEEE.std_logic_1164.all;
use [EEE.std_logic_arith.all;

use ieee.std_logic_unsigned.all;
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package Test_Points is

- Declaration of an enumerated type for the Control point

-—- (operations: OR, AND)

type CONTROL_POINT is (OR_POINT, AND_POINT);

- Declaration of the positions of control points as an array

-- of integers. This is only used in the modification of

-- functional modules

type POSITION_ARRAY is ARRAY(INTEGER range <) of INTEGER;
-- Declaration of an array of control points

type Cont_TYPE_ARRAY is ARRAY(INTEGER range <) of CONTROL_POINT;
-- Declaration of an array of signals used as control inputs for

-- test point insertion

type SIG_ARRAY is ARRAY(INTEGER range <>) of BOOLEAN;

-- Function to insert a control point in a signal/variable

-- SIG_VAR declared as STD_LOGIC_VECTOR.

function Insert_Control_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC_VECTOR;
CONT_TYPE :CONTROL_POINT,
POSITION :INTEGER;
TEST_IN :STD_LOGIC;
™ :STD_LOGIC) return STD_LOGIC_VECTOR;



- Function to insert a control point in a signal/variable
— SIG_VAR declared as an INTEGER.
function Insert_Control_Point(

SIG_VAR :INTEGER;

SIZE :INTEGER;

CONT_TYPE :CONTROL_POINT;

POSITION :INTEGER;

TEST_IN :STD_LOGIC;

™ :STD_LOGIC) return INTEGER;

~- Function to insert a control point in a signal/variable
-- SIG_VAR declared as BOOLEAN
function Insert_Control_Point(

SIG_VAR :BOOLEAN;

CONT_TYPE :CONTROL_POINT;

TEST_IN :BOOLEAN;

™ :BOOLEAN) return BOOLEAN;

-- Function to insert a control point in a signal/variable
-- SIG_VAR declared as STD_LOGIC
function Insert_Control_Point(

SIG_VAR :STD_LOGIC;

CONT_TYPE :CONTROL_POINT;

TEST_IN :STD_LOGIC;

™ :STD_LOGIC) return STD_LOGIC;
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-- function called from function Insert_Control_Equal()
function unsigned_Insert_Control_Equal(

L.R :UNSIGNED;

N :INTEGER,;

P :POSITION_ARRAY;

CONT_TYPE :Cont_TYPE_ARRAY;

TEST_IN :SIG_ARRAY) return BOOLEAN;

--function to insert N control points of type CONT_TYPE at positions

-- P on the internal signals of the equality comparator.
function Insert_Control_Equal(

LR :STD_LOGIC_VECTOR,;

N :INTEGER;

P :POSITION_ARRAY;

CONT_TYPE :Cont_TYPE_ARRAY;

TEST_IN :SIG_ARRAY;

™ :BOOLEAN) return BOOLEAN;

-- Procedure to insert an Observation point in a signal/variable
-- SIG_VAR declared as STD_LOGIC_VECTOR
Procedure Insert_Observation_Point(

SIG_VAR  :STD_LOGIC_VECTOR;

POSITION :INTEGER;

signal SCAN :out STD_LOGIC);
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-- Procedure to insert an Observation point in a signal/variable
- declared as an INTEGER
Procedure Insert_Observation_Point(

SIG_VAR :INTEGER;

SIZE :INTEGER;

POSITION :INTEGER;

signal SCAN :out STD_LOGIC);

-- Procedure to insert an Observation point in a signal/variable
-- SIG_VAR declared as STD_LOGIC
Procedure Insert_Observation_Point(

SIG_VAR  :STD_LOGIC;

signal SCAN :out STD_LOGIC);

-- Procedure to insert an Observation point in a signal/variable
-~ SIG_VAR declared as BOOLEAN
Procedure Insert_Observation_Point(

SIG_VAR  :BOOLEAN;

signal SCAN :out BOOLEAN);
-- Procedure to insert N Observation points of type CONT_TYPE
- at positions P on the internal signals of the equality comparator
Procedure Insert_QObservation_Equal(

L.R :STD_LOGIC_VECTOR;

variable V :out BOOLEAN;

N :INTEGER;

P :Position_ array;

signal SCAN :out Sig_array);

‘ end Test_Points;
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package body Test_Points is

- A function to insert a control point at a given bit position

-- of a signal/variable SIG_VAR which is declared as an array of bits

- (STD_LOGIC).

function Insert_Control_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC_VECTOR; -- The signal/variable to be modified
CONT_TYPE :CONTROL_POINT; -- The type of the control point (AND, OR)

POSITION :INTEGER; -- The position of the bit in SIG_VAR to modify
TEST_IN :STD_LOGIC; -- Extra control input used for control insertion
™ :STD_LOGIC -- TM = 1(0): Test Mode (Normal mode)

) return STD_LOGIC_VECTOR is
variable VAR : std_logic_vector(SIG_VAR’left downto SIG_VAR 'right);
begin
VAR = SIG_VAR;
if (CONT_TYPE = OR_POINT) then
VAR(POSITION) := (TM and TEST_IN) or VAR(POSITION);
else
VAR(POSITION) := (not TM or TEST_IN) and VAR(POSITION);
end if;
return (VAR);

end Insert_Control_Point;

-- A function to insert a control point at a given bit position
-- of a signal/variable SIG_VAR which is declared as an integer.
-- The function needs to convert the corresponding signal/variable

-- into a number of bits. This number is specified by the parameter
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- “SIZE”. Then we insert a control point of type CONT_TYPE at a
— given position “POSITION” and then converts the bit_vector back

-- to the integer type.

function Insert_Control_Point(
SIG_VAR :INTEGER; -- The signal/variable to be modified
SIZE :INTEGER; -- the number of bits required to encode SIG_VAR
CONT_TYPE :CONTROL_POINT; -- The type of the control point (AND, OR)
POSITION :INTEGER; -- The position of the bit in SIG_VAR to modify

TEST_IN :STD_LOGIC  -- Extracontrol input used for control insertion
™ :STD_LOGIC  -- TM = 1(0): Test Mode (Normal mode)
) return INTEGER is
variable VAR: std_logic_vector(SIZE-1 downto 0);
variable V  : std_logic;
variable V_INT: integer;
begin
VAR := conv_std_logic_vector(SIG_VAR,SIZE),
if (CONT_TYPE = OR_POINT) then
V := (TM and TEST_IN) or VAR(position);
VAR(POSITION) = V;
else
V :=(not TM or TEST_IN) and VAR(POSITION);
VAR(POSITION) :=V;
end if;
V_INT := CONV_integer(VAR);
return (V_INT);
end Insert_Control_Point;
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-- A function to insert a control point at a signal/variable
-- SIG_VAR which is declared as BOOLEAN type.
function Insert_Control_Point(

SIG_VAR :BOOLEAN; -- The signal/variable to be modified
CONT_TYPE :CONTROL_POINT; -- The type of the control point (AND, OR)
TEST_IN :BOOLEAN; -- Extra control input used for control insertion
™ :BOCLEAN -- TM = 1(0): Test Mode (Normal mode)

) return BOOLEAN s
variable V : BOOLEAN;
begin

V := SIG_VAR;

if (CONT_TYPE = OR_POINT) then
V:=(TNand TEST_IN)or V;

else
V := (not TM or TEST_IN) and V;

end if;

return (V);

end Insert_Control_Point;

-- A function to insert a control point at a signal/variable

-- SIG_VAR which is declared as STD_LOGIC type.

function Insert_Control_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC; -- The signal/variable to be modified
CONT_TYPE :CONTROL_POINT; -- The type of the control point (AND, OR)
TEST_IN :STD_LOGIC; -- Extra control input used for control insertion
™ :STD_LOGIC — TM = 1(0): Test Mode (Normal mode)
) return STD_LOGIC is
variable V. : STD_LOGIC;



begin
V :=SIG_VAR;
if (CONT_TYPE = OR_POINT) then
V:i=(TMand TEST_IN)or V;
else
V :=(not TM or TEST_IN) and V;
end if;
return (V);
end Insert_Control_Point;

-- Function called from the function Insert_Control_Equal()
-- which is used to insert a given number N of control points in
-- the equality comparator.
function unsigned_Insert_Control_Equal(

LR :UNSIGNED;

N :INTEGER,;

P :POSITION_ARRAY;

CONT_TYPE :Cont_TYPE_ARRAY;

TEST_IN :SIG_ARRAY;

™ :BOOLEAN

) return BOOLEAN is
variable V:BOOLEAN;
begin
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V := (L(Lleft downto (P(0)+1+L'right)) = R(R’left downto (P(0)+1+R'right)));
For i in (N-1) downto 0 loop
if (i = N-1) then
V : =V and (Insert_Control_Point ((L((P(i) + L'right) downto L'right) =
R((P(i) + R’right) downto R'right)),CONT_TYPEC(), TEST_IN(i),TM));
else
V := V and (Insert_Control_Point ((L((P(i) + L'right) downto (P(i+1) + 1 +L'right)) =
R((P(i) + R’right) downto (P(i+1) + R’right + 1))),CONT_TYPE(i), TEST_IN(i), TM))
end if;
end loop;
return V;

end unsigned_Insert_Control_Equal;

-- A function to insert a given number N of control points inside

-- the structure of the equality comparator.

function Insert_Control_Equali(
LR :STD_LOGIC_VECTOR; -- The two operands of the equality comparator
N :INTEGER; -- The number of control points to insert
P :POSITION_ARRAY; -- The positions of the control points
CONT_TYPE :Cont_TYPE_ARRAY; -- The type of each control point

TEST_IN :SIG_ARRAY:; - The extra control signals used for control insertion
™ :BOOLEAN -- TM = 1(0): Test Mode (Normal mode)
) return BOOLEAN is

constant length: INTEGER := R’length;
begin
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return unsigned_Insert_Control_Equal
(UNSIGNED(L), UNSIGNED(SXT(R,length)), N, P, CONT_TYPE, TEST_IN,TM);
end Insert_Control_Equal;

-- A procedure to insert an observation point at a given bit position of
-- a signal/variable SIG_VAR which is declared as an array of bits.
Procedure Insert_Observation_Point(

SIG_VAR :STD_LOGIC_VECTOR; -- The signal/variable to observe

POSITION :INTEGER; -- The bit position to observe
signal SCAN :out STD_LOGIC -- The signal in which the SIG_VAR is observed
)is

begin

SCAN <= SIG_VAR(POSITION);

end Insert_Observation_Point;

-- A procedure to insert an observation point at a given bit position of

-- a signal/variable SIG_VAR which is declared as an integer. In this case

-- we need to convert the corresponding signal/variable into a number of bits.

-- This number is specified by the parameter “SIZE".

Procedure Insert_Observation_Point(
SIG_VAR :INTEGER; -- The signal/variable to observe
SIZE INTEGER;  -- The number of bits required to encode SIG_VAR
POSITION :INTEGER; -- The bit position to observe in SIG_VAR
signal SCAN :out STD_LOGIC -- The signal in which the SIG_VAR is observed
)is
VARIABLE V: std_logic_vector(SIZE-1 downto 0);

begin
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V = conv_std_logic_vector(SIG_VAR, SIZE),
SCAN <= V(POSITION);
end Insert_Observation_Point;

- A procedure to insert an observation point at a given bit position of
-- a signal/variable SIG_VAR which is declared as STD_LOGIC.
Procedure Insert_Observation_Point(
SIG_VAR :STD_LOGIC; - The signal/variable to observe
signal SCAN :out STD_LOGIC -- The signal in which the SIG_VAR is observed
}is
begin
SCAN <= SIG_VAR;

end Insert_Observation_Point;

-- A procedure to insert an observation point at a given bit position of
-- a signal/variable SIG_VAR which is declared as BOOLEAN
Procedure Insert_Observation_Point(
SIG_VAR :BOOLEAN; -- The signal/variable to observe
signal SCAN  :out BOOLEAN -- The signal in which the SIG_VAR is observed
)is
begin
SCAN <= SIG_VAR;
end Insert_Observation_Point;
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— A procedure to insert a given number of observation points inside
- the structure of the equality comparator.
Procedure Insert_Observation_Equal(
LR :STD_LOGIC_VECTOR; - The two operand of the equality comparator
variable V :out BOOLEAN; --V:=(L=R)
N :INTEGER; -- The number of observation points to insert
P :Position_array; -- The positions of the observation points
signal SCAN :out Sig_array -- An array of signals used for observation
) is
variable VO,V1:BOOLEAN;
begin
VO := (L(L'left downto (P(0)+1+L'right)) = R(R’left downto (P(0)+1+R’right)));
For iin 0 to (N-1) loop
if (i = N-1) then
V1 := (L((P(i)+L'right) downto L'right) = R((P(i)+R'right) downto R’right));
SCAN(i) <= V1,

V0:=VQand VI;
else

V1 := (L((P(i) + L'right) downto (P(i+1) + 1 +L'nght)) =
R((P(i) + R’right) downto (P(i+1) + R’right + 1)));
SCAN(i) <= V1,
VO0:=V0and V1;
end if;
end loop;
V :=VQ;
end Insert_Observation_Equal,
end Test_Points;



