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Introduction générale 

 

Avec le développement des communications et des applications sans fil, les fonctions analogiques et 

radiofréquences (RF) sont devenues une partie essentielle des systèmes électroniques. Grace aux 

efforts consentis au cours de ces dernières décennies, on dispose aujourd’hui de solutions qui 

permettent de concevoir et fabriquer ces fonctions analogiques et RF avec des performances 

intéressantes en termes de taille, consommation et fréquence de fonctionnement. Afin de répondre 

au marché de masse, l’enjeu majeur auquel sont maintenant confrontés les fabricants de semi-

conducteur est le coût de production de ces circuits. Ce coût comprend non seulement le coût de 

conception et de fabrication du circuit, mais également le coût du test qui est une étape 

indispensable pour garantir le bon fonctionnement des circuits mis sur le marché. C’est dans ce 

contexte que se sont déroulés ces travaux de thèse, qui visent à proposer des solutions innovantes 

pour réduire le coût du test des fonctions analogiques et RF.  

Dans le cadre de cette thèse, issue de la collaboration entre le LIRMM (Laboratoire d’Informatique, 

de Robotique et de Microélectronique de Montpellier) et l’entreprise Verigy, un des leaders 

mondiaux dans le domaine du test industriel, nous avons choisi d’explorer une voie originale, à savoir 

l’utilisation de ressources de test digitales, beaucoup moins chères que les cartes dédiées au test de 

circuits RF, pour caractériser des signaux analogiques et/ou RF. L’idée principale consiste à réaliser la 

capture du signal analogique et/ou RF avec un canal numérique standard et à analyser les propriétés 

de la séquence binaire résultante pour en déduire les caractéristiques du signal analogique et/ou RF. 

Le premier chapitre décrit tout d’abord les contraintes associées au test industriel en grand volume 

et introduit les différentes orientations possibles pour réduire le coût du test de production. Puis, un 

état de l’art des solutions proposées dans la littérature pour le test des circuits RF est présenté. A 

partir de cet état de l’art, l’approche envisagée dans cette thèse est alors explicitée. 

Le deuxième chapitre présente les principes de base utilisés pour la reconstruction en fréquence, 

phase et amplitude d’un signal sinusoïdal à partir des données capturées par un canal testeur 

numérique, ainsi qu’une analyse théorique des performances atteintes en fonction des paramètres 

d’acquisition. L’environnement pratique utilisé pour les validations expérimentales est également 

présenté.  

La démodulation de signaux analogiques est abordée dans le troisième chapitre, à travers l’étude de 

deux schémas de modulations élémentaires : la modulation de fréquence (FM) et la modulation 
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d’amplitude (AM). Les performances des algorithmes de reconstruction sont évaluées pour 

différentes conditions d’acquisitions, à la fois en simulation et par des mesures expérimentales sur le 

testeur Verigy 93K.  

Le quatrième chapitre est consacré à l’étude de deux cas particuliers de schéma de modulation, 

représentatifs des modulations utilisées dans les technologies actuelles. Le premier concerne la 

modulation de fréquence en bande étroite, qui est utilisée par exemple dans le standard GSM. Le 

deuxième concerne une modulation simultanée d’amplitude et de phase de type QAM (Quadrature 

Amplitude Modulation), qui est largement répandue dans les applications de transfert de données 

haut-débit.  

Finalement, le cinquième et dernier chapitre s’intéresse à la carte d’acquisition digitale elle-même. 

L’objectif est d’appréhender les non-idéalités susceptibles d’affecter la chaîne d’acquisition et 

d’étudier leur impact sur les algorithmes de reconstruction afin d’apporter éventuellement des 

solutions de calibration.  
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Chapitre 1 :  Etat de l’art 

 

1.1 Introduction 

Portés par le domaine de télécommunications et des applications mobiles, le marché des circuits 

radiofréquences (RF) est un marché en plein essor. Les avancées technologiques réalisées ces 

dernières années permettent aujourd’hui de fabriquer des circuits RF performants en grand volume. 

De plus, avec l’avènement des technologies Systèmes-en-Boitiers (SiP pour « System-in-Package ») et 

Systèmes-sur-Puce (SoC pour « System-on-Chip ») qui permettent l’intégration de fonctions 

numériques, analogiques, mixtes et RF au sein d’un même système, on dispose aujourd’hui de 

systèmes avec des fonctionnalités accrues tout en présentant des performances intéressantes en 

terme de taille, consommation, fréquence de fonctionnement. Un des enjeux majeurs auquel sont 

confrontés les fabricants de circuits microélectroniques concerne le coût du test. En effet, bien que 

d’importants efforts aient été consentis dans ce domaine, 30% des fabricants considèrent que le coût 

du test fait partie de leurs préoccupations principales et 85% estiment qu’il s’agira d’un problème 

critique à l’avenir *1]. Ceci est particulièrement vrai pour les circuits analogiques et RF qui nécessitent 

l’utilisation d’un équipement de test spécifique associé à de longs temps de test. 

Dans ce chapitre, nous nous intéressons dans un premier temps au test industriel et nous mettons 

notamment en avant les contraintes posées par le test en grand volume. Dans un deuxième temps, 

nous présentons un état de l’art des solutions proposées dans la littérature pour réduire le coût du 

test des circuits RF. Finalement dans une dernière partie, nous présentons l’approche que nous avons 

choisi d’étudier. 

 

1.2 Le test industriel 

1.2.1 Généralités 

Le test des circuits et systèmes microélectroniques est une étape essentielle dans le processus de 

fabrication et mise sur le marché de nouveaux produits qui vise à s’assurer du bon fonctionnement 

du circuit ou système. Le test concerne principalement deux phases différentes au cours du cycle de 

fabrication d’un circuit intégré : lors de la caractérisation et lors de la production. Les objectifs de ces 

deux types de test sont radicalement différents.  
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Le test de caractérisation intervient sur les premiers exemplaires fabriqués par le fondeur. Il s’agit 

essentiellement de valider la conception du circuit ou système en termes de fonctionnalité et de 

cahier des charges. Pour cela, toute une batterie de tests impliquant différentes conditions est 

appliquée au circuit ou système afin d’identifier les conditions les plus critiques et évaluer les limites 

de validité des spécifications. Lors de cette étape, il peut être nécessaire d’avoir recours à des 

équipements sophistiqués et le temps de test n’est pas une contrainte primordiale.  

Une fois la phase de caractérisation terminée, la production des circuits est lancée en grand volume. 

Chaque circuit fabriqué doit alors être testé pour s’assurer de son bon fonctionnement. Compte tenu 

du grand nombre de circuits fabriqués, typiquement plusieurs millions par an, la contrainte 

primordiale est le coût du test. Ce coût résulte d’une part, du temps de test nécessaire et d’autre 

part, de l’équipement de test nécessaire [2+ comme indiqué par l’équation 1.1 : 

                  
            

       
   

             

       
   

                    

             
  

1.1 

Les contraintes du test de production sont donc différentes des contraintes du test de 

caractérisation, à savoir qu’il s’agit d’identifier le plus rapidement possible et avec un équipement de 

test le moins coûteux possible les circuits défaillants.  

Par ailleurs, le test intervient à deux niveaux différents dans le flot de production : le test du circuit 

au niveau des tranches de silicium (« wafer-level test ») et le test du circuit après encapsulation 

(« package-level test » ou « final test »). En effet, il est important de rejeter aussi tôt que possible les 

circuits défectueux dans le flot de production pour limiter l’impact sur le coût global. A titre 

d’illustration, le tableau 1.1 présente le coût de remplacement en fonction du niveau de détection 

dans le processus d’intégration *3]. Ce tableau traduit la fameuse « règle de 10 », établie en 1980, qui 

montre que le coût de remplacement est multiplié par 10 à chaque fois que l’on monte d’un degré 

dans le processus d’intégration vers le système final en opération. 

Niveau de détection Coût de remplacement (€) 

Puce sur wafer 0,1 

Circuit encapsulé 1 

Carte (PCB) 10 

Système en usine 100 

Système en fonctionnement 1000 

Tableau 1.1. Coût de remplacement en fonction du niveau de détection  

dans le processus d’intégration *3]. 
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Au final, le coût du test représente une part importante du coût du produit final (incluant le coût du 

silicium et du package) qui peut atteindre plus de 50% pour des systèmes hautement intégrés [2]. Il 

est donc particulièrement important de développer des solutions pour limiter le coût du test. Les 

mesures généralement considérées pour réduire le coût du test de production s’orientent selon trois 

axes : 

- réduire le temps de test par circuit, 

- appliquer le test de production sur des testeurs faible coût, 

- augmenter le nombre de circuits testés en parallèle. 

Un grand nombre de travaux ont été réalisés en ce sens pour les circuits numériques et on dispose 

aujourd’hui de solutions performantes. Ce n’est pas encore le cas pour les circuits analogiques et RF. 

 

1.2.2 Spécificités des circuits analogiques et radiofréquences 

Traditionnellement le test des circuits analogiques et radiofréquences est un test orienté 

performances qui consiste à vérifier que chacune des spécifications est conforme au cahier des 

charges. Bien entendu, cette approche garantit la qualité des produits mis sur le marché mais 

engendre un coût de test très élevé. Plusieurs facteurs contribuent à ce coût. 

Le temps de test des circuits analogiques et RF est un des points critiques. En effet selon l’approche 

traditionnelle, il y a un grand nombre de spécifications à vérifier qui demandent chacune une 

configuration de test particulière. Les mesures sont habituellement réalisées séquentiellement, 

résultant en un temps de test global extrêmement long. A titre d’exemple dans [2], le temps de test 

des fonctions analogiques, mixtes et RF représente 57% du temps de test total alors que temps de 

test de la mémoire et des blocs numériques ne représentent que 2% et 11% respectivement. 

Par ailleurs, la mesure des spécifications nécessite généralement l’utilisation de ressources de test 

spécifiques avec des performances très élevées en termes de précision, linéarité, fréquence de 

fonctionnement …, à la fois pour la génération du signal de test ainsi que pour la capture des 

réponses de test. Ces ressources dédiées sont extrêmement onéreuses, contribuant au coût total du 

test. A titre d’exemple dans [4], le test des fonctions RF représente 40% du coût du test du SOC, 

principalement lié au coût des ressources de test nécessaires. De plus, ces ressources sont 

habituellement disponibles en nombre réduit sur un équipement de test, limitant ainsi les possibilités 

de test multi-site (test en parallèle de plusieurs circuits). 

Finalement, une problématique très importante pour les circuits RF concerne le test de production 

au niveau « wafer ». En effet, l’application et la capture de signaux RF doivent dans ce cas être 
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réalisées par des équipements de test-sous-pointes (« probers »). Ceci s’avère extrêmement délicat 

compte tenu de la présence d’éléments parasites dans la liaison équipement-circuit qui dégradent la 

qualité des signaux appliqués et capturés, en particulier pour des problèmes d’adaptation 

d’impédance. Dans ce contexte, le test industriel des circuits RF au niveau « wafer » est rarement mis 

en pratique et seul le test final après encapsulation est appliqué. Cela pose un problème majeur vis à 

vis des technologies SiP, qui sont des technologies en pleine émergence dans le milieu de 

télécommunications et applications mobiles. En effet le concept de Known-Good-Dies » (KGD) est 

primordial pour ces technologies afin d’éviter l’encapsulation de puces défaillantes, sachant que le 

coût du package peut représenter 30% du coût d’un produit RF *5]. Il y a donc une forte demande 

pour des solutions de test applicables au niveau « wafer ». 

 

1.3 Test de circuits radiofréquences 

Cette partie présente un état de l’art des solutions proposées dans la littérature pour faire face à aux 

différentes problématiques du test des circuits analogiques et radiofréquences, en se focalisant sur 

les circuits RF.  

1.3.1 Solutions de test intégré (BIST pour « Built-In Self-Test »)  

Une approche classique pour limiter le coût de l’équipement de test nécessaire consiste à reporter 

dans le circuit tout ou partie des ressources de test. Cette approche, connue sous le terme de test 

intégré ou BIST pour « Built-In Self-Test », a connu un vif succès pour les circuits numériques et les 

mémoires et est aujourd’hui largement utilisée. De nombreux travaux ont été réalisés ces dernières 

années pour proposer des solutions similaires pour les circuits analogiques et RF.  

De façon classique, il s’agit d’intégrer dans le circuit un module de génération de signaux de test et 

un module d’analyse de réponses, comme illustré sur le schéma de principe de la figure 1.1. L’objectif 

principal est de gérer les signaux RF au sein même du circuit et de ne manipuler que des signaux 

basses-fréquences ou des signaux numériques entre l’équipement de test et le circuit sous test. Les 

contraintes sur l’équipement de test nécessaire sont ainsi relâchées, résultant en une réduction 

significative des coûts de test. On notera en outre que ce type de solution est parfaitement 

compatible avec une application du test au niveau wafer, répondant ainsi à la forte demande 

imposée par le concept de Known-Good-Dies (KDG). 
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Figure 1.1 : Schéma de principe du test intégré. 

Côté génération de signaux de test, la littérature fait état d’un grand nombre de propositions pour 

les circuits analogiques. On trouve à la fois des solutions reposant sur une conception analogique 

classique mais aussi une tendance intéressante pour générer des signaux analogiques à partir de 

signaux numériques. Les principaux avantages de cette stratégie sont une surface de silicium limitée, 

une sensibilité réduite vis-à-vis des procédés de fabrication et une facilité de programmation. Cette 

stratégie a donc aussi été envisagée pour la génération intégrée de stimuli de test RF.  

Le concept de génération numérique de signaux analogiques basé sur une modulation sigma-delta 

[6], comme illustré sur la figure 1.2, a ainsi été étendu au cas des circuits RF en remplaçant le 

modulateur passe-bas par un modulateur passe-bande [7] ou passe-haut [8], ce qui permet de 

générer un stimulus de test avec une fréquence proche de la fréquence de Nyquist. L’utilisation d’un 

convertisseur numérique-analogique 1-bit a aussi été considérée pour augmenter encore la 

fréquence du stimulus de test généré [9, 10].  

 

Figure 1.2 : Génération numérique de signaux analogiques basée  

sur un modulateur sigma-delta [6]. 

Une autre solution, toujours basée sur une approche de génération numérique repose sur 

l’utilisation d’un registre à décalage à rétroaction linéaire (LFSR pour « Linear-Feedback Shift-

Register ») associé à quelques portes logiques ; la séquence d’impulsions générée est alors filtrée 
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pour être convertie en un stimulus de test RF (cf. figure 1.3). L’originalité de cette solution est que la 

séquence d’impulsions peut être optimisée vis-à-vis des performances du bloc RF à tester [11].  

 

Figure 1.3 : Génération numérique de signaux RF basée  

sur un LFSR et des portes logiques [11]. 

Finalement on trouve aussi des solutions basées sur une conception analogique plus classique, 

comme par exemple le générateur intégré proposé dans [12] qui est capable de générer des signaux 

« single-tone » et « dual-tone » dans une gamme de fréquence de 0,9GHz à 5,6GHz avec un niveau 

de puissance ajustable (cf. figure 1.4). 

 

Figure 1.4 : Récepteur RF avec générateur intégré de stimuli pour la mesure  

de gain et de non-linéarité [12]. 

Côté analyse de réponses, on trouve là aussi dans la littérature un grand nombre de travaux pour les 

circuits analogiques et mixtes, mettant en œuvre des stratégies variées. Pour les circuits RF, une des 

problématiques principales est l’acquisition de signaux dans des gammes de fréquences très élevées. 

Dans ce contexte, la majorité des travaux se concentre sur l’utilisation de détecteurs intégrés 

permettant de transformer les caractéristiques du signal RF à analyser en une signature DC ou basse-

fréquence. L’acquisition de cette signature peut alors être réalisée avec un équipement de test faible 

coût. Cette signature est ensuite être analysée pour en déduire les performances RF du bloc sous 
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test. Différents détecteurs ont été proposés, qu’il s’agisse de détecteurs en tension (valeur crête, 

valeur moyenne, enveloppe) [13-20], de détecteurs en courant [21] ou de détecteurs en puissance 

[21,22]. Quelques exemples de détecteurs intégrés sont illustrés sur la figure 1.5.  

 

(a) Description schématique du détecteur intégré d’amplitude crête *15] 

 

(b) Description schématique du détecteur CMOS intégré d’amplitude *16] 

            

(c) Description schématique des détecteurs intégrés de courant et puissance [21] 

Figure 1.5 : Exemples de détecteurs intégrés pour la mesure de performances de blocs RF 

Ces détecteurs sont généralement destinés à évaluer les performances de blocs RF élémentaires tels 

que des amplificateurs faible bruit, des mélangeurs, des amplificateurs de puissance… Au niveau 
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système, l’utilisation de multiples détecteurs insérés en différents points du circuit sous test a été 

envisagée, comme illustré sur la figure 1.6 [14, 23]. 

 

Figure 1.6 : Configuration de test pour un émetteur-récepteur RF [23] 

(les cercles rouges indiquent les points d’insertion des détecteurs intégrés) 

Une approche moins classique est basée sur l’utilisation d’un échantillonneur statistique introduit 

dans [24+. Cet échantillonneur est un comparateur dont l’une des entrées est connectée à une source 

de bruit. L’intérêt de cet échantillonneur est qu’il délivre en sortie un signal numérique dont les 

propriétés spectrales sont statistiquement similaires à celles du signal analogique échantillonné. Ce 

principe est utilisé dans [25], où différents échantillonneurs statistiques sont insérés au sein d’un 

émetteur-récepteur RF et les ressources numériques de traitement de données sont utilisées pour 

réaliser l’analyse spectrale des signaux ainsi capturés (cf. figure 1.7). 

 

Figure 1.7 : Emetteur-récepteur RF équipé d’un module BIST basé sur l’analyse spectrale de 

signaux internes capturés par échantillonnage statistique [25] 
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Les approches précédentes sont des approches plutôt génériques dans la mesure où elles 

s’intéressent à l’analyse signaux RF, indépendamment de la fonction du circuit ou de son 

architecture. On trouve aussi dans la littérature des solutions BIST pour certaines architectures 

particulières, par exemple pour un émetteur GSM polaire basé sur une boucle à verrouillage de 

phase numérique (ADPLL) [26,27]. Dans ce cas, la structure BIST développé repose sur le fait que le 

signal interne d’erreur de phase E, qui est un signal à fréquence bien plus faible que le signal RF, est 

fortement corrélé à diverses performances RF du système telles que l’erreur en fréquence ou le bruit 

de phase. La structure BIST proposée repose donc sur l’observation et l’analyse de ce signal (ainsi que 

de sa version filtrée) en utilisant les ressources de traitement de données disponibles dans le circuit, 

comme illustré sur la figure 1.8.  

 

 

(a) Architecture de l’émetteur  

 

(b) Analyse du signal interne d’erreur de phase PHE 

Figure 1.8 : BIST pour un émetteur GSM polaire basé sur une boucle à verrouillage  

de phase numérique [26] 
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1.3.2 Techniques de rebouclage (« loopback ») 

Une autre approche pour limiter le coût du test des circuits RF est apparue au début des années 1990 

et consiste à effectuer une boucle de retour (« loopback ») de la sortie TX sur l’entrée RX d’un 

émetteur-récepteur, comme illustré sur la figure 1.9 [28]. Il s’agit clairement d’une approche orienté 

système dans la mesure où on s’intéresse à l’évaluation des performances du système complet et 

non à l’évaluation des performances de chaque bloc RF élémentaire.   

 

 

Figure 1.9 : Principe du « loopback » pour le test d’un émetteur-récepteur [28] 

 

Les principaux avantages de cette approche sont d’une part, des contraintes relâchées sur 

l’équipement de test nécessaire puisque l’application et l’analyse des signaux de test sont réalisées 

non pas dans la bande de fréquence RF mais dans la bande de fréquence de base et d’autre part, un 

temps de test réduit puisque le système est testé en une seule fois dans son ensemble. A noter que 

l’utilisation conjointe de la technique de rebouclage et l’échantillonnage statistique présenté dans le 

paragraphe précédent a été envisagée avec pour réduire encore le temps de test [29]. 

Cette approche souffre néanmoins d’une couverture de test limitée [30] et nécessite une conception 

soigneuse des éléments insérés dans le système pour réaliser le rebouclage [31,32]. Des adaptations 

de la technique de rebouclage ont par ailleurs été proposées pour permettre le test de systèmes 

dont la chaine d’émission et la chaine de réception ne fonctionnent pas à la même fréquence, ou de 

systèmes utilisant une modulation directe de l’oscillateur local, comme illustré sur la figure 1.10 [33]. 
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(a) Direct loopback setup for IC transceiver 

 

(b) Loopback setup using offset mixer 

 

(c) Offset loopback setup for direct RF modulation 

Figure 1.10 : Exemple d’adaptations de la technique de rebouclage [33] 

 

1.3.3 Techniques de test indirect par apprentissage 

Une approche intéressante pour réduire le temps de test des circuits analogiques est apparue à 

la fin des années 1990 et consiste à mettre en œuvre des techniques de test indirect *34,35]. En effet 

l’approche de test classique des circuits analogiques repose sur la mesure des différentes 

spécifications du circuit. Chaque spécification nécessitant une configuration de test adaptée, 

les mesures sont réalisées séquentiellement résultant en un temps de test global extrêmement 

long.  Une alternative à cette approche consiste à ne pas mesurer directement les spécifications, 

mais à mesurer des paramètres indirects et prédire les spécifications à partir de ces paramètres 

indirects.  
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En particulier, l’idée consiste à appliquer au circuit un stimulus de test soigneusement optimisé et à 

échantillonner la réponse transitoire du circuit, comme illustré sur la figure 1.11. Ces échantillons 

constituent les mesures indirectes à partir desquelles les spécifications seront prédites en utilisant un 

modèle de régression non-linéaire. Le principal avantage de cette approche est que l’ensemble des 

spécifications est prédit à partir d’une seule acquisition dans le domaine temporel, résultant donc en 

une réduction très importante du temps de test par rapport à l’approche classique. 

 

 

Figure 1.11 : Principe du test indirect pour circuits analogiques [34] 

 

La difficulté de cette approche réside dans l’établissement du modèle permettant de prédire les 

spécifications à partir des mesures indirectes. En effet, les relations entre ces deux ensembles de 

paramètres sont généralement complexes et ne se prêtent pas à une formulation analytique. La 

solution consiste à introduire dans la stratégie une phase d’apprentissage pendant laquelle à la fois 

les mesures classiques de spécifications et les mesures indirectes sont réalisées ; ces données sont 

alors utilisées pour construire un modèle statistique de régression, en utilisant par exemple 

l’algorithme MARS (« Multi Adaptative Regression Splines ») ou des réseaux de neurones. Une fois le 

modèle construit, seules les mesures indirectes sont réalisées et la classification « bon/mauvais » des 

circuits s’effectue uniquement sur la base des spécifications prédites par le modèle. On est alors dans 

la phase test de production. L’ensemble de cette stratégie est illustrée sur la figure 1.12. 
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Figure 1.12 : Mise en œuvre de la stratégie de test indirect par apprentissage 

La technique de test indirect basée sur un échantillonnage de la réponse transitoire du circuit n’est 

bien évidemment pas directement applicable pour les circuits RF compte tenu de la gamme de 

fréquence des signaux. Le principe général de prédiction des spécifications à partir de mesures 

indirectes reste toutefois applicable et de nombreux travaux ont été réalisés en ce sens. La plupart 

des solutions proposées [36-42] s’appuie sur l’insertion de détecteurs au sein du circuit qui 

transforment les signaux RF en des signatures DC ou basse fréquence, comme illustré sur la 

figure 1.13. C’est à partir de ces signatures qu’est alors construit le modèle de régression permettant 

de prédire les spécifications des différents blocs RF élémentaires.  

 

Figure 1.13 : Insertion de détecteur dans un circuit RF pour la mise en œuvre  

d’une technique de test indirect *42] 
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La technique de test indirect par apprentissage a aussi été envisagée avec une approche plus 

système pour prédire les spécifications d’une chaine complète de réception ou d’émission. Dans les 

deux cas, un stimulus unique « multi-tone » est appliqué au circuit et le spectre du signal de sortie 

est utilisé pour construire le modèle de régression. Dans le cas de la chaine de réception [43], cette 

technique permet de relâcher les contraintes sur la source RF utilisée et de prédire l’EVM (« Error 

Vector Magnitude ») du système avec un temps de test réduit. Dans le cas de la chaine d’émission 

[44+, la technique permet réduire considérablement le temps de test dans la mesure où l’ACPR 

(« Adjacent-Channel-Power Ratio ») et l’EVM du système sont déduits à partir d’une seule 

configuration de test. 

D’autres travaux se sont aussi intéressés à la réduction du temps de test grâce à l’utilisation de 

séquence binaires périodiques comme stimuli de test [45+ ou la sélection d’un sous-ensemble de 

mesures indirectes pour prédire les spécifications [46]. On peut également mentionner des travaux 

portant sur des adaptations de la technique de test par apprentissage, où des éléments de 

surveillance sont introduits dans le flot de test afin de rediriger les circuits pour lesquels la confiance 

en la qualité de la prédiction est faible vers une procédure de test conventionnelle [47,48]. 

1.3.4 Equipement de test 

De façon générale, les approches précédentes s’appuient sur l’insertion de structures de test au sein 

du circuit et/ou sur l’optimisation des stimuli de test et des techniques d’analyse de signature afin de 

relâcher les contraintes sur l’équipement de test et réduire le temps de test. Une approche 

différente consiste à s’intéresser directement aux ressources matérielles nécessaires à l’application 

du test et à travailler sur l’optimisation du coût de ces ressources. En effet classiquement pour un 

test de production, l’application des stimuli de test et l’analyse des réponses est réalisé par d’un 

testeur industriel équipé de ressources RF. Dans la mesure où ces ressources sont destinées au test 

d’une grande variété de circuits RF, elles doivent présenter d’excellentes performances sur une large 

gamme de fréquence et d’amplitude et sont donc extrêmement onéreuses.  

Dans ce contexte, une stratégie possible pour diminuer les coûts liés à l’équipement de test consiste 

à déporter une partie des ressources, non pas au sein même du circuit à tester, mais sur la carte 

d’interface entre le testeur et le circuit sous test. En effet dans le cas des circuits analogiques et RF, la 

conception de cette carte d’interface est généralement spécifique à chaque circuit, notamment afin 

de gérer les contraintes d’adaptation du signal qui sont bien plus critiques que dans le domaine 

numérique. L’idée consiste donc à insérer sur cette carte non seulement des éléments d’adaptation, 

mais aussi des éléments servant à la génération et l’analyse de signaux RF afin de n’utiliser qu’un 

testeur industriel plus faible coût. Cette stratégie, illustrée sur la figure 1.14, est connue sous le 
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nom de « Built-Out Test » (BOT) ou « Built-Out Self-Test » (BOST) par opposition à la stratégie de 

« Built-In Self-Test » (BIT). 

 

(a) Conventional strategy in ATE environment 

  

(b) General BOT strategy 

Figure 1.14 : Principe de la stratégie « Built-Out Test » [49] 

Cette stratégie a été appliquée dans [50] en utilisant les concepts de modulation/démodulation pour 

transformer un stimulus de test généré en bande de base par le testeur faible coût en stimulus RF et 

pour transformer la réponse RF du circuit en une signature en bande de base facilement analysable 

par un testeur faible coût (cf. figure 1.15). Cette solution est particulièrement adaptée aux 

techniques de test indirect par apprentissage qui reposent souvent sur l’utilisation d’un stimulus de 

test optimisé.  

 

Figure 1.15 : Implantation de BOT pour mise en œuvre d’un test indirect [50] 
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D’autres travaux reposent sur la même stratégie, en utilisant une approche plus traditionnelle de test 

[51,52]. Comme illustré sur la figure 1.16, une source RF classique est ainsi incorporée sur la carte 

d’interface, associée à des circuiteries de détection transformant la réponse RF du circuit sous test en 

une signature DC, par exemple pour la mesure de bruit ou de linéarité. 

 

(a) On-board RF source circuitry 

 

(b) On-board phase noise measurement circuitry 

 

(c) On-board ACPR and IP3 measurement circuitry 

Figure 1.16 : Exemples de circuiterie implantée sur la carte d’interface testeur-DUT 

dans une stratégie « BOT » [51] 
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Finalement, en poussant plus loin le concept de « Built-Out Test », l’ensemble des ressources 

nécessaires au test peuvent être insérées sur une carte ; seules les sources d’alimentation restent 

externes et un simple ordinateur est utilisé pour le contrôle des ressources, comme illustré sur la 

figure 1.17. On parle alors de « testeur sur carte ». Un exemple de testeur sur carte équipé de 

possibilités multi-site est présenté dans [5]. 

 

Figure 1.17 : Testeur sur carte équipé de possibilités multi-site [5] 

 

1.4 Contexte et objectif de l’étude 

Afin de réduire le coût du test des circuits RF, la stratégie que nous avons choisi d’étudier concerne 

l’utilisation d’un équipement de test numérique pour l’analyse de signaux RF. A noter qu’il s’agit 

d’une stratégie novatrice puisque nous n’avons trouvé qu’un seul article dans la littérature proposant 

d’utiliser un équipement de test numérique pour l’analyse de signaux analogiques *53], mais limité à 

l’analyse de signaux triangulaires. Notre objectif est d’étendre ce type de solutions à l’analyse 

d’autres signaux, et notamment des signaux RF. 

L’idée de base est de réaliser la capture d’un signal RF directement avec un canal numérique 

standard et d’analyser, par des algorithmes de traitement du signal dédiés, les propriétés de la 

séquence binaire résultante pour en déduire les caractéristiques du signal RF. Par rapport aux 3 axes 

mentionnés au paragraphe 1.2.1, à savoir (i) réduire le temps de test par circuit, (ii) appliquer le test 

de production sur des testeurs faible coût et (iii) augmenter le nombre de circuits testés en parallèle, 
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cette stratégie vise clairement les deux derniers axes. En effet, d’une part le coût d’un canal de test 

numérique est extrêmement faible par rapport au coût d’un canal de test RF (typiquement un 

facteur 1/50), et d’autre part les canaux de test numériques sont habituellement disponibles en 

grand nombre sur un équipement standard offrant ainsi la possibilité de test multi-site.  

A noter que les solutions proposées dans la littérature pour réduire les coûts de l’équipement de test 

nécessaire consistent à reporter tout ou partie des ressources de test nécessaire soit au sein même 

du circuit (approche BIST), soit sur la carte d’interface entre le circuit et le testeur (approche BOST). 

Notre approche diffère dans le sens où nous n’envisageons pas d’implanter des ressources 

matérielles ni au sein du circuit, ni sur la carte d’interface entre le circuit et le testeur, mais 

simplement de réaliser un post-traitement des données capturées par le testeur avec des 

algorithmes dédiés. 

Dans ce contexte, un des éléments-clé de notre stratégie est la capture du signal par un canal 

numérique standard. Comme illustré sur la figure 1.18, le rôle d’un canal numérique est de convertir 

le signal électrique émis par le circuit en une séquence de données binaires stockées dans la 

mémoire testeur. Pour cela, l’amplitude du signal est comparée à un seuil de tension de référence et 

le résultat binaire de cette comparaison est stocké au rythme de l’horloge testeur. La séquence de 

données binaires correspond ainsi à une représentation du signal analogique après un 

échantillonnage 1-bit. La question à résoudre est alors : « est-t-il possible de reconstruire les 

caractéristiques du signal analogique original à partir des informations contenues dans cette 

séquence de données binaires ? ».  

 

Figure 1.18 : Conversion d’un signal RF en une séquence de données binaires  

réalisée par un canal de test numérique standard 

On trouve dans la littérature un certain nombre de travaux pouvant apporter des éléments de 

réponse, notamment vis-à-vis de l’utilisation du concept de « level-crossing ». C’est un concept qui 
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est utilisé de longue date dans le traitement du signal [54] pour des applications comme le 

traitement d’images [55], le traitement de la parole [56] …  

Concernant plus particulièrement les applications microélectroniques, ce concept est à l’origine 

d’architectures numériques de démodulateurs FM. Ainsi dès 1992, une architecture basée sur 

détecteur de « zero-crossing » associée avec un bloc de traitement du signal numérique (DSP pour 

« Digital signal Processing ») a été proposée [57]. Comme illustré sur la figure 1.19, il s’agit de stocker 

en mémoire les données numériques résultant de l’opération de « zero-crossing » sur le signal FM 

échantillonné et d’appliquer un filtrage passe-bas dans le domaine fréquentiel sur ces données ; le 

message est alors reconstruit en calculant la transformée de Fourier inverse du spectre filtré. Cette 

technique a été étudiée dans [58] pour la démodulation de signaux FM multi-tones.  

 

       

Figure 1.19 : Démoduleur FM basé sur un filtrage dans le domaine fréquentiel de la séquence 

numérique résultant d’une opération de « zero-crossing » [57] 

 

Dans [59+, le principe de filtrage de la séquence de données numériques résultant d’une opération de 

« zero-crossing » sur un signal FM est aussi utilisé, mais le filtrage est cette fois réalisé dans le 

domaine temporel comme illustré sur la figure 1.20.  
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(a) Détection des « zero-crossing » du signal FM 

 

(b) Architecture du démodulateur numérique FM 

Figure 1.20 : Démodulateur FM basé sur un filtrage dans le domaine temporel de la séquence 

numérique résultant d’une opération de « zero-crossing » [59] 

Une architecture différente de démodulateur numérique FM est introduite dans [60]. Comme illustré 

sur la figure 1.21, la démodulation est cette fois réalisée en bande de base et consiste à compter le 

nombre d’évènements de « zero-crossing » des signaux en quadrature de phase i(t) et q(t) pour 

chaque symbole transmis afin d’estimer l’angle de rotation de phase. Cette architecture a largement 

été étudiée pour différents types de modulations FM telles que des modulations MSK [61], CPFSK 

[62,63], GMSK [64,65], GSFK [66,67], et diverses améliorations ont été apportées telles qu’une 

technique de compensation d’offset [68] ou une technique de synchronisation des symboles [69]. 

 

Figure 1.21 : Démodulateur FM en bande de base basé sur l’analyse des « zero-crossing » 

des signaux en quadrature de phase i(t) et q(t) [64] 
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Ces travaux montrent qu’il est possible de construire des démodulateurs basés sur le concept de 

« zero-crossing ». Les solutions proposées ne sont cependant applicables que pour des modulations 

FM ou PM, et seulement en bande de base ou fréquence intermédiaire.  

Par ailleurs, le concept de « level-crossing » est aussi à l’origine d’une classe particulière de 

convertisseurs analogique-numérique (CAN), les convertisseurs asynchrones [70-72]. Comme illustré 

sur la figure 1.22, l’idée de cette classe de convertisseurs est de réaliser non pas un échantillonnage 

dans le domaine temporel suivi d’une quantification du niveau de tension, mais un échantillonnage 

dans le domaine des tensions suivi d’une quantification de l’intervalle de temps entre deux instants 

de franchissement successifs. Ce schéma d’échantillonnage connu sous le nom de « level-crossing 

sampling » résulte en une répartition non uniforme des échantillons dans le domaine temporel. Des 

techniques d’interpolation sont alors généralement utilisées pour obtenir des échantillons 

uniformément répartis sur lesquels des solutions classiques de traitement du signal peuvent être 

appliquées.  

 

Figure 1.22 : Echantillonnage dans le domaine temporel (a) vs. 

échantillonnage dans le domaine des tensions (b) [71] 

Il est intéressant de souligner que pour ces convertisseurs asynchrones, l’information à convertir 

n’est pas traitée directement dans le domaine des tensions mais est tout d’abord portée depuis le 

domaine des tensions vers le domaine temporel avant traitement. Basé sur ce principe d’encodage 

d’un signal analogique dans le domaine temporel, il existe d’ailleurs une variété d’architectures de 

convertisseurs analogique-numérique, qui se différencient selon le principe utilisé pour la 

transformation de l’information depuis le domaine des tensions vers le domaine temporel : 

convertisseur basé sur un intégrateur de rampe [73], convertisseur basé sur un modulateur de 

largeur d’impulsion (PWM) *74], convertisseur basé sur une line à retard contrôlée en tension [75], 

convertisseur basé sur un oscillateur contrôlé en tension (VCO) [76].  

Ces convertisseurs utilisant un encodage de l’information dans le domaine temporel connaissent un 

intérêt croissant dans le contexte actuel où l’évolution des technologies permet de fabriquer des 

circuits opérant à des fréquences toujours plus élevées avec des tensions d’alimentation plus faibles. 
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Ainsi d’après Robert Staszewski de Texas Instruments, « dans les technologies 90nm et au-delà, la 

résolution temporelle sur les transitions d’un signal digital devient supérieure à la résolution en 

tension d’un signal analogique » [77]. Une perspective intéressante consiste donc à exploiter cette 

tendance pour la conception et le test de circuits analogiques et mixtes. 

L’ensemble de ces travaux permet d’envisager avec confiance la stratégie que nous proposons, à 

savoir l’utilisation d’un équipement de test numérique pour l’analyse de signaux RF. En effet, 

l’opération de base réalisée par un canal de test numérique est une opération de « level-crossing », 

opération qui réalise l’encodage d’un signal analogique dans le domaine temporel. Il semble donc 

pertinent d’utiliser, pour le test de circuits intégrés, les instants de franchissement du signal avec un 

ou plusieurs seuils de référence. Cette idée fait l’objet d’un brevet déposé par la société Verigy, notre 

partenaire industriel [78+. En s’appuyant sur cette idée, nous nous proposons dans cette thèse de 

développer des algorithmes de traitement de données permettant de retrouver les caractéristiques 

de signaux analogiques et RF à partir des séquences de données binaires stockées dans la mémoire 

testeur. En particulier, il nous semble intéressant de s’appuyer sur une analyse fine des informations 

temporelles contenues dans ces séquences, et notamment l’intervalle de temps entre des instants de 

franchissement successifs comme cela est fait pour les convertisseurs analogique-numérique 

asynchrones, plutôt que sur des opérations de filtrage des données binaires comme cela est fait pour 

les démodulateurs FM. Ces algorithmes seront alors associés à un testeur numérique standard pour 

permettre la démodulation de signaux RF. L’objectif est de disposer de solutions pour différents 

types de modulation, qu’il s’agisse de modulations en fréquence ou phase, de modulations en 

amplitude, ou encore de schémas de modulation complexes combinant différents types. Ces 

solutions doivent en outre être applicables dans la bande de fréquence RF et pas seulement en 

bande intermédiaire ou bande de base.  

 

1.5 Conclusion 

Dans ce chapitre, un état de l’art des solutions de test proposées dans la littérature pour les circuits 

radiofréquences a été réalisé, en se focalisant plus précisément sur la problématique du test de 

production pour ce type de circuits. Nous avons vu que la plupart des solutions reposent sur 

l’insertion d’éléments de test au sein du circuit, qu’il s’agisse d’éléments de génération de signaux ou 

d’analyse de réponses dans le contexte d’une solution BIST classique, d’éléments de reconfiguration 

pour les techniques de rebouclage, ou encore de détecteurs transformant les signaux RF en 

signatures DC ou basse fréquence pour les techniques de test indirect par apprentissage. Il n’est 

toutefois pas toujours possible d’insérer des éléments supplémentaires au sein du circuit. Dans ce 



30 
 

cas, l’insertion de ressources de test sur la carte d’interface entre le circuit et le testeur est une 

option envisageable, mais qui pose de problème de la calibration et la maintenance de ces cartes.  

A partir de cet état de l’art, nous avons dégagé une voie originale qui consiste à réaliser la capture 

d’un signal RF avec un équipement de test numérique standard et à effectuer un post-traitement des 

données pour reconstruire les caractéristiques du signal RF. Cette approche ne nécessite donc pas 

l’insertion d’éléments de test, que ce soit dans le circuit ou sur la carte d’interface circuit-testeur.  

Cette approche s’appuie sur le constat que l’opération de base réalisée par un canal de test 

numérique est une opération de « level-crossing », qui est un concept largement utilisé dans 

différents domaines pour la reconstruction de signaux. Ce concept a été ainsi utilisé pour la 

conception de circuits microélectroniques, notamment des démodulateurs FM ou des convertisseurs 

analogique-numérique. On trouve par contre très peu de travaux portant sur le test de circuits 

microélectroniques utilisant ce concept : une structure BIST pour circuits analogiques est proposée 

dans [79+ qui s’appuie sur la génération d’une signature de test résultant d’opérations de « level-

crossing » sur une courbe de Lissajous, et comme mentionné précédemment, l’utilisation de canaux 

de test digitaux pour l’analyse de signaux analogiques est envisagée dans [53+ mais limitée à l’analyse 

de signaux triangulaires. Notre objectif est d’étendre l’utilisation du concept de « level-crossing » 

dans un contexte de test, en particulier pour permettre l’analyse de signaux modulés dans la bande 

de fréquence RF.  

Par ailleurs un deuxième constat est qu’avec l’évolution des technologies, on observe une 

dégradation de la résolution en tension des signaux alors leur résolution temporelle s’améliore. Nous 

avons vu que cette tendance est exploitée depuis quelques années dans le domaine de la conception 

de circuits analogiques et mixtes, avec de plus en plus de circuits basés sur un encodage de 

l’information dans le domaine temporel avant traitement. Nous entendons nous aussi exploiter cette 

tendance, en basant nos algorithmes de traitement de données sur l’analyse des données 

temporelles contenues dans la séquence binaire capturée par le testeur. Cette nouvelle stratégie de 

test qui consiste à s’appuyer sur des mesures temporelles plutôt que des mesures en tension a 

d’ailleurs été mise en avant très récemment pour les circuits analogiques et mixtes, dans un article 

de la société Mentor Graphics, présenté par S. Sunter à la conférence « IEEE European Test 

Symposium 2011 » [80].  
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Chapitre 2 : Reconstruction à base de 

Time-Stamps  

 

2.1 Introduction 

Ce chapitre introduit les principes de base utilisés pour la reconstruction d’un signal analogique à 

partir d’informations temporelles. Nous avons vu dans le chapitre précédent que notre approche 

repose sur l’utilisation des ressources numériques disponibles sur un équipement de test standard 

pour convertir l’information (fréquence, phase et/ou amplitude) portée par un signal analogique en 

une information temporelle. Un premier objectif est alors de développer des algorithmes de 

traitement de données pour retrouver les caractéristiques du signal analogique à partir du vecteur 

numérique capturé par le testeur.  

Ce chapitre introduit dans un premier temps les concepts de bases permettant le calcul d’amplitude, 

de fréquence et phase d’un signal analogique à partir de la connaissance des instants (que nous 

appellerons Time-Stamps) de franchissement d’un seuil de tension prédéterminé (Level-Crossing). 

Disposant de ces outils mathématiques, des techniques d’acquisition des Time-Stamps seront alors 

proposées avec une attention particulière concernant le filtrage du bruit. Les performances des 

algorithmes de reconstruction en fonction de différents paramètres tels que la fréquence 

d’échantillonnage, le seuil de comparaison et le niveau de bruit seront alors évaluées. Finalement, ce 

chapitre se termine par une brève description de l’environnement pratique utilisé pour toutes les 

validations expérimentales présentées dans les chapitres suivants. 

 

2.2 Principes élémentaires de démodulation 

Considérons un signal sinusoïdal modulé en amplitude et/ou en fréquence (ou phase) comme 

présenté dans la figure 2.1. Supposons que l’on dispose des instants  précis (Time-Stamps, notés TS) 

auxquels ce signal franchit un seuil de tension arbitrairement fixé à C en distinguant le mouvement 

« montant » (TSR) du mouvement « descendant » (TSF). Dans le cas général, l’opération de 

démodulation que l’on cherche à accomplir consiste à déterminer pour chaque période de porteuse : 

(i) l’amplitude de la porteuse (Ai), (ii) sa fréquence (fi) et (iii) sa phase (i).  
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Figure 2.1. Principe de reconstruction des caractéristiques d’un signal analogique. 

Dans un contexte de modulation de fréquence ou de phase seulement, l’amplitude étant constante, 

la fréquence peut se déduire simplement à partir de deux évènements TSR (ou TSF) consécutifs, 

quelle que soit la valeur du seuil de comparaison C : 

   
 

             
 

 

      
               

 

             
 

 

      
 2.1 

Dans le cas où l’amplitude varie, il est nécessaire de procéder différemment. L’approche la plus 

directe consiste à configurer le seuil de comparaison à C=0. L’équation précédente permet alors de 

calculer la fréquence du signal à chaque période. Le délai entre deux évènements TSR et TSF 

consécutifs, correspondant à une demi-période du signal, peut aussi être utilisé : 

   
 

              
 

 

     
 2.2 

Une autre solution consiste à calculer la fréquence du signal à partir de deux instants consécutifs de 

passage par un maximum : 

   
 

               
 

 

       
 2.3 

avec : 
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 2.4 

Dans ce cas, le calcul de fréquence fait intervenir 4 évènements (TSR,i , TSF,i , TSR,i+1 et TSF,i+1 ) mais est 

indépendant de la valeur du seuil de comparaison C. 

Dans le cadre d’une modulation de phase sur une porteuse de fréquence f, la phase peut également 

se déduire de la connaissance des tmax : 

               
     

 
  

 

 
 2.5 

Finalement, l’amplitude Ai peut être simplement retrouvée à l’aide d’un seul TSi (montant ou 

descendant) : 

   
 

              
 2.6 

Dans ce cas, le calcul d’amplitude nécessite la connaissance de la fréquence du signal, ainsi que celle 

de la phase à l’origine . Le cercle trigonométrique représenté figure 2.2 montre que l’angle qui 

sépare deux franchissements consécutifs du seuil C a pour valeur        . On peut alors écrire : 

        
 

 
  2.7 

soit : 

   
 

     
    

  
 

 

           
 2.8 

et ainsi éliminer la phase  du calcul d’amplitude. 

 

Figure 2.2. Principe de calcul de l’amplitude en éliminant la valeur de  .
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Dans le cadre du test d’un circuit intégré, et en fonction du type de modulation en jeu, il est probable 

que certaines caractéristiques du signal puissent être supposées connues. On pourra par exemple 

considérer que la fréquence du signal est connue dans le contexte d’une pure modulation 

d’amplitude (AM). Observons finalement qu’il est possible d’utiliser un seuil de comparaison nul 

(C=0) pour les calculs de fréquence et de phase, mais que le calcul d’amplitude requiert un seuil 

différent de zéro. L’influence du niveau de comparaison sur la qualité de la démodulation sera 

explorée plus loin. 

Les expressions (2.1) à (2.8) montrent qu’il théoriquement est possible de retrouver toutes les 

informations utiles concernant le message transmis par le signal porteur à partir de la connaissance 

des Time-Stamps. La collecte de ces instants de franchissement de seuil est donc un élément crucial 

de l’approche que nous allons détailler dans les sections suivantes. 

2.3 Capture du signal 

Notre approche repose sur l’utilisation de ressources disponibles dans un testeur numérique pour la 

capture du signal et la détermination des instants de franchissement de seuil. La figure 2.3 

représente l’architecture matérielle d’un canal digital tel qu’on le trouve sur un testeur industriel 

standard de circuits intégrés.  

 

Figure 2.2.3. Schéma de principe des ressources d’une voie digitale. 

Classiquement une voie digitale comprend un espace mémoire, un processeur de test et des 

ressources dédiées à la conversion entre les données numériques stockées dans la mémoire vecteurs 

et les signaux électriques émis vers le circuit (via le Driver D) ou reçus depuis le circuit (via le 

comparateur C). Ces ressources permettent de paramétrer le canal en termes de niveaux de tension 

et de timing, à la fois en émission et réception de données. On trouve généralement aussi une charge 
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programmable (Parametric Load, PL) pouvant être utilisée pour charger en courant les sorties du 

circuit et une unité de mesure paramétrique (Parametric Measurement Unit, PMU) qui est un 

instrument principalement destiné à la caractérisation des paramètres DC du circuit.  

La figure 2.4 détaille la structure du comparateur et de la charge programmable associée. Le 

comparateur prend deux paramètres représentant des tensions de seuil : VOH, le seuil au dessus 

duquel un signal venant du DUT sera interprété comme un ‘1’ logique, et VOL, le seuil en dessous 

duquel le signal sera interprété comme un ‘0’. Un signal entre VOL et VOH sera considéré comme 

‘intermédiaire’. Dans notre cas, nous avons choisi de fixer VOL=VOH=C afin de focaliser l’investigation 

sur la notion d’échantillonnage 1-bit dans un premier temps. L’utilisation de plusieurs seuils de 

comparaison pourrait être envisagée dans un deuxième temps comme un raffinement de la 

méthode, en s’appuyant sur les principes de reconstruction développés pour un échantillonnage 

1-bit. Finalement, la charge programmable ne sera utilisée que pour fixer les tensions de clamp et la 

tension de terminaison VT. Les courants de charge IOL et IOH sont laissé à zéro. 

 

Figure 2.4. Schéma bloc de la chaine d’acquisition d’une voie digitale. 

La figure 2.5 représente la chaine d’acquisition simplifiée, reposant sur l’utilisation d’un canal digital 

de testeur pour la capture et le stockage des données digitales. Les deux principaux paramètres pour 

l’acquisition sont (i) le seuil du comparateur, et (ii) la fréquence d’échantillonnage.  Dans ce schéma, 

les données enregistrées représentent l’état binaire du signal d’entrée relativement au seuil de 

comparaison : ‘0’ quand la tension est inférieure au seuil, ‘1’ quand elle est supérieure. C’est à partir 

de ces données que nous proposons de déterminer les Time-Stamps et de développer des 

algorithmes de reconstruction. 
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Figure 2.5. Capture du signal par une voie digitale. 

Notons qu’il existe des instruments de test spécifiques, dédiés à l’analyse de timing des circuits 

digitaux, qui permettent de réaliser des mesures temporelles très précises sur des signaux 

électriques [81-84]. Ces instruments pourraient être utilisés pour la détermination des Time-Stamps. 

Ils ne sont toutefois pas disponibles aujourd’hui dans les ressources standards d’une voie digitale. Si 

leur développement dans les équipements de test se poursuit, leur utilisation pourrait être envisagée 

avec un bénéfice au niveau du temps d’acquisition. Les principes de démodulation et les résultats 

présentés dans ce manuscrit restent néanmoins valables quelle que soit la technique de 

détermination des Time-Stamps. 

2.4 Détermination des Time-Stamps 

Comme nous l’avons vu précédemment, le principe de reconstruction du signal analogique 

provenant du circuit à tester repose sur la connaissance des instants (TS) auxquels le signal franchit le 

seuil de comparaison C configuré sur la broche d’entrée de la carte digitale. 

Dans le cas d’un signal idéal en entrée, la détermination des TS se révèle assez simple. Ces instants 

correspondent directement aux transitions entre les niveaux logiques "0" et "1" sur le vecteur 

résultant de la capture du signal. A titre d’illustration, la figure 2.6 présente le cas d’une sinusoïde 

parfaite appliquée sur une entrée digitale avec un seuil de comparaison configuré à 0. A chaque 

passage du signal analogique par 0, le vecteur résultant de la capture testeur présente une transition 

unique entre les niveaux logiques "0" et "1" ; un TS peut par conséquent être estimé au centre de 
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chacune de ces transitions (TSR pour une transition montante, et TSF pour une transition 

descendante) : 

    
                    

 
                             

                    

 
 2.9 

 

Figure 2.6. Détermination des Time-Stamps pour une sinusoïde idéale. 

En pratique, les signaux sont inévitablement bruités. Dans ce cas, le vecteur résultant de la capture 

testeur peut présenter des transitions multiples au voisinage du passage par C du signal analogique, 

ainsi qu’illustré sur la figure 2.7. Dans ce cas, il est nécessaire de mettre en œuvre un algorithme afin 

de filtrer ces transitions multiples. Les sections suivantes décrivent brièvement 3 approches 

proposées pour réaliser ce filtrage avec une étude comparative de performances. 

 

Figure 2.7. Cas d’un signal bruité. 
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2.4.1 Approches de filtrage du bruit 

2.4.1.1 Algorithme A 

La détermination des TS doit rester simple, de façon à ne pas entrainer de calculs lourds qui 

pourraient pénaliser le temps de test. Le premier algorithme proposé consiste à identifier la zone de 

perturbation correspondant à un franchissement de seuil, et de positionner le TS au centre de cette 

région. Dans ce cas, les TS sont donc calculés avec l’expression (2.9) vue précédemment, l’algorithme 

étant là pour assurer une identification correcte du dernier ‘0’ et du premier ‘1’ (dans le cas d’un TSR) 

ou l’inverse (dans le cas d’un TSF).  

Cette approche est illustrée par simulation sur la figure 2.8 pour une sinusoïde bruitée d’amplitude 

1V avec un seuil de comparaison à 0.7V. La zone de perturbation est identifiée entre le premier 

niveau logique "1" et le dernier niveau logique "0" apparaissant dans le vecteur capturé par le 

testeur. Sur cet exemple, on relève un écart assez important entre le TS estimé et celui associé au 

signal idéal. 

 

Figure 2.8. Détermination d’un Time Stamp - Algorithme A. 

 

2.4.1.2 Algorithme B 

La seconde approche s’appuie sur un raffinement du premier algorithme. Elle consiste à situer le TS 

non pas au milieu de la zone de perturbation, mais à pondérer sa position en fonction du nombre de 

niveaux logiques "0" (ou "1") contenus dans la zone de perturbation. La position du TS est ainsi 

équivalente à un barycentre de la zone de perturbation. Sur l’exemple de la figure 2.9, la zone de 

perturbation comprend 19 échantillons dont 7 échantillons à ’0’. Le TS associé à cette transition 
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montante est par conséquent placé en 7ème position après le début de la zone de perturbation. Sur 

exemple, on constate que l’erreur de positionnement du TS est fortement réduite par rapport au 

résultat que produirait l’algorithme A. 

 

Figure 2.9. Détermination d’un Time Stamp - Algorithme B. 

 

2.4.1.3 Algorithme C 

Le troisième algorithme étudié utilise une approche différente basée sur un calcul de moyenne 

glissante. Ce calcul correspond à l’application d’un filtre numérique passe-bas à réponse 

impulsionnelle finie (FIR) avec tous les coefficients identiques. La moyenne glissante est calculée au 

centre de n valeurs consécutives, en choisissant n impair : 

        
 

 
      

   

 
                                     

   

 
  

 
 2.10 

où            est le ième  élément du vecteur capturé dans la mémoire testeur. 

Le TS est alors associé au passage à 0.5 de Ravg.  

L’approche est illustrée sur la figure 2.10 avec une moyenne glissante calculée sur 19 

échantillons. On constate sur cet exemple que le TS estimé est très proche de l’instant de 

franchissement du seuil de la sinusoïde idéale. 
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Figure 2.10. Détermination d’un Time-Stamp - Algorithme C. 

Dans le principe, cet algorithme est très similaire au calcul de barycentre proposé avec l’algorithme 

B. Toutefois, il évite l’étape d’identification de la zone de transition qui est susceptible de produire 

des erreurs. En outre, il dispose d’un paramètre d’ajustement, le nombre d’échantillons pris en 

compte dans le calcul de la moyenne glissante. 

Plus la valeur de ce paramètre n est élevée, plus le filtrage des transitions multiples sera efficace. En 

effet dans le cas où la moyenne glissante est calculée sur un faible nombre d’échantillons 

consécutifs, et notamment si le nombre d’échantillons pris en compte est plus faible que la taille de 

la zone de perturbation, la moyenne glissante sera sensible aux perturbations parasites et peut 

présenter elle aussi des transitions multiples autour de 50%. Afin d’éviter ce phénomène, il est donc 

préférable de choisir un nombre élevé d’échantillons pour le calcul de la moyenne glissante. Il faut 

toutefois s’assurer que ce nombre permet d’assurer le franchissement des 50%, en particulier 

lorsque le seuil de comparaison est élevé. A titre d’exemple, la figure 2.11 présente le cas d’une 

sinusoïde bruitée d’amplitude 1V échantillonnée avec un seuil de comparaison à 0.8V. Lorsque la 

moyenne glissante est calculée sur 99 échantillons (soit une demi-période de signal), les transitions 

parasites du vecteur capturé par le testeur sont effectivement filtrées, mais la moyenne glissante 

0%

25%

50%

75%

100%

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

Temps (µs)

Running 
Avg

50%

TSR,i TSF,i TSR,i+1 TSF,i+1

-1,5

-1

-0,5

0

0,5

1

1,5

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8

A
m

p
lit

u
d

e



41 
 

n’atteint jamais les 50% et ne permet donc pas de déterminer les TS. A l’inverse lorsque la moyenne 

glissante est calculée sur 5 échantillons seulement, le filtrage des transitions parasites est moins 

efficace et la moyenne glissante présente elle-même des transitions multiples autour de 50%. 

 

Figure 2.11. Impact de la valeur de Navg sur la moyenne glissante. 

Entre ces deux conditions limites, le paramètre n peut varier sans conséquences majeures sur la 

performance de l’algorithme. De façon générale, on préfèrera utiliser un nombre élevé d’échantillons 

consécutifs dans le calcul de la moyenne glissante afin de réaliser un filtrage efficace du bruit, en 

limitant toutefois ce nombre d’autant plus que le seuil de comparaison est élevé.  

 

2.4.2 Etude comparative 

Les trois algorithmes de détermination des TS ont été implantés et diverses simulations MATLAB ont 

été réalisées avec une simple sinusoïde d’amplitude 1V en faisant varier la résolution temporelle (ou 

fréquence d’échantillonnage), le seuil de comparaison C et le niveau de bruit. Dans chaque cas, 
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TS. Les résultats sont synthétisés sur les figures 2.12 à 2.14 pour une évaluation des TS à la montée 

(des résultats symétriques sont obtenus pour les TS à la descente). 

  

Figure 2.12. Ecart type sur la mesure d’un TS pour les trois algorithmes en fonction de la 

résolution temporelle (SNR IN et seuil de comparaison fixes). 

 

Figure 2.13. Ecart type sur la mesure d’un TS pour les trois algorithmes en fonction du seuil de 

comparaison (SNR IN et résolution temporelle fixe de 200 points/période). 
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Figure 2.14. Ecart type sur la mesure d’un TS pour les trois algorithmes en fonction du rapport 

signal à bruit en entrée (seuil de comparaison et résolution temporelle fixes). 

 

Au vu des résultats, il apparaît clairement que l’algorithme A présente de moins bonnes 

performances que les algorithmes B et C. Cet algorithme se révèle, dans de nombreuses conditions 

d’acquisition, sensible aux transitions parasites très éloignées de la zone de franchissement du signal 

avec le seuil de comparaison. Ces transitions parasites sont prises en compte dans l’identification de 

la zone de perturbation introduisant une erreur importante dans le cas de l’algorithme A, alors que la 

pondération utilisée dans l’algorithme B assurer une plus grande robustesse vis-à-vis de ce type de 

phénomène. L’algorithme C présente lui aussi une grande robustesse puisque la détermination des 

Time-Stamps ne repose pas sur l’identification d’une zone de perturbation.  

Dans la mesure où les algorithmes B et C présentent des performances équivalent quelles que soient 

les conditions d’acquisition (résolution temporelle, seuil de comparaison, bruit), notre choix s’est 

porté sur l’algorithme C en raison de sa facilité d’implantation, sa rapidité d’exécution et sa 

flexibilité. En effet l’algorithme C ne nécessite pas d’identifier une zone de perturbation et dispose en 

outre d’un paramètre d’ajustement, à savoir le nombre d’échantillons pris en compte dans le calcul 

de la moyenne glissante, qui peut être modifié en fonction des conditions de capture pour s’adapter 

à différentes situations de bruits et de valeurs de seuil de comparaison. 
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2.5 Application au calcul de fréquence, phase et amplitude  

Dans cette section, nous étudions les propriétés de reconstruction de l’ensemble de la chaine de 

traitement proposée, qui inclut : (i) l’échantillonnage 1-bit du signal analogique, (ii) l’application de 

l’algorithme C pour la détermination des TS, et enfin (iii) l’utilisation des équations présentées en 

section 2.2 pour le calcul de fréquence, phase et amplitude. Les effets de différents paramètres sur la 

qualité de la reconstruction sont étudiés. En particulier, nous avons retenu trois paramètres : la 

fréquence d’échantillonnage, le seuil de comparaison et le niveau de bruit dans le signal à analyser. 

L’étude est réalisée en simulation uniquement, dans l’environnement Matlab®. Dans un premier 

temps, nous allons préciser la façon de représenter le bruit dans les simulations. 

2.5.1 Injection de bruit 

Le bruit est généré en simulation sous la forme d’une tension aléatoire ajoutée au signal à l’aide de la 

fonction randn de Matlab®. La fonction randn(1,m) renvoie un tableau de m valeurs aléatoires qui 

présente une distribution normale de moyenne nulle et d’écart type σ=1. Nous assimilerons cette 

distribution à celle d’un bruit blanc. 

Un bruit d’amplitude RMS Anoise  est construit à l’aide de la fonction : 

                         2.11 

Le rapport signal à bruit (SNR) est défini par : 

           
       

      
       

       

      
 

 

      
       

      
 

2.12 

Dans le cas d’un signal sinusoïdal d’amplitude A, on obtient : 

           

 
  

 

      
 

2.13 

Ainsi pour un SNR en entrée spécifié en dB, la tension aléatoire ajoutée au signal est donnée par : 

       

 
  

 

  
 
     

  
 
            

2.14 

Notons que dans le chapitre suivant, nous aurons régulièrement recours à la FFT pour analyser les 

performances de l’approche de démodulation. Le SNR obtenu après passage dans le domaine 

fréquentiel est cohérent avec celui spécifié par l’expression (2.13) si le bruit est intégré sur 

l’ensemble de la bande-passante produite par la FFT, soit jusqu’à la moitié de la fréquence 
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d’échantillonnage. Si l’étude concerne une bande de fréquence réduite, le bruit injecté en entrée 

doit alors être normalisé pour pouvoir comparer le SNR après traitement avec le SNR en entrée : 

        
     

  
 

 
  

 

  
 
     

  
 
                     

2.15 

2.5.2 Reconstruction en fréquence 

Considérons dans un premier temps une sinusoïde parfaite d’amplitude A et de fréquence f 

échantillonnée à une fréquence fsample. Comme établi en section 2.2, la fréquence du signal peut être 

directement calculée en utilisant : 

 le délai ΔTSR,i (ou ΔTSF,i) entre deux évènements TSR (ou TSF) de deux périodes consécutives 

(équation 2.1), 

 le délai ΔTSi entre deux évènements TSR et TSF de la même période (équation 2.2), 

 le délai Δtmax,i entre deux instants de passage par un maximum tmax de deux périodes 

consécutives (équation 2.3), 

Pour chacune de ces trois expressions, on cherche à déterminer quelle est l’erreur maximale 

commise sur l’estimation de fréquence. Cette erreur est bien entendu liée à l’erreur d’estimation des 

TS introduite par l’échantillonnage du signal. Sachant que l’erreur maximale commise sur TS est égale 

à plus ou moins un demi-échantillon, soit Tsample/2, on a : 

                                                     2.16 

                                                 2.17 

                                               

 
                           

 
 

                               

 

         

2.18 

On obtient alors l’erreur maximale commise sur l’estimation de fréquence pour chacune des 

expressions avec : 
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2.20 

            
   

        
                   

  

          
          

  

       
 

2.21 

On constate que la méthode basée sur l’utilisation du délai ΔTSi entre deux évènements TSR et TSF de 

la même période conduit à une erreur maximale deux fois plus importante que l’utilisation 

d’évènements de deux périodes consécutives. La même erreur maximale est obtenue que l’on utilise 

directement les Time-Stamps TSR (ou TSF) ou les instants de passage par un maximum tmax. Nous 

retiendrons toutefois la solution basée sur les instants de passage par un maximum car elle permet 

un calcul de la fréquence quelle que soit la valeur du seuil de comparaison alors que la solution basée 

sur deux TSR (ou TSF) consécutifs n’est valide que pour un seuil de comparaison C=0 ou un signal 

d’amplitude constante.  

Plus généralement, l’équation (2.21) établit qu’il est possible de contrôler la précision sur le calcul de 

la fréquence en ajustant la fréquence d’échantillonnage. En effet cette équation montre que l’erreur 

maximum dépend du rapport entre la fréquence du signal à analyser et la fréquence 

d’échantillonnage. Ce résultat est illustré sur la figure 2.15. Une fréquence d’échantillonnage 100 fois 

supérieure à la fréquence du signal permet de garantir une erreur sur le calcul de la fréquence 

inférieure à 1%. Avec une fréquence d’échantillonnage 400 fois supérieure à la fréquence signal, 

l’erreur maximale est limitée à 0,25%. 

 

Figure 2.15. Erreur maximale théorique sur l’estimation de la fréquence en fonction du rapport 

fsample/fsignal pour un signal non bruité. 

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

0 200 400 600 800 1000 1200

Er
re

u
r

m
ax

im
al

e
e

n
 %

 d
e

 f

fsample/f



47 
 

Par ailleurs, l’échantillonnage du signal introduit aussi une discrétisation des valeurs de fréquence 

estimées. Le pas de quantification sur le calcul de fréquence Qfi est par définition : 

    
   

        
         

             
 

2.22 

Avec pour mémoire :  

        
               

 
 

           

 
 

2.23 

Il vient : 

        
 

   

 
 

       

 
 

2.24 

Soit finalement : 

            
       

 
 

  

        
 

2.25 

 

La figure 2.16 permet de visualiser simplement les résultats obtenus précédemment. En effet, on 

observe que pour une fréquence f et une période d’échantillonnage Tsample fixes, le simple fait de 

modifier la phase à l’origine du signal peut conduire à 3 valeurs de périodes calculées distinctes, 

séparées au minimum par un pas de quantification (soit Tsample/2), et au maximum par l’erreur 

maximale soit Tsample. A noter que dans le cas particulier d’une fréquence de signal parfaitement sous-

multiple de la fréquence d’échantillonnage, le calcul de fréquence ne produit qu’une seule valeur 

correspondant à la valeur exacte, et ce quelle que soit la phase du signal. 
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Figure 2.16. Estimation de fréquence à partir les instants de passage par un maximum. 

Afin de valider ces résultats théoriques, nous avons réalisé des simulations dans l’environnement 

Matlab®. Toutefois pour obtenir une évaluation correcte de l’erreur maximale d’estimation de 

fréquence, nous ne pouvons pas nous placer dans le cas particulier où la fréquence du signal à 

analyser est un sous-multiple parfait de la fréquence d’échantillonnage. Nous avons donc développé 

un protocole de simulation dans lequel nous réalisons, au voisinage du rapport f/fs à étudier, un 

grand nombre de calculs avec différentes phases de signal. Cette approche est illustrée sur la figure 

2.17 pour un rapport f/fs proche de 1/100. La fréquence d’échantillonnage est fixée à 100kHz et la 

fréquence du signal varie autour de 1000Hz (de 980Hz à 1020Hz par pas de 5Hz). Pour chaque 

fréquence, le calcul est répété 1000 fois avec des phases aléatoires. Les résultats sont présentés sous 

forme d’histogrammes. On constate effectivement que les valeurs de fréquences calculées se 

répartissent sur une grille qui correspond à la quantification en fréquence (autour de 5Hz ici). On 
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observe l’effet précédemment décrit pour les différents cas possibles de rapport f/fs (de 1 à 3 valeurs 

discrètes possibles). Une erreur maximale très proche de la valeur théorique de 1%, est observée 

uniquement dans le cas f/fs=99, et ne concerne que 18 cas sur 1000. 

 

Figure 2.17. Discrétisation des valeurs de la fréquence calculée en fonction du rapport 

fsample/fsignal. 

Le tableau 2.1 récapitule la fréquence moyenne et l’écart-type obtenus pour chaque fréquence 

d’entrée de la simulation précédente. Ces résultats montrent, d’une part, que l’approche de calcul de 

la fréquence à partir des TS ne produit pas d’erreur systématique. En effet les résultats moyens sont 

très proches des fréquences fin appliquées en entrée. D’autre part, nous pouvons observer que 

l’écart-type est toujours maximum dans les cas précis où le calcul produit 3 fréquences distinctes 

(fin=985Hz, 995Hz, 1005Hz, 1015Hz). Dans ces situations, les distributions obtenues en simulation 

montrent que la probabilité d’être sur une fréquence extrême est systématiquement de 50%. Ces 

fréquences extrêmes étant distantes d’un pas de quantification Qf de part et d’autre de la fréquence 

centrale, nous pouvons établir un modèle pour l’écart-type, voisin de : 
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Appliquée aux simulations précédentes, avec Qf=5, ce modèle d’écart-type donne f=3,53Hz, ce qui 

est très proche des valeurs extraites. 

fin(HZ) 980 985 990 995 1000 1005 1010 1015 1020 

fs/f 102,0 101,5 101,0 100,5 100,0 99,5 99,0 98,5 98,0 

fcalc, moy 

(HZ) 
979,99 985,03 990,00 995,02 1000,00 1004,80 1009,91 1014,99 1019,92 

f(HZ) 0,99 3,39 0,00 3,54 0,00 3,53 1,53 3,82 1,78 

Tableau 2.1 Fréquence moyenne et écart type pour différentes valeurs de rapport fsample/fsignal. 

En pratique le signal capturé par la broche digitale n’est pas un signal parfait, mais un signal bruité. 

Afin d’évaluer les performances de l’estimation en fréquence dans le cas d’un signal bruité, nous 

avons réalisé différentes simulations en faisant varier à la fois le niveau de bruit du signal d’entrée et 

la fréquence d’échantillonnage du système de capture avec C=0. Afin d’obtenir une valeur 

approchante de l’erreur maximale, nous avons utilisé le protocole de simulation précédent (petites 

variation de fréquence et de phase autour du point d’intérêt). Les résultats obtenus sont résumés sur 

la figure 2.18. 

 

Figure 2.18. Erreur maximale observée sur l’estimation de la fréquence en fonction 

du rapport fsample/fsignal et du niveau de bruit en entrée. 
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fréquence, même lorsque le signal est très bruité (3,5% d’erreur seulement avec un SNR de 20dB 

pour 100 échantillons par période de signal). 

2.5.3 Reconstruction en phase 

Le principe d’estimation de la phase donné par l’équation (2.5) est basé sur l’utilisation de l’instant 

de passage par un maximum tmax,i. Tout comme pour l’estimation de fréquence, l’échantillonnage du 

signal introduit une erreur sur l’estimation de phase et une discrétisation des valeurs de phase 

calculées. Une démarche similaire peut donc être adoptée pour déterminer l’expression théorique de 

l’erreur maximale sur l’estimation de phase et le pas de quantification.  

Sachant que l’erreur maximale sur le calcul de tmax est Tsample/2, l’erreur maximale sur l’estimation de 

phase est donnée par :  

           
   

       
                      

       

 
 

  

  
 

2.27 

De la même manière, le pas de quantification sur la phase peut être déterminé en posant la 

quantification sur tmax comme étant égale à une demi-période d’échantillonnage. Nous obtenons 

ainsi : 

   
  

  
 

2.28 

Ces deux équations montrent que l’erreur maximale et la quantification sont inversement 

proportionnelles au taux d’échantillonnage.  

Les bases théoriques de reconstruction en phase sont ici posées mais ne sont pas développées à ce 

niveau du manuscrit.  

 

2.5.4 Reconstruction en amplitude 

Considérons une sinusoïde d’amplitude A et de fréquence f, échantillonnée à une fréquence fsample. Le 

calcul d’amplitude donné par l’équation (x) fait intervenir à la fois le délai ΔTSi entre deux 

évènements TSR et TSF d’une même période, et la valeur du seuil de comparaison C.  

Dans un premier temps, nous avons étudié en simulation l’influence du seuil de comparaison C et de 

la fréquence d’échantillonnage fsample. Pour cela, nous avons considéré une sinusoïde d’amplitude 1V 

avec un SNR=20dB, et nous avons calculé à chaque période l’amplitude estimée pour différentes 

conditions de seuil de comparaison et de fréquence d’échantillonnage (donnée en nombre 
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d’échantillons par période, i.e. en fonction du rapport fsample/fsignal). Les résultats sont présentés sur 

les figures 2.19 et 2.20 qui donnent l’évolution de la valeur moyenne et de l’écart-type de l’amplitude 

calculée en fonction de la valeur du seuil de comparaison pour différentes résolutions temporelles.  

 

Figure 2.19. Valeur moyenne de l’amplitude calculée en fonction du seuil de comparaison pour 

différentes résolutions temporelles (exprimée en nombre de points/période). 

 

Figure 2.20. Ecart type sur la mesure de l'amplitude en fonction du seuil de comparaison pour 

différentes résolutions temporelles (exprimée en nombre de points/période). 

La première observation concerne l’effet de la fréquence d’échantillonnage. Comme on pouvait s’y 

attendre, la valeur moyenne sur l’amplitude calculée ainsi que l’écart-type sont meilleurs lorsque l’on 
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semble ici qu’il ne soit pas utile de recourir à des taux d’échantillonnage trop élevés pour obtenir un 

résultat satisfaisant. 

L’effet du seuil de comparaison est plus net. On constate notamment que la valeur moyenne de 

l’amplitude recalculée est toujours surestimée pour les faibles niveaux de comparateur. A l’inverse, 

une légère sous-estimation apparait pour les seuils de comparaison C élevés. Il existe toutefois une 

plage de tension confortable (de 0.2 à 0.8) qui permet d’obtenir une estimation proche de 

l’amplitude réelle. Les résultats sur l’écart-type montrent que le calcul est plus répétable en prenant 

des seuils de comparaison élevés. 

La figure 2.21 permet d’expliquer le phénomène de surestimation. Il apparait qu’une erreur e 

négative sur TSR produit une amplitude surestimée Aovr, plus éloignée de l’amplitude réelle que 

l’amplitude sous-estimée Aund résultante d’une même erreur e positive sur TSR. Ce phénomène est 

d’autant plus important que le seuil de comparaison est bas, relativement à l’amplitude du signal.  

 

Figure 2.21. Illustration de la surestimation systématique de l'amplitude. 

En supposant une distribution symétrique de l’erreur autour du temps de transition réel TS, l’erreur 

moyenne sur l’estimation de l’amplitude est donnée par : 

      
         

 
 

2.29 

En conséquence, on s’attend à ce que la valeur moyenne de l’amplitude calculée présente une 

surestimation d’autant plus importante que le seuil de comparaison est bas relativement à 

l’amplitude du signal. 
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Pour illustrer cette surestimation systématique, nous avons calculé l’amplitude moyenne en 

considérant l’erreur maximale emax=Tsample/2 sur la détermination de TS. Aovr et Aund sont calculés à 

partir de l’équation (2.8) avec d=DTS/2 : 

  
 

        
                       

2.30 

La fgure 2.22 montre l’évolution de la valeur moyenne théorique de l’amplitude recalculée Amean pour 

d’une amplitude normalisée A0=1, en fonction de la valeur du seuil de comparaison C, pour trois 

valeurs différentes du taux d’échantillonnage. Ces résultats théoriques confirment bien la tendance 

observée en simulation concernant la surestimation obtenue pour les faibles valeurs de C.  

 

Figure 2.22. Amplitude moyenne théorique en fonction du seuil de comparaison pour 

différentes valeurs de résolution temporelle avec emax=Tsample/2. 
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2.31 

En posant au voisinage de d0 : 

        
 

 
  

2.32 

L’équation (2.31) devient :  

  

  
 

  

 
           

 

 
    

  

 
     

 

 
 

 

 

2.33 

De cette équation, nous pouvons déduire l’erreur maximale sur l’estimation de l’amplitude en posant 

que l’erreur maximale sur d est d’une période d’échantillonnage Tsample ; εmax est alors donné par : 

           
  

  
         

  

 
     

 

 
 

 

         

2.34 

De la même manière, le pas de quantification sur d étant égal à la moitié de Tsample, QA est alors 

donné par : 

   
  

  
 

       

 
 

  

 
     

 

 
 

 

 
       

 
 

2.35 

Ces expressions montrent que l’erreur maximale et le pas de quantification théoriques sur 

l’estimation d’amplitude diminuent lorsqu’on augmente la fréquence d’échantillonnage et lorsqu’on 

utilise des seuils de comparaison élevés. A noter cependant que l’erreur maximale et le pas de 

quantification ne sont pas constants pour un rapport A/C donné, mais dépendent de la valeur 

absolue de l’amplitude A.  

A titre d’illustration, la figure 2.23 montre l’évolution de ce pas de quantification dans le cas d’une 

amplitude normalisée à A0=1, en fonction du seuil de comparaison C, pour trois valeurs différentes 

de taux d’échantillonnage. On constate effectivement que le pas de quantification diminue pour les 

valeurs élevées du seuil de comparaison, et atteint même 0 pour la plus haute valeur théoriquement 

configurable pour le seuil de comparaison, C=A. Bien évidemment, ceci n’est pas une option 

envisageable. Toutefois, ce résultat montre que pour obtenir une meilleure reconstruction, nous 

devons configurer la valeur de seuil de comparaison vers des valeurs plutôt élevées relativement à 

l’amplitude à estimer. Compte-tenu des observations faites auparavant, il semblerait qu’un seuil de 
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comparaison fixé à l’intérieur d’une fourchette allant de 60% à 80% de l’amplitude A soit un choix 

judicieux. 

 

Figure 2.23. Pas de quantification théorique sur l’amplitude estimée en fonction du seuil de 

comparaison pour différentes valeurs de résolution temporelle. 

 

2.6 Environnement expérimental 

2.6.1.1 Ressources disponibles 

Notre approche expérimentale repose sur l’utilisation d’un testeur industriel de circuits intégrés 

VERIGY V93K illustré sur la figure 2.24. Ce testeur est mis à disposition par le Pôle Montpelliérain du 

Comité National pour la Formation en Microélectronique (CNFM) . 

Le testeur est équipé de différentes ressources de test listées dans le tableau 2.2 avec leurs 

caractéristiques principales. 

Type de Ressource Ref. Qté # voies Spécifications 

E/S Digitales PS3600 1 32 3.6GSps / 64Mvec 
E/S Digitales PS800 1 32 800MSps / 64Mvec 

E/S Analogiques AV8 1 8 24bits / 200kSps (Audio) 
14bits / 65MSps (Vidéo) 

Alimentation MSDPS 2 8 -8V to 8V / 2A 

Tableau 2.2. Ressources disponibles sur le testeur V93K du CNFM. 
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Figure 2.24. Testeur industriel Verigy V93K. 

Nous avons ainsi à notre disposition deux types de cartes digitales, PS3600 et PS800, permettant 

d’atteindre des fréquences d’échantillonnage maximales de 3.6GHz et 800MHz respectivement. Le 

séquenceur du testeur s’appuie sur une période de fonctionnement programmable pouvant 

atteindre 2.5ns avec la PS3600 et 10ns avec la PS800. La fréquence d’échantillonnage maximale est 

donc atteinte en positionnant 8 évènements de capture à l’intérieur de cette période. Toutefois, la 

précision de positionnement des évènements de capture, les uns relativement aux autres à 

l’intérieur d’une période testeur, n’est pas optimale. C’est pourquoi nous avons limité notre étude à 

l’utilisation d’un seul évènement de capture par période testeur. Dans ce cas, l’espacement entre 

deux évènements est garanti avec une incertitude de l’ordre de 10-18 secondes. En pratique, la 

fréquence d’échantillonnage maximale que nous pouvons atteindre est donc 400MHz avec la 

PS3600.  

Cette fréquence d’échantillonnage maximale constitue une limitation sur la gamme des signaux que 

nous pouvons analyser. En effet nous avons vu que la précision sur la reconstruction en fréquence, 

phase et amplitude est d’autant meilleure que la fréquence d’échantillonnage est élevée. En 

particulier d’après les études théoriques précédentes, l’acquisition de 100 échantillons par période 

de signal à analyser semble un minimum nécessaire. La gamme des signaux que nous pouvons 

analyser par une capture directe des échantillons est donc limitée à quelques MHz. Un moyen de 

s’affranchir de cette limitation est d’avoir recours à la technique de sous-échantillonnage cohérent.  

2.6.1.2 Sous-échantillonnage cohérent 

Cette approche, très répandue dans le domaine de la mesure , consiste à délibérément effectuer un 

sous-échantillonnage et donc relever uniquement quelques points pour chaque période du signal, 

puis de répéter plusieurs fois le signal et d’effectuer de nouvelles acquisitions en changeant la phase 
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afin d’obtenir plus d’informations. Il faut ensuite réorganiser les échantillons afin de les ramener sur 

une seule période et ainsi obtenir une meilleure résolution temporelle.  

Le critère de cohérence permet de garantir qu’aucun échantillon n’est dupliqué après le tri. De plus, 

cette technique permet d’obtenir des échantillons répartis uniformément sur un nombre entier de 

périodes du signal. La condition de cohérence s’écrit : 

 

       
 

    

 
 

2.36 

où, N correspond au nombre d’échantillons capturés, Nrep est le nombre de fois que le signal est répété, 

fsample et f représentent respectivement la fréquence d’échantillonnage et la fréquence du signal à 

échantillonner. N et Nrep doivent être des nombres entiers positifs et premiers entre eux.  

 
Figure 2.25. Principe du sous-échantillonnage cohérent. 

La figure 2.25 illustre le bénéfice d’un sous-échantillonnage cohérent dans le cas d’une sinusoïde 

modulée en fréquence avec une fréquence porteuse fc=100 kHz et une fréquence message 

fmess=10 kHz. Le critère de cohérence est satisfait avec une période d’échantillonnage Tsample=3 µs et 

un nombre de répétitions Nrep fixé à 3. Après réordonnancement des échantillons, nous obtenons 
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100 échantillons uniformément répartis sur une période du message alors qu’un échantillonnage 

direct n’aurait produit que 33 échantillons. 

Dans le cadre de notre étude, nous utiliserons la technique de sous-échantillonnage cohérent chaque 

fois qu’il ne sera pas possible d’atteindre la résolution temporelle désirée avec une acquisition 

directe. Notons que cette technique permet d’atteindre virtuellement n’importe quelle résolution, 

quelle que soit la fréquence du signal à analyser. Il suffit en effet d’augmenter le nombre de 

répétitions du signal pour améliorer la résolution. Ceci a toutefois un impact direct sur le temps de 

test et par conséquent sur le coût. 

2.6.1.3 Aspects logiciels 

Dans le contexte général du test fonctionnel d’un circuit digital, le testeur applique des données 

(vecteurs) de test aux entrées du circuit et compare instantanément les sorties produite par le circuit 

aux valeurs attendues. Les vecteurs de test, ainsi que les réponses attendues sont stockés dans les 

espaces mémoire associées à chacune des broches, mais ce n’est pas le cas des données reçues du 

circuit sous test. Le testeur enregistre seulement à la volée les erreurs de comparaison qui peuvent 

se produire. La figure 2.26 illustre ce principe de fonctionnement. 

 

Figure 2.26. Schéma de principe du test fonctionnel de circuit digital. 
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Dans le cadre de notre étude, nous souhaitons stocker en mémoire, et à la volée, les données reçues 

du circuit sous test afin de pouvoir par la suite appliquer le traitement algorithmique. Cette 

opération est possible mais implique une programmation « bas niveau » du testeur.  

La mémoire les cartes digitales disponibles peut sauvegarder jusqu’à 16 millions de points, ce qui est 

conséquent, mais peut toutefois constituer une limitation qui sera discutée plus tard.  

 

2.7 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons établi les bases de la reconstruction en fréquence, phase et amplitude 

d’un signal sinusoïdal à partir d’un échantillonnage 1-bit. Après avoir présenté les outils 

mathématiques de base permettant la reconstruction du signal, nous avons étudié différentes 

approches permettant d’extraire les instants de franchissement du seuil de comparaison (TS) dans le 

cas d’un signal bruité. L’application d’une moyenne glissante sur le vecteur digital capturé apparaît 

ainsi une solution efficace pour filtrer les transitions multiples parasites et se présente sous la forme 

d’un algorithme robuste et facile à implanter. 

La reconstruction en fréquence, en phase et en amplitude ont ensuite été présentées tour à tour. 

Nous avons notamment quantifié dans chacun des cas, les erreurs d’estimation et le pas de 

quantification en fonction des paramètres d’acquisition que sont : (i) le niveau de bruit du signal, (ii) 

la fréquence d’échantillonnage, et (iii) le seuil de comparaison du convertisseur 1-bit.  

Finalement, l’environnement expérimental qui sera utilisé pour la mise en œuvre pratique des 

algorithmes de reconstruction a été exposé. 
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Chapitre 3 : Modulations élémentaires 

 

3.1 Introduction 

Le développement des circuits RF est majoritairement porté par les applications de communications, 

où les signaux transmis sont typiquement des signaux modulés. En effet, le signal transportant 

l’information est rarement adapté à une transmission directe ; des techniques de modulation sont 

généralement utilisées pour transformer le signal de sa forme originale en une forme adaptée au 

canal de transmission. Ce chapitre aborde l’analyse de signaux modulés en s’appuyant sur les 

principes de reconstruction présentés dans le chapitre précédent  

De nombreux standards de communication existent (GSM, WLAN, GPRS, EDGE, CDMA, UMTS, LTE…) 

utilisant différent types de modulations numériques (ASK, FSK, PSK, GMSK, OFDM, QAM, …). Dans ce 

chapitre, nous nous intéressons aux schémas de modulations analogiques élémentaires qui sont à la 

base des modulations numériques utilisées dans les technologies actuelles. Nous aborderons dans un 

premier temps l’analyse de signaux modulés en fréquence, puis l’analyse de signaux modulés en 

amplitude. 

 

3.2 Modulation de fréquence 

Considérons un signal sinusoïdal porteur sc(t) où Ac est l’amplitude et c la pulsation : 

                   3.1 

Le message sm(t) est également de forme sinusoïdale, d’amplitude Am de pulsation m : 

                   3.2 

La modulation en fréquence de sc(t) par sm(t) s’écrit :  

                              3.3 

où  représente la profondeur de modulation (en radians) définie par : 

    

  

  
 

3.4 

avec fd la déviation maximum en fréquence.  
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Notons que dans ce cas de figure où la porteuse est modulée par un signal sinusoïdal, les 

modulations de phase et de fréquence sont similaires d’un point de vue mathématique. 

L’opération de démodulation est basée sur l’évaluation de la fréquence instantanée du signal 

modulé, pour chaque période. Comme développé dans le chapitre précédent, cette fréquence 

instantanée fi est déterminée à l’aide de 4 TS (expression 2.3) en s’appuyant sur le calcul 

intermédiaire des instants de passage par un maximum (tmax). Pour chaque période du signal modulé, 

le message est alors estimé comme la déviation de la fréquence instantanée par rapport à la 

fréquence de la porteuse, normalisé par la déviation maximum en fréquence : 

       
     

  
 

3.5 

où ti correspond au temps moyen entre les deux tmax pour lesquels nous calculons la fréquence 

instantanée : 

   
               

 
 

3.6 

Le message reconstruit est ainsi un signal discret, à la fois dans le temps et en amplitude. On peut 

noter que la discrétisation temporelle dépend de la fréquence instantanée du signal, résultant en 

une répartition non-uniforme dans le temps pour les valeurs du message reconstruit. La 

discrétisation en amplitude dépend elle aussi de la fréquence instantanée du signal. Le pas de 

quantification autour de la fréquence centrale (i.e. autour d’une amplitude nulle du message 

reconstruit) se déduit directement du pas de quantification sur fi donné par l’expression 2.25 : 

      
     

  
 

  
 

     
 

  
 

      
 

3.7 

Cette expression nous permet d’établir une valeur limite de SNR après démodulation, associée au 

seul bruit de quantification (Signal to Quantization Noise Ratio) : 

                     3.8 

Où b est donné par : 

  
       

   
     

   
 

3.9 

avec FS la pleine échelle (en V), soit FS=2 dans le cas Am=1. 
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3.2.1 Etude en simulation 

Afin d’étudier les performances de l’approche de démodulation FM proposée, nous avons conduit un 

certain nombre de simulations sous Matlab® en considérant pour le signal porteur et le message, des 

signaux sinusoïdaux avec des fréquences inspirées des programmes de développement « LTE » (Long 

Term Evolution), caractéristiques des transmissions haut-débit à large-bande. Soit par exemple :  

- fréquence de la porteuse, fc= 2,5 GHz; 

- fréquence du signal modulant, fm= 40 MHz. 

Dans un premier temps, le flot de simulation est présenté. L’effet de différents paramètres 

(fréquence d’échantillonnage, profondeur de modulation et niveau de bruit) sur la qualité du 

message reconstruit est ensuite étudié.  

3.2.1.1 Flot de simulation 

Les simulations sont conduites sous Matlab® selon le flot illustré figure 3.1. Dans un premier temps, 

le signal FM est construit à l’aide des paramètres fc, fm et . Ensuite la capture normalement réalisée 

par le testeur (level-crossing) est simulée de façon à disposer d’un vecteur logique qui représente les 

résultats de conversion 1-bit espacés dans le temps par la période d’échantillonnage Tsample. Les 

principes de détermination des TS, puis le calcul des fréquences instantanées fi, tels que présentés au 

chapitre 2 sont ensuite appliqués, et le message est finalement reconstruit. 

 

 

Figure 3.1. Flot de simulation de l’approche de démodulation. 
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Les performances de la démodulation seront évaluées en termes de pas de quantification en 

amplitude et/ou SNR du message reconstruit. Le pas de quantification en amplitude est directement 

mesuré à partir de la représentation temporelle du message reconstruit. L’évaluation du SNR 

demande quant à elle une représentation du signal dans le domaine fréquentiel. L’utilisation de la 

fonction FFT de Matlab® est possible à condition de disposer d’un signal temporel représenté par une 

répartition uniforme d’échantillons dans le temps. Ce n’est pas le cas du signal reconstruit à l’aide 

des TS, puisque la discrétisation temporelle dépend de la fréquence instantanée du signal.  

Afin de bien visualiser cette non-uniformité dans la répartition temporelle des points, nous avons 

considéré un cas particulièrement défavorable avec un faible rapport fc/fm et une profondeur de 

modulation  importante. La  montre les résultats de simulation pour : 

  
  

                   
3.10 

Sur la figure 3.2.a qui dispose d’un axe des abscisses gradué en unité de temps, on voit clairement 

apparaitre une densité de points calculés plus importante sur les sommets. Le même signal est 

représenté sur la figure 3.2.b avec une distribution uniforme des points calculés sur l’axe des 

abscisses. Il n’est bien entendu pas envisageable d’appliquer directement une FFT sur ce signal pour 

évaluer ses caractéristiques. 

  

(a) (b) 

Figure 3.2. Mise en évidence de la non-uniformité. 

 

Pour contourner ce problème, nous avons inséré dans le flot de simulation un algorithme 

d’interpolation permettant de ré-échantillonner le signal après démodulation de façon à disposer de 
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point uniformément répartis avant application de la FFT. Deux méthodes d’interpolation ont été 

envisagées : interpolation linéaire et interpolation de Lagrange [85]. La figure 3.3 montre le flot de 

simulation ainsi modifié. 

 

Figure 3.3. Ajout de la fonction d’interpolation dans le flot de simulation. 

Finalement, nous souhaitons disposer pour appliquer la FFT d’un nombre entier de périodes de signal 

de façon à éliminer l’utilisation d’un fenêtrage quelconque et ses conséquences sur les résultats. La 

résolution de la FFT est par ailleurs améliorée par l’utilisation d’un nombre significatif de périodes 

message. Par la suite, nous prendrons arbitrairement 32 périodes du message en simulation ainsi que 

pour les validations expérimentales sur testeur.  

3.2.1.2 Effet de la fréquence d’échantillonnage 

Dans un premier temps, nous fixons la profondeur de modulation =3 (avec Ac=Am=1V, cela 

correspond à une fréquence de déviation fd maximale de 120MHz) et nous étudions l’effet de la 

fréquence d’échantillonnage. A ce stade, les signaux ne sont pas bruités. La figure3.4 montre les 

résultats obtenus dans le domaine temporel avec des résolutions Tsample de 2ps, 5ps et 10ps (soit un 

taux d’échantillonnage de 40, 100et 200 points par période de porteuse en moyenne).  
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Figure 3.4. Représentation temporelle des deux premières périodes du signal reconstruit 

en simulation pour trois valeurs différentes de résolution. 

Nous pouvons déjà noter qualitativement que la méthode de démodulation produit un résultat 

correct. En effet, nous retrouvons ici une allure de sinusoïde d’amplitude 1. Les pas de quantification 

théorique calculés autour de la fréquence centrale à l’aide de l’équation 3.7 sont présentés dans le 

tableau 3.1 pour les trois résolutions temporelles considérées. Les résultats obtenus en simulation 

confirment ces valeurs. Observons toutefois que le pas de quantification n’est pas strictement fixe 

pour une résolution donnée, puisqu’il dépend de la fréquence instantanée du signal d’entrée. Ainsi, 

nous pouvons relever sur les simulations avec une résolution de 10ps, un pas allant de 0,2572V pour 

les valeurs de fréquences les plus basses (amplitude minimum du message reconstruit) à 0,2848V 

pour les fréquences les plus hautes (amplitude maximum du message reconstruit), ce qui est 

cohérent avec le pas de quantification théorique calculé autour de la fréquence centrale.  

 

Résolution de l’échantillonnage (ps) 10 5 2 

Pas de quantification théorique (V) 0.2604  0.1302 0.0521 

Tableau 3.1. Pas de quantification théorique autour de la fréquence centrale  

pour différentes résolutions. 

La figure3.5 présente les spectres calculés en appliquant une FFT sur le signal temporel reconstruit 

avec Ts=10ps (soit un taux d’échantillonnage moyen de 40 points par période de porteuse) et =3, 

avec et sans interpolation. Le spectre est volontairement limité à une bande de fréquence 

correspondant à 4 fois la fréquence du message. En pratique, nous estimons que cet intervalle de 
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fréquence est suffisant pour caractériser le signal émis par le DUT dans le contexte du test. 

L’amplitude de la composante fondamentale (ici à 40MHz) est normalisée à 0 dB. 

La présence de composantes harmoniques révèle l’introduction d’une distorsion du message au 

cours de la reconstruction. Cette distorsion est évidente dans le cas où aucune interpolation n’est 

pratiquée compte-tenu de la répartition non-uniforme des échantillons évoquée précédemment. 

L’interpolation linéaire permet de réduire l’amplitude du premier harmonique de 17dB, mais 

n’élimine pas totalement la distorsion. Notons qu’en théorie, la quantification du signal modifie la 

position du plancher de bruit mais n’introduit pas de distorsions harmoniques.  

 

Figure 3.5. Spectre du message reconstruit avec Ts=10ps sur une bande de fréquence [0-4fm], 

avec et sans interpolation. 

Finalement nous avons évalué le SNR du message reconstruit, à la fois sur toute la bande passante 

[0- fs/2] de la FFT ou uniquement sur la bande [0-4fm], pour différentes valeurs de la fréquence 

d’échantillonnage. Les résultats sont synthétisés sur la figure3.6. On constate que le SNR calculé sur 

toute la bande passante est assez proche de la limite théorique (SQNR) posée par le bruit de 

quantification. L’algorithme de reconstruction ne produit donc pas de dégradation notable du signal. 

L’influence de la fréquence d’échantillonnage se traduit comme attendu par une baisse du SNR pour 

les faibles valeurs de fréquence d’échantillonnage. On observe notamment une dégradation sensible 

du SNR lorsque le taux d’échantillonnage moyen est inférieur à 100 points par période de porteuse. 

Au-delà de 100 échantillons par période, le SNR du message reconstruit s’améliore avec 

l’augmentation de la fréquence d’échantillonnage, mais l’amélioration reste limitée. Globalement 
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pour ces paramètres de modulation et pour un taux d’échantillonnage moyen supérieur à 100 points 

par période de porteuse, l’algorithme de démodulation permet de reconstruire le message avec un 

SNR supérieur à 45dB sur la bande [0-4fm+ en l’absence de bruit en entrée, ce qui constitue une 

bonne performance dans notre contexte de test. 

 

Figure 3.6. Evolution de la valeur du SNR du message reconstruit en fonction  

du rapport de la fréquence d’échantillonnage sur la fréquence du signal. 

 

3.2.1.3 Effet de la profondeur de modulation 

Dans un deuxième temps, nous nous sommes intéressés à l’influence de la profondeur de 

modulation sur les performances de la méthode de démodulation. La figure3.7 montre la 

reconstruction du message dans le domaine temporel pour Ts=10ps (soit un taux d’échantillonnage 

moyen de 40 points par période de porteuse) et trois valeurs de   différentes (1, 5 et 10 radians). 

Comme attendu, la qualité du message reconstruit est d’autant meilleure que la profondeur de 

modulation est forte. On constate à nouveau la cohérence entre les pas de quantification observés 

en simulation et les pas de quantification théoriques présentés dans le tableau 3.2.  
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Figure 3.7. Représentation temporelle des deux premières périodes du signal reconstruit 

en simulation pour trois valeurs différentes de. 

 

(radians) 1 5 10 

Pas de quantification théorique (V) 0.845  0.169 0.0845 

Tableau 3.2. Pas de quantification théorique autour de la fréquence centrale 

pour différentes profondeurs de modulation 

L’effet de la profondeur de modulation est en fait similaire à l’effet de la fréquence 

d’échantillonnage, comme établi avec l’expression du pas de quantification (équation 3.7). Les 

résultats sur l’évolution du SNR avec la profondeur de modulation sont ainsi comparables à ceux 

obtenus précédemment, avec un SNR proche de la limite théorique (SQNR) lorsque la puissance de 

bruit est calculée sur toute la bande passante.  

3.2.1.4 Effet du bruit appliqué sur le signal d’entrée 

Finalement, nous nous sommes intéressés à l’influence du niveau de bruit présent sur le signal 

d’entrée, le bruit étant modélisé comme une tension aléatoire ajouté au signal d’entrée ainsi que 

défini précédemment (équation 2.15). Les résultats de simulation montrés sur la figure 3.8 donnent 

l’évolution du SNR calculé à partir du spectre du message reconstruit en fonction du niveau de bruit 

en entrée, pour une profondeur de modulation =3 et une résolution temporelle Ts=2ps (soit un taux 

d’échantillonnage moyen de 200 points par période de porteuse). Ici encore, les SNR sont calculés 

sur deux bandes de fréquences différentes, [0-fs/2] et [0-4fm] dans les mêmes conditions de bruit en 

entrée, ce qui explique que le SNR calculé sur la bande de fréquence réduite [0-4fm] soit plus élevé 

que le SNR imposé en entrée. 
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Le graphique laisse apparaitre 3 zones distinctes. Pour les niveaux de bruit très élevés (SNRin<10dB), 

l’algorithme ne fonctionne pas, ou très mal. Pour des SNRin compris entre 10dB et 40dB environ, 

l’algorithme permet de réaliser la démodulation et on observe une dépendance linéaire entre le SNR 

du signal reconstruit et le SNR en entrée. Dans ce cas, le bruit présent dans le signal d’entrée domine 

le bruit de quantification. Finalement au-delà de 40dB, nous observons une saturation du SNR du 

signal reconstruit, qui est naturellement limité par le bruit de quantification (SQNR). Dans ce cas, les 

performances optimales de l’algorithme de démodulation sont atteintes. 

 

Figure 3.8. Evolution de la valeur du SNR du message reconstruit en fonction  

en fonction du niveau de bruit en entrée. 

L’ensemble des résultats précédents a été présenté avec et sans l’utilisation de l’algorithme 

d’interpolation qui permet de ré-échantillonner le signal reconstruit dans le domaine temporel de 

façon à disposer de points uniformément répartis dans le temps. Bien que l’utilisation de la FFT sur 

un échantillonnage non-uniforme soit strictement incorrecte, nous pouvons observer que le bénéfice 

de l’interpolation n’est pas systématiquement évident. Dans la mesure où le temps de test est un 

critère important, nous pouvons imaginer court-circuiter l’étape d’interpolation, et donc économiser 

le temps de calcul associé, sans qu’une dégradation notable des résultats se produise. Cette 

approche est particulièrement envisageable dans le cas où la profondeur de modulation est faible. 
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3.2.2 Validations expérimentales 

Le protocole expérimental repose sur l’utilisation d’un générateur de signaux modulés (Agilent 

N93110) connecté à une entrée digitale du testeur Verigy 93K. Le testeur est programmé pour 

réaliser la capture 1-bit avec un seuil de comparaison C=0 et une période d’échantillonnage TS 

programmable. Le traitement du vecteur ainsi capturé est réalisé hors-ligne à l’aide des mêmes 

algorithmes que ceux utilisés en simulation. La figure 3.9 schématise cet environnement 

expérimental. 

 

Figure 3.9. Schéma de principe d’une acquisition et démodulation FM. 

La synchronisation du générateur de signaux et du testeur est possible via une horloge 10MHz 

disponible au niveau de la tête de test. Cette synchronisation est facultative dans le cas d’une 

capture directe des échantillons. Elle est par contre absolument nécessaire en cas de recours à la 

technique de sous-échantillonnage cohérent ; une étape préliminaire de ré-ordonnancement des 

échantillons doit alors être insérée dans l’algorithme de démodulation. 

Le générateur Agilent étant limité à 50kHz pour la fréquence du signal modulant, nous ne pouvons 

pas directement implanter le cas étudié en simulation. Nous avons opté pour une réduction 

homothétique d’un facteur 1000 de toutes les fréquences utilisées dans les simulations précédentes 
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de façon à préserver le volume de données à traiter et les caractéristiques de modulation. Ainsi nous 

utiliserons une fréquence de porteuse fc=2.5MHz, et une fréquence de message fm=40kHz.  

3.2.2.1 Résultats avec une capture directe 

Dans un premier temps, nous avons validé l’algorithme de démodulation en utilisant une acquisition 

directe des échantillons. La source RF est configurée pour produire une modulation de fréquence 

avec une profondeur =3, correspondant à une déviation maximum en fréquence fd =120 kHz. La 

période de fonctionnement minimale de la carte digitale PS 3600 étant de 2,5ns, le taux 

d’échantillonnage maximum que nous pouvons atteindre est de 160 points par période de porteuse 

en moyenne. Nous avons comparé les résultats obtenus pour trois valeurs de résolution temporelle 

différentes de 2,5ns, 5ns et 10ns, correspondant à un taux d’échantillonnage moyen de 160, 100 et 

40 points par période de porteuse. La figure 3.10 montre la reconstruction du message dans le 

domaine temporel pour ces trois résolutions. 

 

Figure 3.10. Représentation temporelle des deux premières périodes du signal reconstruit à 

partir d’une capture directe des échantillons, pour trois valeurs différentes de résolution. 

Les trois messages reconstruits présentent des phases à l’origine différentes, lié au fait que nous 

n’avons pas utilisé de synchronisation entre la source RF et le testeur. On constate que l’algorithme 

de démodulation fonctionne pour les trois résolutions considérées, avec des performances d’autant 

meilleures que la résolution est fine. Comme attendu, le pas de quantification diminue lorsqu’on 

augmente la fréquence d’échantillonnage et les valeurs mesurées sur le signal reconstruit (autour de 

la fréquence centrale) sont en parfaite adéquation avec les valeurs théoriques calculées, comme 

présenté dans le tableau 3.3. 
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Résolution de l’échantillonnage (ns) 10 5 2,5 

Pas de quantification théorique (V) 0.2604  0.1302 0.0651 

Pas de quantification mesuré (V) 0,26 0,13 0,065 

Tableau 3.3. Comparaison des valeurs théoriques et mesurées du pas de quantification 

pour trois valeurs différentes de résolution temporelle.  

 

La figure 3.11 montre les spectres obtenus sur la bande de fréquence [0-4fm] après application de la 

FFT sur les signaux temporels ré-échantillonnés par interpolation linéaire. Le plancher de bruit se 

situe aux environs de -40dB, ce qui est nettement supérieur à celui relevé en simulation (relatif au 

seul bruit de quantification). De plus, ce plancher de bruit n’est pas sensible à la fréquence 

d’échantillonnage, ce qui signifie probablement que le bruit dominant dans la reconstruction est lié 

d’une part au bruit présent dans le signal d’entrée, et d’autre part aux phénomènes aléatoires 

associés à la capture du signal comme par exemple le jitter sur l’horloge de l’échantillonneur. En 

situant ces résultats par rapport aux résultats de simulation donnés dans la figure 3.8, nous pouvons 

estimer le niveau de SNR équivalent en entrée légèrement en dessous de 20dB. A noter que les 

conditions expérimentales ne sont pas particulièrement favorables à l’intégrité des signaux transmis 

(environnement bruité, longs câbles, etc…). Aussi, le phénomène de distorsion harmonique 

(présence de raies harmoniques) n’est pas visible sur ces résultats expérimentaux. Là encore, il est 

probable que cette distorsion soit noyée dans le bruit (la hauteur du second harmonique en 

simulation se situe autour de -50dB dans des conditions comparables). 

Les SNR calculés la bande [0-4fm] avoisinent 30dB dans les 3 cas, ce qui demeure intéressant dans un 

contexte de test fonctionnel. Ce résultat permet de valider l’approche de reconstruction en 

fréquence pour les signaux de fréquences modestes, n’excédant pas la dizaine de MHz. Pour des 

signaux plus rapides, une acquisition directe des échantillons n’est pas envisageable avec les 

ressources disponibles et il est nécessaire d’avoir recours à la technique de sous-échantillonnage 

cohérent. 
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Figure 3.11. Spectre des signaux reconstruits à partir d’une capture directe des échantillons  

pour trois valeurs différentes de résolution temporelle. 

 

3.2.2.2 Mise en œuvre du sous-échantillonnage cohérent 

La technique de sous-échantillonnage cohérent permet d’augmenter artificiellement la résolution 

temporelle de l’acquisition et ainsi d’étendre l’application de notre approche aux signaux RF 

caractérisés par des fréquences de l’ordre du GHz. Rappelons toutefois que si la technique de sous-

échantillonnage cohérent permet d’augmenter le nombre de points capturés de façon virtuellement 

infinie, nous restons limités par la capacité mémoire du testeur. 

Afin de valider l’utilisation de la technique de sous-échantillonnage dans notre approche de 

démodulation, nous avons conservé le cas précédent avec une fréquence de porteuse fc=2.5MHz, 

une fréquence de message fm=40kHz, et une profondeur de modulation =3 radians et nous avons 

étudié la reconstruction du message pour deux résolutions temporelles différentes de 10ns et 1ns, 

correspondant respectivement à un taux d’échantillonnage moyen de 40 et 400 points par période 

de porteuse. A noter que si l’utilisation du sous-échantillonnage cohérent est nécessaire pour 

atteindre la résolution de 1ns, elle n’est pas indispensable pour obtenir la résolution de 10ns. Nous 

pourrons donc dans ce cas comparer les résultats de reconstruction avec et sans recours à la 

technique de sous-échantillonnage.  

Afin de respecter le critère de cohérence défini par l’équation 2.36, plusieurs jeux de paramètres 

{Ts, Nrep} peuvent être envisagés. Le tableau 3.4 donne les paramètres cohérents utilisés pour les 

deux résolutions finales envisagées. 
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Résolution temporelle 
finale 

Nombres de répétitions  
Nrep 

Période d’échantillonnage 
Ts 

10 ns 1 (pas de sous-éch.) 10 ns 

 31 310 ns 

 601 6 010 ns 

1 ns 31 31 ns 

 6 007 6 007 ns 

Tableau 3.4. Paramètres d’acquisition utilisés pour le sous-échantillonnage cohérent 

Les résultats de reconstruction du message pour la résolution temporelle de 10ns sont présentés sur 

la figure 3.12, en considérant le nombre de répétitions minimum (Nrep=1) et maximum (Nrep=601). 

Comme attendu, il n’y a aucune différence apparente, ce qui permet de valider en partie la mise en 

œuvre expérimentale du sous-échantillonnage cohérent, et notamment la bonne synchronisation 

des instruments (générateur de signaux et testeur). 

  
(a) Nrep=0 (b) Nrep=601 

Figure 3.12. Reconstruction du message pour une résolution temporelle de 10ns, 

avec et sans sous-échantillonnage cohérent. 

La figure 3.13 compare les spectres des messages reconstruits dans la bande [0-4fm], correspondant 

aux trois jeux de paramètres pour la résolution 10ns. Il apparait ici, que le procédé de sous-

échantillonnage produit des variations importantes du niveau du bruit à basse fréquence, qui est 

sensible au nombre de répétitions programmées. Ces variations ont un impact assez fort sur le calcul 

du SNR dans la bande passante réduite, qui fluctue entre 28dB et 35dB selon le nombre de 

répétitions. Sur l’ensemble du spectre *0-fs/2], cet impact est moindre avec un SNR qui reste compris 

entre 11dB et 12dB. 
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Figure 3.13. Comparaison des spectres des messages reconstruits avec une résolution de 10ns, 

pour différentes valeurs du nombre de répétitions. 

 

Les résultats de reconstruction du message pour la résolution temporelle de 1ns sont présentés sur 

la figure 3.14, dans le cas d’un nombre de répétitions réduit (Nrep=31) et élevé (Nrep=6007). 

A nouveau, il n’apparait pas de différence notable sur le message reconstruit dans le domaine 

temporel. On observe par contre une forte réduction du pas de quantification en comparaison des 

résultats précédents, lié à l’amélioration de la résolution temporelle de 10ns à 1ns.  

  

(a) Nrep=31 (b) Nrep=6007 

Figure 3.14. Reconstruction du message pour une résolution temporelle de 10s, 

pour deux valeurs différentes du nombre de répétitions. 
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Le tableau 3.5 regroupe les SNR calculés sur le message reconstruit à partir de la représentation des 

résultats dans le domaine fréquentiel, avec et sans correction de la non-uniformité de 

l’échantillonnage (interpolation). Ces résultats nous permettent de faire quelques observations : 

- L’effet de l’interpolation n’est pas significatif, quelles que soient la bande de fréquence et la 

résolution temporelle, pour le cas d’étude considéré. 

- Sur l’ensemble du spectre *0-fs/2+, la mise en œuvre de la technique de sous-échantillonnage 

n’a pas de conséquence notable sur le résultat en termes de SNR, comme attendu. 

- Sur l’intervalle réduit *0-4fm], les paramètres de sous-échantillonnage ont un impact sur le 

calcul du SNR, que l’on associe à une mise en forme du bruit à basse fréquence qui change 

avec le nombre de répétitions. 

- Le gain sur la qualité de reconstruction (en terme de SNR) entre les résolutions 10ns et 1ns 

n’est pas très important, ce qui est cohérent avec l’hypothèse énoncée auparavant, d’un 

bruit de quantification négligeable devant les autres sources de bruit. 

 

  [0-fs/2] [0-4fm] 

Résolution 
Nrep Sans  

interpolation 
Interpolation 

Linéaire 
Sans  

interpolation 
Interpolation 

Linéaire 

10ns 

0 12 12 28 28 

31 9 12 33 30 

601 9 11 35 35 

1ns 
31 16 17 42 40 

6007 16 17 46 45 

Tableau 3.5. SNR du message reconstruit pour différents jeux de paramètres d’acquisition.  

 

Plus généralement au vu de ces résultats, il est possible d’envisager la reconstruction de signaux de 

fréquences de l’ordre du GHz. En effet, les résultats expérimentaux montrent que l’utilisation de la 

technique de sous-échantillonnage cohérent n’introduit pas de perturbation significative dans 

l’algorithme de démodulation. Ainsi si nous effectuons une capture avec une période testeur de 

l’ordre de 2,5 ns, en effectuant 6000 répétitions comme lors des exemples précédents, nous pouvons 

atteindre des résolutions de l’ordre de la picoseconde.  
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3.3 Modulation d’amplitude  

La modulation en amplitude d’une porteuse sinusoïdale définie par l’équation 3.1 par un message 

également sinusoïdal définit par l’équation 3.2 s’écrit : 

                                    3.15 

où M représente l’index de modulation. 

L’opération de démodulation du signal AM consiste simplement à calculer pour chaque période de 

porteuse, son amplitude instantanée Ai à partir des instants de franchissement du signal avec le seuil 

de comparaison, comme développé dans le chapitre précédent :  

       
 

            
 

3.5 

où ti correspond au temps de passage par un maximum : 

   
           

 
 

3.6 

Comme pour la modulation de fréquence, le message reconstruit est un signal discret, à la fois dans 

le temps et en amplitude. Toutefois contrairement à la modulation de fréquence, la discrétisation 

temporelle ne dépend pas de l’amplitude instantanée du signal. Ainsi dans le cas d’une modulation 

d’amplitude, les échantillons du message reconstruit sont uniformément répartis dans le temps et il 

n’est pas nécessaire d’utiliser un algorithme d’interpolation avant d’appliquer une FFT. La 

discrétisation en amplitude dépend quant à elle de l’amplitude instantanée du signal, avec un pas de 

quantification donné par l’expression 2.35. 

 

3.3.1 Etude en simulation 

Pour cette étude, nous conservons les fréquences utilisés en FM, à savoir une fréquence porteuse 

fc=2,5GHz et une fréquence message fm=40MHz. Nous fixons l’amplitude de la porteuse à 2V et nous 

considérons un index de modulation M=1. Le signal modulé est donc un signal dont l’amplitude varie 

entre 1V et 3V comme illustré sur la figure 3.15. Notons que ce cas figure est représentatif des 

modulations de type QAM qui seront étudiées dans le chapitre suivant. Le flot de simulation est 

identique à celui appliqué pour la FM (voir figure 3.1). Le seuil de comparaison C doit par contre 

impérativement être configuré à une valeur différente de zéro. 
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Diverses simulations ont été réalisées en variant à la fois le seuil de comparaison et la fréquence 

d’échantillonnage afin d’évaluer les performances de la démodulation. En effet, il a été établi dans le 

chapitre précédent que le résultat sur la reconstruction d’amplitude est sensible au choix du niveau 

de comparaison, à la fois sur le plan de l’erreur systématique et sur le plan de la quantification. 

Concernant le seuil de comparaison, il est évident que ce seuil doit être positionné en dessous de 

l’amplitude la plus petite du signal modulé. Dans cette étude, nous avons choisi de vérifier l’impact 

du niveau du seuil dans une plage de valeurs allant de 20% à 80% de l’amplitude minimale, soit de 

0,2V à 0,8V pour le cas de figure de la figure 3.15. Concernant la fréquence d’échantillonnage, nous 

avons considéré deux résolutions temporelles de 2,5ps et 1ps, qui correspondent à 160 et 400 

échantillons collectés par période de porteuse respectivement. Enfin, les simulations sont réalisées 

avec un niveau de bruit en entrée correspondant à un SNR de 30dB. 

 

Figure 3.15. Allure de la modulation d’amplitude étudiée en simulation 

 

Les figures 3.16 et 3.17 montrent les messages reconstruits dans le domaine temporel pour les deux 

seuils de comparaison 0,2V et 0,8V, et pour les deux résolutions ciblées. L’évolution du pas de 

quantification en fonction de l’amplitude mesurée est bien visible, avec une reconstruction plus 

précise aux faibles amplitudes du message. Le tableau 3.6 donne les valeurs de pas de quantification 

théoriques calculés à l’aide de l’expression 2.35, autour de l’amplitude minimale et maximale du 

signal ; ces valeurs sont exactement retrouvées en simulation.  
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Figure 3.16. Représentation temporelle du message reconstruit avec 160 points par période 

porteuse, pour deux valeurs du seuil de comparaison. 

 

Figure 3.17. Représentation temporelle du message reconstruit avec 400 points par période 

porteuse pour deux valeurs du seuil de comparaison. 

 

Résolution temporelle Ts 2,5ps 1ps 

Seuil de comparaison C 0,2V 0,8V 0,2V 0,8V 

Pas de quantification autour de 
l’amplitude minimale A=1 

0,096V 0,015V 0,038V 0,006V 

Pas de quantification autour de 
l’amplitude maximale A=3 

0,882V 0,213V 0,353V 0,085V 

Tableau 3.6. Pas de quantification pour un signal AM. 
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Ces résultats nous permettent de faire quelques observations : 

- Comme attendu, on constate que la qualité de la reconstruction est meilleure pour un seuil 

de comparaison plus élevé. Ainsi lorsque le seuil de comparaison passe de 0,2V à 0,8V (soit 

une augmentation d’un facteur 4 sur le rapport C/A), le pas de quantification autour de 

l’amplitude minimale est réduit d’un facteur 6,4 et celui autour de l’amplitude maximale d’un 

facteur 4,1. A noter que cette réduction du pas de quantification est indépendante de la 

valeur de la fréquence d’échantillonnage.  

- On constate aussi que la qualité de la reconstruction s’améliore en augmentant la fréquence 

d’échantillonnage. La réduction du pas de quantification est dans ce cas directement 

proportionnelle à l’augmentation du taux d’échantillonnage, et indépendante de l’amplitude 

du signal et de la valeur du seuil de comparaison. Ainsi lorsque le taux d’échantillonnage 

passe de 160 à 400 points par période de porteuse (soit une augmentation d’un facteur 2,5), 

on observe bien une réduction du pas de quantification d’un factor 2,5, quelles que soient les 

valeurs de l’amplitude et du seuil de comparaison. 

 

Les figures 3.18 et 3.19 montrent les spectres des messages reconstruits pour les deux seuils de 

comparaison 0,2V et 0,8V, et pour les deux résolutions ciblées. Sur le spectre calculé avec C=0,2V et 

Ts=2,5ps, on note la présence du second harmonique à -24dB, les harmoniques suivants étant 

également visibles. Cette distorsion peut s’expliquer par le pas de quantification non régulier selon 

l’amplitude, avec notamment un pas de quantification particulièrement important autour de 

l’amplitude maximale qui peut s’apparenter à une forme de saturation haute (voir figure 3.16). Cette 

distorsion disparait lorsque l’on améliore la qualité de la reconstruction, soit par un seuil de 

comparaison plus élevé, soit par une période d’échantillonnage réduite.  

Finalement, les SNR des messages reconstruits sont calculés à l’aide des représentations spectrales 

données sur les figures 3.18 et 3.19. Les résultats obtenus sur la bande de fréquence réduite [0-4fm] 

sont représentés sur la figure 3.20. Comme attendu, la valeur du SNR augmente pour des seuils de 

comparaison plus élevés et pour des résolutions temporelles plus fines. Les SNR relevés s’étendent 

de 18dB à 35dB. Les mêmes simulations réalisées avec un niveau de bruit en entrée deux fois plus 

important donnent des résultats de SNR allant de 9dB à 28dB. Cela montre que la technique de 

reconstruction est robuste à des niveaux de bruit importants. En pratique, nous considérons qu’un 

niveau de SNR sur le message reconstruit d’environ 30dB est suffisant pour achever avec succès un 

test fonctionnel. 
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Figure 3.18. Spectres des messages reconstruits avec une résolution temporelle 2,5 ps, 

pour deux valeurs du seuil de comparaison. 

 

Figure 3.19. Spectres des messages reconstruits avec une résolution temporelle 1 ps, 

pour deux valeurs du seuil de comparaison. 
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Figure 3.20. Evolution de la valeur du SNR en fonction du seuil de comparaison,  

pour deux résolutions temporelles différentes. 

 

3.3.2 Validations expérimentales 

Le protocole expérimental est identique à celui présenté sur la figure 3.9, avec le générateur de 

signaux programmé en modulation d’amplitude. Pour les raisons évoquées précédemment, les 

fréquences sont réduites d’un facteur 1000, soit fc =2,5 MHz et fm=40 kHz. Le rapport 3 entre 

l’amplitude supérieure et l’amplitude inférieure du signal modulé est conservé. Toutefois, ces valeurs 

sont réduites de façon à assurer une meilleure compatibilité avec les cartes d’acquisition du testeur. 

Ainsi le signal présenté en entrée du canal digital du testeur a une amplitude comprise entre 0,2V 

et 0,6V.  

Les acquisitions sont réalisées pour deux résolutions temporelles de 2,5ns et 1ns, correspondant à la 

capture de 160 et 400 points par période de porteuse respectivement. A noter que l’utilisation du 

sous-échantillonnage cohérent est nécessaire pour atteindre la résolution de 1ns. Le seuil de 

comparaison est programmé dans une plage allant de 60mV à 160mV, soit de 30% à 80% de 

l’amplitude minimale du signal modulé. A noter que nous avons limité la gamme de variation du seuil 

de comparaison par rapport à l’étude faite en simulation. En effet, les acquisitions réalisées avec un 

seuil de l’incertitude sur le seuil de comparaison de comparaison fixé à 20% de l’amplitude minimale 

(C=40mV) donnent de très mauvaises reconstructions. Ceci peut s’expliquer par le fait que 

l’incertitude sur le seuil de comparaison sur les cartes digitales dont nous disposons est de l’ordre de 

10mV ; il est donc possible que le seuil réel soit en dessous de la valeur programmée, et que la 

reconstruction devienne alors difficile.  
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Les résultats sont synthétisés sur les figures 3.21 à 3.25 qui donnent la reconstruction du message 

dans le domaine temporel et fréquentiel pour deux valeurs du seuil de comparaison et les deux 

résolutions ciblées, ainsi que l’évolution du SNR mesuré sur le signal reconstruit en fonction du seuil 

de comparaison.  

 
Figure 3.21. Démodulation du signal AM avec 160 points par période porteuse,  

pour deux valeurs du seuil de comparaison. 

 
Figure 3.22. Démodulation du signal AM avec 400 points par période porteuse,  

pour deux valeurs du seuil de comparaison. 
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Figure 3.23. Spectres des signaux reconstruits pour une résolution 2,5 ns,  

pour deux valeurs du seuil de comparaison. 

 

Figure 3.24. Spectres des signaux reconstruits pour une résolution 1 ns,  

pour deux valeurs du seuil de comparaison. 
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Figure 3.25. Evolution de la valeur du SNR mesuré en fonction du seuil de comparaison,  

pour deux résolutions temporelles différentes. 

 

Ces résultats confirment les tendances établies en simulation, à savoir une amélioration de la qualité 

de la reconstruction pour des valeurs de seuil de comparaison et de fréquence d’échantillonnage 

plus élevées. Ainsi les pas de quantification relevés sur les signaux temporels sont parfaitement 

cohérents avec l’expression théorique 2.35. On observe toutefois la présence d’un offset dans le cas 

d’une reconstruction avec la résolution temporelle 2,5ns, offset d’autant plus important que le seuil 

de comparaison est faible. Dans le cas d’une reconstruction avec la résolution temporelle 1ns, on 

observe une parfaite reconstruction du message pour les faibles valeurs d’amplitude alors qu’une 

légère sous-estimation apparaît pour les fortes valeurs d’amplitude du message. Ces manifestations 

pourraient être liées à une erreur statique sur le seuil de comparaison (C réel différent du C 

programmé), ou à un comportement dynamique du comparateur. Ces effets seront étudiés plus en 

détail dans le chapitre 5. 

Le phénomène de distorsion harmonique observé en simulation pour le cas le plus défavorable 

(faible valeur du seuil de comparaison et faible valeur de la fréquence d’échantillonnage) est ici 

visible sur tous les spectres, avec à nouveau une atténuation de la distorsion qui se confirme lorsque 

l’on améliore la qualité de la reconstruction, soit par un seuil de comparaison plus élevé ou une 

période d’échantillonnage réduite. 

Finalement si l’on écarte le point à C=40mV, les SNR mesurés sur la bande de fréquence [0-4fm] 

s’étendent de 15 dB à 34 dB, soit très proches des SNR relevés en simulation. 
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3.4 Conclusion  

Nous avons étudié dans ce chapitre la démodulation de signaux FM et AM en utilisant le principe de 

reconstruction basé sur la détermination des Time-Stamps vu précédemment. Dans un premier 

temps, nous avons validé l’approche de reconstruction en fréquence et nous avons mis en évidence 

des phénomènes de distorsion et de non-uniformité dont nous avons étudié les effets. Au cours de 

cette première étude nous avons aussi validé, sur le testeur, le principe de sous-échantillonnage 

présenté dans le chapitre 2. Ainsi, il a été possible d’obtenir des résolutions temporelles inférieures à 

la limite imposée par les cartes d’acquisition. 

Cette technique de sous-échantillonnage a aussi été utilisée dans une seconde partie concernant la 

démodulation de signaux AM, au cours de laquelle nous avons vérifié les principes énoncés 

précédemment (quantification, effet du seuil de comparaison, de la fréquence d’échantillonnage…). 

Cette étude a ainsi permis d’obtenir des premiers résultats sur la démodulation de signaux modulés, 

en utilisant uniquement les ressources disponibles sur un testeur numérique standard. Toutefois, il 

ne s’agit ici que de schémas de modulations simples, sur des bandes de fréquence larges. L’idée pour 

la suite consiste donc à utiliser ces bases afin de poursuivre nos recherches sur des cas d’étude plus 

complexes. 
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Chapitre 4 : Etude de cas 

 

4.1 Introduction 

Ce chapitre aborde l’étude de deux cas particuliers de schéma de modulation, choisis pour leur 

caractère représentatif d’un grand nombre de circuits de communication actuellement fabriqués. 

L’idée est de démontrer qu’il est possible à court-terme d’envisager la mise en place des techniques 

proposées pour réaliser des économies sur le test de ce type de circuit. 

Le premier schéma de modulation étudié est emprunté à la norme GSM (Global System for Mobile 

Communications), qui concerne un nombre très important de circuits sur le marché. La 

communication de type GSM s’appuie sur une modulation de fréquence à bande étroite, ce qui nous 

permet de poursuivre l’étude présentée dans le chapitre précédent avec de nouvelles contraintes.  

Le second schéma de modulation étudié est le QAM (Quadrature Amplitude Modulation) qui est 

également particulièrement répandu dans les applications de transfert de données haut-débit 

(normes 802.11x) associé à la technique de codage OFDM (Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing). Le QAM est intéressant pour valider la technique proposée dans cette thèse car le 

codage utilise à la fois les modulations en amplitude et en phase. 

 

4.2 Modulation type « GSM » 

La modulation mise en œuvre dans les applications GSM est intéressante car elle présente des 

caractéristiques différentes de la modulation de fréquence étudiée précédemment (basée sur la 

norme LTE). Ici, le rapport entre la fréquence de la porteuse et la fréquence centrale du message est 

important, alors que le rapport entre la déviation maximale en fréquence et la fréquence de la 

porteuse est beaucoup plus réduit ( faible). 

La norme GSM s’appuie sur une modulation de type GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying). La 

modulation GMSK résulte d’un filtrage par un filtre gaussien d’une modulation MSK. Le filtrage 

gaussien permet d’obtenir des transitions de phase plus progressives que dans le cas d’une 

modulation MSK et réduit ainsi l’étalement spectral du canal de transmission. Dans notre étude, 

cette caractéristique peut toutefois être laissée de côté dans la mesure où l’objectif primaire d’un 

test fonctionnel est simplement de vérifier l’exactitude du message transmis. Nous nous arrêterons 
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donc à l’évaluation de l’aptitude des techniques proposées à identifier correctement les états ”0” et 

”1” du message véhiculé dans le signal modulé. 

 

4.2.1 Etude préliminaire 

Le signal utilisé pour conduire l’étude est construit à partir d’une porteuse sinusoïdale d’amplitude 

Ac=1 V et de fréquence fc=914 MHz subissant une déviation fd=±67,7 kHz qui définissent les symboles 

”0” (déviation négative) et ”1” (déviation positive). 

Si l’on se rapporte à l’étude présentée dans le chapitre précédent, on observe ici que la déviation en 

fréquence est très petite relativement à la fréquence de la porteuse. Rappelons que l’approche de 

test consiste à estimer la fréquence instantanée de la porteuse fi à l’aide de TS estimés pour chaque 

franchissement de seuil (C=0 dans le cas d’une modulation de fréquence). La précision requise 

minimale sur l’estimation de la fréquence fi qui permet de discriminer les symboles est dans ce cas : 

   

  
        

4.1 

 

En d’autres termes, la résolution temporelle requise (après sous-échantillonnage et 

réordonnancement) doit être au minimum de 0,08 ps, ce qui correspond en moyenne à 13500 

échantillons par période signal. La fréquence d’émission de symboles pour le GSM étant de l’ordre de 

270,8 kHz, chaque symbole est émis durant 3,7 µs, soit durant 3375 périodes pour le symbole ”0” et 

3375,5 périodes pour le symbole ”1” dans le cas d’une fréquence porteuse à 914 MHz. Avec une 

résolution temporelle de 0,08 ps, la quantité de données à collecter atteint alors 46 Mbits par 

symbole, ce qui est très au-delà de la capacité mémoire du testeur. 

Pour adresser le problème, deux approches sont possibles : 

- Si l’on cherche à atteindre la résolution temporelle (après sous-échantillonnage) permettant 

de discriminer les symboles pour chaque fréquence instantanée fi, il est alors inutile de 

réaliser la mesure sur toutes les périodes de signal qui véhiculent un même symbole, et on 

peut ainsi réduire la quantité de données capturées. 

- Avec une résolution inférieure, l’erreur de détermination sur chaque fi ne permet plus de 

discriminer les symboles pour chaque période de signal individuellement (pas de 

quantification trop important sur la reconstruction en fréquence), mais le fait de disposer 

d’un nombre important de périodes par symbole permet d’envisager un filtrage. 
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La seconde approche semble évidemment la plus pertinente sur le terrain. Nous avons toutefois 

étudié l’hypothèse d’une capture haute-résolution en simulation et expérimentalement. Pour cela, 

nous avons fixé à 16 Mbits la quantité totale d’échantillons mémorisables, ce qui correspond à la 

capacité mémoire maximale d’un canal testeur dans notre environnement expérimental. Dans ce cas, 

la fenêtre temporelle de capture des données est inférieure à la durée d’émission d’un symbole. 

Les simulations sont réalisées pour différentes résolutions temporelles cibles : 0,1 ps, 0,05 ps, 

0,01 ps, correspondant respectivement à 10 000, 20 000 et 100 000 échantillons par période de 

porteuse. Le tableau 4.1 récapitule les paramètres de sous-échantillonnage cohérent permettant 

d’atteindre ces résolutions.  

 

Résolution cible Nrep Ts 
#échantillons/ 
période signal 

# périodes 
signal 

0.1 ps ~ 22 800 ~ 2.5 ns 10 000 1,600 

0.05 ps ~ 45 700 ~ 2.5 ns 20 000 800 

0.01 ps ~ 228 500 ~ 2.5 ns 100 000 160 

Tableau 4.1. Paramètres de sous-échantillonnage 

 

En simulation, les fréquences utilisées pour représenter les symboles ”0” et ”1” sont respectivement 

fc0=913.9323 MHz et fc1=914.0677 MHz. Un jitter gaussien avec 3 =1 ps (correspondant à la valeur 

typique que nous pouvons attendre sur notre environnement expérimental) est appliqué sur 

l’horloge de l’échantillonneur. L’algorithme de reconstruction en fréquence présenté au chapitre 

précédent est alors appliqué. La figure 4.1 montre les distributions obtenues sur l’estimation de la 

fréquence instantanée fi pour les différentes résolutions temporelles et pour chaque symbole.  

L’analyse de ces résultats nous conduit aux considérations suivantes : 

- On observe effectivement pour chaque symbole une distribution sur la fréquence 

instantanée estimée, avec une dispersion relativement importante liée à la présence de jitter 

sur l’horloge de l’échantillonneur. Comme attendu, la dispersion se réduit lorsque la 

résolution temporelle augmente, avec notamment une réduction de l’écart-type d’environ 

un facteur 1,5 lorsque la résolution temporelle passe de 0,1 ps à 0,05 ps, et d’environ un 

facteur 3,5 lorsque la résolution temporelle passe de 0,1 ps à 0,01 ps. Cette réduction n’est 

cependant pas suffisante pour permettre systématiquement la discrimination des symboles 

”0” et ”1” à partir de la fréquence instantanée estimée. En effet, même avec une résolution 
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temporelle de 0,01ps, les deux distributions présentent un recouvrement. Evidemment, 

poursuivre dans cette voie n’est pas pertinent. 

- A l’inverse, on observe que les résultats sont distribués autours de valeurs moyennes qui 

correspondent précisément aux fréquences porteuses de chaque symbole, quelle que soit la 

résolution. La seconde approche qui consiste à envisager un filtrage sur plusieurs périodes du 

signal semble donc tout à fait appropriée. 

 

  

 

 
‘0’ ‘1’ 

Tres 
moy 

(MHz) 


(MHz)
moy 

(MHz) 


(MHz)

0.1ps 913,9323 0,118 914,06763 0,123 

0.05ps 913,9322 0,083 914,06779 0,083 

0.01ps 913,9326 0,036 914,06781 0,031 
 

Figure 4.1. Distribution de la fréquence instantanée estimée pour chaque symbole en 

simulation, 

pour différentes résolutions temporelles 

Afin de valider ces observations, une étude similaire a été conduite expérimentalement sur le 

testeur. Une simple sinusoïde à 1 GHz a été appliquée en parallèle à deux canaux digitaux d’une 

même carte d’instrumentation (PS3600). La figure 4.2 montre les distributions obtenues pour la 

reconstruction de la fréquence instantanée fi sur le canal 1. A nouveau, nous obtenons des valeurs 

moyennes bien centrées autour de 1 GHz, avec un écart-type qui se réduit lorsque la résolution 

temporelle augmente. On peut toutefois observer que les dispersions mesurées sont supérieures à 

celles obtenues en simulation, ce qui pourrait s’expliquer par un niveau de bruit et un jitter d’horloge 
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supérieurs. Il est à noter aussi que les deux canaux digitaux n’offrent pas le même niveau de 

performance (1<2). 

  

 

 
 

Tres 
moy 

(MHz) 




(MHz) 




(MHz) 

0.1ps 1000,0003 0,381 0.675 

0.05ps 999.9995 0,295 0.488 

0.01ps 999.9997 0,136 0.196 
 

Figure 4.2. Distribution de la fréquence instantanée estimée en expérimentation sur le testeur, 

pour différentes résolutions temporelles 

 

4.2.2 Evaluation de la reconstruction GSM en simulation 

Afin d’évaluer les performances que nous pouvons envisager atteindre en utilisant notre technique 

pour une démodulation GSM, nous considérons maintenant un signal modulant de forme 

sinusoïdale. Le message est une sinusoïde d’amplitude Am=1 V de fréquence fm=fbit/2 (soit fm=135,4 

kHz), produisant une déviation maximum de la fréquence porteuse fd=67,7 kHz autour de fc=914 

MHz, soit une profondeur de modulation =0.5 caractéristique d’une modulation en bande étroite. 

L’algorithme de reconstruction du message comprend maintenant une première étape où la 

fréquence instantanée du signal fi est estimée en utilisant une résolution temporelle « relâchée », 

suivie d’une deuxième étape où les résultats d’estimation de la fréquence instantanée sont filtrés par 

application d’une moyenne glissante sur un certain nombre de valeurs successives de fi. Les résultats 

obtenus dans le domaine temporel avec une résolution « relâchée » de 100 échantillons par période 

de porteuse et une moyenne glissante sur 3000 valeurs de fi sont présentés figure 4.3, en 
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considérant un signal idéal en entrée (a), puis un signal d’entrée bruité avec SNRin=20 dB et un jitter 

gaussien avec 3 =1 ps sur l’horloge de l’échantillonneur (b). Dans chaque cas, à la fois les résultats 

bruts d’estimation de la fréquence instantanée fi (normalisée entre ±1) et les résultats après filtrage 

sont présentés. 

 

(a) signal d’entrée idéal 

 

(b) signal d’entrée bruité et jitter sur l’horloge de l’échnatillonneur 

Figure 4.3. Démodulation GSM - Reconstruction du message pour une résolution de 

100 points/période porteuse 

Compte tenu du faible taux d’échantillonnage, les résultats bruts d’estimation de la fréquence 

instantanée ne permettent bien évidemment pas d’obtenir une allure identifiable du message. Ceci 

est parfaitement cohérent avec la valeur du pas de quantification théorique calculé pour une 

résolution de 100 points par période : 
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4.2 

 

Le message apparaît toutefois si l’on filtre les données à l’aide d’une moyenne glissante. Cela permet 

de réduire le pas de quantification d’un facteur correspondant au nombre d’échantillons pris en 

compte dans la moyenne glissante. Avec 3000 points, le pas de quantification devient 

Qfi=67,5/3000=0,0225 et le message est alors clairement identifiable, à la fois dans le cas d’un signal 

idéal ou pour des conditions de capture plus réalistes avec du bruit sur le signal d’entrée et sur 

l’horloge de l’échantillonneur. On notera que l’amplitude du message filtré, qui vaut théoriquement 

2V crête-à-crête, est naturellement affectée à la baisse par la taille de la fenêtre glissante. 

Les résultats de FFT sur le message reconstruit de la figure 4.3(b) sont présentés figure 4.4. Dans la 

bande de fréquence réduite [0-4fm], le traitement par FFT des données brutes fi et des données 

filtrées produit des spectres identiques. En effet, l’application de la moyenne glissante, qui 

correspond à un filtrage passe bas, permet effectivement d’éliminer le bruit haute fréquence mais 

n’affecte pas les caractéristiques du signal basse fréquence. Le SNR calculé sur cette bande de 

fréquence est voisin de 24dB. Notons que si l’on souhaite comparer le SNR après reconstruction avec 

le SNR du signal d’entrée (20 dB), nous devons considérer toute la bande passante. Dans ce cas, la 

valeur du SNR en sortie avoisine -2 dB, soit un signal complètement noyé dans le bruit de 

quantification. 

 

Figure 4.4. Spectre du signal reconstruit présenté figure 4.3 (b) 
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Finalement, les SNR obtenus avec différentes configurations de bruit et de résolution temporelle 

sont présentés figure 4.5. Pour des SNR en entrée supérieur à 50dB, la qualité de reconstruction ne 

dépend que de la résolution de l’échantillonnage, ce qui signifie que l’on atteint la limite imposée par 

le bruit de quantification. Avec des niveaux de bruit plus élevés sur le signal à démoduler, nous 

observons une dégradation rapide de la qualité de reconstruction. 

 

Figure 4.5. Valeurs de SNR pour des reconstructions GSM avec une résolution temporelle variant 

de 20 à 180 points/ période de porteuse, en fonction du SNR en entrée 

 

4.2.3 Validation expérimentale 

Comme pour les études expérimentales précédentes, nous devons nous accommoder de la limitation 

à 50 kHz concernant la fréquence de modulation de la source RF. Afin de préserver les rapports de 

fréquence, nous avons utilisé une porteuse à fc=340,025 MHz et un signal modulant à fm=50 kHz, 

soit un rapport d’homothétie de 1/2,7. La fréquence de déviation vaut ainsi fd=±25 kHz, ce qui 

maintient =0.5. 

Les acquisitions sont paramétrées pour obtenir une résolution temporelle Ts=25 ps après 

réordonnancement des échantillons, ce qui correspond à environ 100 points par période porteuse. 

Les résultats de reconstruction dans le domaine temporel sont présentés figure 4.6, à la fois les 
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données brutes d’estimation de la fréquence instantanée fi et les données après filtrage par 

application d’une moyenne glissante sur 3000 échantillons. Ces résultats expérimentaux confirment 

les résultats de simulation, à savoir une quantification bien trop importante pour distinguer le signal 

dans le cas des données brutes, et un filtrage efficace par application d’une moyenne glissante sur 

3000 échantillons.   

 

 

Figure 4.6. Résultats expérimentaux de la démodulation pour le cas d’étude GSM  

 

Le spectre du message reconstruit est présenté figure 4.7, sur la bande de fréquence réduite [0-4fm]. 

Là encore, le traitement par FFT des données brutes fi et des données filtrées produit des résultats 

identiques. Le SNR calculé sur cette bande de fréquence est de 10dB, soit une dégradation 

significative par rapport au cas étudié en simulation. Cette dégradation est probablement liée à la 

présence d’un bruit dans le signal et/ou jitter sur l’horloge du testeur plus important que le bruit 

considéré dans les simulations. En effet, l’environnement expérimental n’est pas particulièrement 

propice à l’élimination des sources de bruit et de meilleurs résultats peuvent être attendus avec un 

circuit (DUT) proprement raccordé à l’instrumentation du testeur. 

 

-1 

-0.8 

-0.6 

-0.4 

-0.2 

0 

0.2 

0.4 

0.6 

0.8 

1 

-500 

-400 

-300 

-200 

-100 

0 

100 

200 

300 

400 

500 

0 2 4 6 8 10 12 

m
o

ye
n

n
e 

su
r 

3
0

0
0

 f
i (

V
) 

R
ec

o
n

st
ru

ct
io

n
  f

i (
V

) 

Temps (µs) 

fi 

fi (moy 3000) 



98 
 

 

Figure 4.7. Spectre du message reconstruit à partir des données expérimentales 

Plus généralement, ces résultats montrent que l’approche proposée permet l’analyse de signaux 

modulés en bande étroite, malgré les contraintes posées par ce type de modulation. En particulier, 

nous avons vu que le filtrage des données brutes d’estimation de la fréquence instantanée du signal 

permet une reconstruction correcte du message dans le domaine temporel, tout en relâchant les 

contraintes sur la fréquence d’échantillonnage requise. Cette approche semble donc 

particulièrement parfaitement appropriée à la démodulation de signaux GSM, où les symboles sont 

émis durant un nombre important de périodes ; la répétition des symboles sur plusieurs périodes 

peut alors être exploitée pour implanter des techniques de filtrage efficaces. 

 

4.3 Modulation type « QAM » 

La modulation d’amplitude en quadrature (en anglais, Quadrature Amplitude Modulation ou QAM) 

est largement utilisée dans la transmission de données et dans les systèmes audiovisuels (télévision 

TNT, PAL, NTSC). Elle consiste en une modulation d’amplitude de deux signaux porteurs en 

quadrature de phase (signaux déphasés 90°), selon l'information transportée par deux signaux 

d'entrée. Les signaux modulés sont additionnés, produisant une forme d’onde qui résulte à la fois 
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                                   4.3 

où I(t) et Q(t) sont les signaux d’entrée modulants et c est la pulsation des signaux porteurs. 

En pratique dans les applications numériques, les signaux modulants I(t) et Q(t) ne prennent qu’un 

nombre discret de valeurs d’amplitudes. L’ensemble des combinaisons d’amplitudes, vue sur un 

diagramme en (x, y), est un ensemble de points appelé constellation QAM. Le nombre de points dans 

une constellation est généralement une puissance de 2, dans la mesure où les données transmises 

sont des données binaires. Ainsi, avec 2 valeurs d’amplitudes (1, -1) pour chaque signal modulant, il 

est possible de représenter 4 symboles (4QAM, soit 2 bits par symbole). Dans ce cas, seule la phase 

varie et on est dans un cas particulier de la modulation d'amplitude en quadrature où seule la phase 

varie, aussi appelé appelé QPSK (Quadrature Phase Shift Keying). 

Une constellation de 16 symboles (16QAM), obtenue à l’aide de 4 niveaux d’amplitude par signal 

modulant (amplitudes normalisées {3, 1, -1, -3}), est illustrée figure 4.8 ainsi que les signaux I(t) et 

Q(t) correspondant au balayage de tous les symboles par ordre croissant. Notons que dans cet 

exemple, les symboles sont numérotés à l’aide d’un codage Gray, de façon à ce qu’une erreur dans la 

détermination d’un symbole minimise le nombre de bits d’erreur (un seul bit de différence entre 

symboles voisins). 

 

Figure 4.8. Représentation de la constellation 16QAM, et allure temporelle des 2 signaux I et Q. 

L’augmentation du nombre de niveaux discrets d’amplitude sur les signaux modulants permet 

d’accroitre le débit binaire de communication puisque chaque symbole représente d’avantage de bits 

d’information. A l’inverse, réduire ce débit permet d’assurer une plus grande robustesse dans la 
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transmission des données, dans la mesure où chaque point de la constellation reste relativement 

éloigné de son voisin et donc mois susceptible au bruit et autres sources de corruption.  

Les simulations et validations expérimentales présentées par la suite s’appuient sur une modulation 

16QAM. Dans ce cas, la combinaison des porteuses en quadrature produit un signal sinusoïdal de 

fréquence fc, pouvant prendre une valeur d’amplitude M parmi 3, et une valeur de phase  parmi 12 

(c.f. figure 4.8). L’allure temporelle d’un signal 16QAM avec 5 périodes de porteuse par symbole est 

montrée figure 4.9. 

L’amplitude du signal modulé est alors : 

                  4.4 

soit trois valeurs possibles : 2, 10 et 32. 

La phase du signal est donnée par : 

                      4.5 

 

 

Figure 4.9. Allure d’un signal QAM16. 
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La structure classique de démodulation d’un signal QAM s’appuie sur l’utilisation de deux oscillateurs 

locaux en quadrature que l’on utilise pour séparer les composantes I et Q à l’aide de deux 

multiplieurs. Dans notre approche de test, nous évaluons la possibilité de reconstruire l’amplitude et 

la phase instantanées du signal modulé QAM à l’aide des Time-Stamps et des méthodes proposées 

dans les chapitres précédents.  

 

4.3.1 Etude en simulation 

Les simulations sont conduites sous Matlab®, avec un signal 16QAM ayant une fréquence de 

porteuse fc=10MHz et un débit de symboles de 200 kHz, ce qui correspond à 50 périodes de porteuse 

par symbole. Les signaux modulants utilisent les amplitudes {-3V, -1V, 1V, 3V}, comme illustré 

figure 4.8. Les simulations sont réalisées en ajoutant un bruit sur le signal modélisé par un bruit blanc 

avec une distribution gaussienne et un écart type correspondant à 5% de l’amplitude minimale 

(SNR= 26 dB), ainsi qu’un jitter sur l’horloge du comparateur correspondant à =1ps. La séquence de 

symboles générée passe par l’ensemble des 16 symboles, deux fois (soit 32 symboles). 

Afin d’étudier l’impact des paramètres d’acquisition en simulation, nous avons choisi de faire varier 

le seuil de comparaison et la résolution temporelle. Concernant le seuil de comparaison, nous avons 

établi auparavant que la reconstruction en amplitude donne de meilleurs résultats quand le seuil C 

est élevé (en fait quand le rapport A/C est minimisé) ; les très faibles valeurs de C sont ainsi à éviter. 

Dans le cas de la modulation QAM considérée, la plage d’étude du seuil de comparaison est ainsi très 

réduite dans la mesure où le seuil C doit être fixé en dessous du niveau d’amplitude le plus faible 

(1,41V ici). Nous avons toutefois souhaité étudier son impact et nous avons considéré deux valeurs 

du seuil de comparaison à C=0,6V et C=1V (soit 42% et 71% de l’amplitude minimale du signal QAM, 

respectivement). Cette plage d’étude du comparateur est illustrée figure 4.9 par la zone surlignée en 

rouge. Concernant la résolution temporelle, nous avons considéré trois valeurs de fréquence 

d’échantillonnage à fs=1GHz, fs=2GHz et fs=4GHz (soit 100, 200 et 400 points capturés par période de 

porteuse respectivement). 

La figure 4.10 montre les résultats de reconstruction en amplitude et en phase pour une séquence de 

16 symboles, avec C=1V et fs=1GHz. Les pas de quantification observés sont en parfait accord avec les 

résultats théoriques récapitulés dans le tableau 4.2. Il est notable que l’algorithme de démodulation 

fonctionne bien sur la reconstruction de phase, alors que la précision sur le calcul d’amplitude se 

dégrade pour les grandes amplitudes (zones B et C), qui souffrent d’un rapport A/C élevé et donc 

d’un pas de quantification plus important. A noter que nous travaillons ici avec une hypothèse de 

seuil de comparaison unique, qui doit par conséquent être adapté au niveau d’amplitude le plus bas 
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(zone A). Une option envisageable pour améliorer la qualité de la reconstruction consisterait à 

utiliser plusieurs seuils de comparaison, par exemple en utilisant plusieurs voies digitales du testeur 

en parallèle, de façon à adapter la résolution de la reconstruction aux différentes amplitudes. 

 

Figure 4.10. Reconstruction temporelle de la phase et de l’amplitude d’un signal 16QAM 

avec C=1V et fs=1GHz 

 

 M=√2 

(zone A) 

M=√10 

(zone B) 

M=3√2 

(zone C) 

Q 3.14×10-2 rad 

QA 0.044V 0.3V 0.56V 

Tableau 4.2. Quantification en phase et en amplitude d’un signal 16QAM 

avec C=1V et fs=1GHz 

 

Le diagramme de constellation du message 16QAM reconstruit avec ces paramètres pour la 

séquence complète des 32 symboles (soit 1600 points) est donné figure 4.11. Sur la figure 4.11.a, 

chaque point correspond à la localisation d’un symbole estimé à partir de chaque période de 

porteuse. On observe une certaine dispersion, et en particulier quelques points très éloignés de la 

localisation idéale. Ces points correspondent à des estimations réalisées à proximité du changement 

de phase du signal modulé. Comme dans le cas de la modulation GSM développé précédemment, 

nous pouvons utiliser la redondance d’information sur les 50 périodes de porteuse disponibles à 

chaque symbole pour opérer un filtrage. La figure 4.11.b montre ainsi la localisation des 32 symboles 
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reçus après application d’une moyenne sur les 50 périodes de porteuse. On observe une nette 

amélioration de la qualité de la reconstruction avec un recentrage des symboles reconstruits sur leur 

localisation idéale, malgré la faible valeur du taux d’échantillonnage.  

  

(a) (b) 

Figure 4.11. Diagramme de constellation du message 16QAM reconstruit avec C=1V et fs=1GHz – 

(a) données brutes et (b) moyenne sur 50 périodes de porteuse 

Afin d’analyser l’influence du niveau de seuil de comparaison et de la fréquence d’échantillonnage 

sur les performances de la technique de démodulation, nous avons calculé pour différentes 

conditions d’acquisition, l’EVM (Error Vector Magnitude) associé à chaque symbole S comme suit : 

     
 

 
                    

 
                  

 
 

 

 

 
4.6 

L’EVM traduit ainsi une erreur moyenne de positionnement du symbole S dans la constellation par 

rapport à sa position idéale. Le tableau 4.3 donne les EVM obtenus, regroupés par symboles de 

même amplitude, pour différents seuils de comparaison, et différentes fréquences 

d’échantillonnage, ainsi que l’EVM global sur la séquence complète. Ces résultats sont calculés sur les 

données brutes estimées à partir de chaque période de porteuse, sans aucune application d’une 

moyenne sur plusieurs périodes de porteuse. Ils ne sont donc pas représentatifs de la qualité finale 

de la reconstruction qui pourrait être atteinte, mais permettent d’analyser l’influence du niveau de 

seuil de comparaison et de la fréquence d’échantillonnage. 

Le tableau confirme les tendances avancées par l’étude théorique. D’une part, l’effet du seuil de 

comparaison est très visible, malgré la plage d’étude réduite. Il apparait clairement que les résultats 
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sont meilleurs en prenant un seuil aussi élevé que possible, avec notamment une amélioration de 

l’EVM global d’un facteur d’environ 1,5 lorsque le seuil de comparaison passe de 0,6V à 1V. D’autre 

part, on observe également que l’augmentation de la fréquence d’échantillonnage produit des 

erreurs d’estimation plus faibles, en particulier pour l’estimation des grandes amplitudes. L’EVM 

global est ainsi amélioré d’un facteur 2 lorsque le taux d’échantillonnage passe de 100 à 400 points 

par période de porteuse. 

fs C 

M=√2 M=√10 M=3√2 Global 

V % V % V % V % 

1 GHz 
0.6 0.08 5.7 0.3 9.8 0.55 13.4 0.31 10.5 

1 0.055 3.9 0.19 6.1 0.26 6.2 0.18 5.9 

2 GHz 
0.6 0.06 4.2 0.2 6.3 0.22 5.2 0.17 5.7 

1 0.04 2.8 0.14 4.4 0.15 3.5 0.12 4 

4 GHz 
0.6 0.046 3.3 0.17 5.4 0.21 5 0.15 5 

1 0.03 2.2 0.09 2.9 0.13 3 0.08 2.9 

Tableau 4.3. EVM calculés sur les données brutes de reconstruction pour différentes valeurs  

du seuil de comparaison et de résolution temporelle. 

Pour conclure, notons que des EVM calculés après application de la moyenne sur le nombre 

d’informations disponibles pour chaque symbole donneraient des résultats bien meilleurs, et 

certainement suffisants pour envisager un test faible-coût de modulateur QAM. Dans ce contexte, 

comme dans le cas de la modulation GSM, il semble judicieux de relâcher les contraintes 

d’échantillonnage, et de travailler avec un nombre plus réduit d’échantillons par période de 

porteuse. 

4.3.2 Validations expérimentales 

4.3.2.1 Protocole expérimental 

La source RF Agilent N9310A dispose d’entrées I et Q extérieures permettant de générer un signal 

modulé de type QAM. Pour assurer une bonne synchronisation des entrées I et Q, nous avons opté 

pour une génération de signaux depuis un environnement Matlab® contrôlant une carte d’interface 

temps réel de type dSpace DS1104. Le signal QAM ainsi fabriqué est ensuite appliqué sur les entrées 

digitales du testeur qui réalise les acquisitions. Le vecteur stocké en mémoire testeur est finalement 

traité offline sous Matlab®. La figure 4.12 illustre ce protocole expérimental.  
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Figure 4.12. Schéma bloc de l’expérimentation pour la démodulation de signaux modulés 

16QAM 

Ce protocole est intéressant pour valider expérimentalement le principe de la démodulation QAM. 

Cependant, le module dSpace permettant la création des signaux I et Q est limité en fréquence à 

quelques dizaines de kHz. Afin de conserver le rapport fc/fm utilisé en simulation, nous avons donc 

réduit la fréquence de porteuse à fc=1MHz (pour fm=20kHz). Dans ce contexte de basses fréquences, 

le recours à la technique de sous-échantillonnage cohérent n’est pas nécessaire. En effet, la 

résolution limite du testeur (Ts=2,5ns) est suffisante pour collecter 400 points par période de 

porteuse sans répétition du signal. De ce fait, nous pouvons aussi éliminer la synchronisation entre le 

testeur et la source analogique. 

Par ailleurs pour respecter les contraintes en tension des canaux digitaux du testeur, et notamment 

vis-à-vis des tensions négatives appliquées sur les entrées digitales du testeur, les amplitudes des 

signaux modulants ont été réduites de façon à ce que l’amplitude du signal QAM n’excède pas 2V 

crête à crête. Un facteur 5 de réduction a été considéré sur les deux valeurs possibles d’amplitudes 

des signaux d’entrée I et Q. Ainsi la plus petite amplitude du signal QAM sera de 0.28V et la plus 

grande de 0.85V ; le rapport 3 est conservé entre ces 2 tensions. 

La figure 4.13 montre le signal QAM ainsi généré, capturé à l’aide d’un oscilloscope. La limite en 

bande-passante de la carte dSpace se traduit par des transitions lentes (réponse en forme de filtre 
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passe-bas du premier ordre) autour des sauts de phase. Ce phénomène sera à prendre en compte 

lors de l’analyse des résultats. 

 

Figure 4.13. Capture à l’oscilloscope du signal modulé 16QAM 

 

4.3.2.2 Résultats  

La figure 4.14 présente les résultats obtenus pour la démodulation en amplitude et phase du signal 

16QAM avec une résolution de 100 points par période de porteuse et un seuil de comparaison fixé à 

C=0,17V. Ces résultats semblent en bon accord avec les résultats de simulations. A noter que pour 

respecter le facteur de réduction 5, nous aurions du considérer un seuil de comparaison C=0,2V, 

correspondant à 71% de l’amplitude minimale du signal QAM. Les résultats de démodulation 

montrent néanmoins que, dans ce cas, les plus faibles amplitudes ne sont pas correctement 

déterminées. Une explication probable est que l’amplitude minimale du signal QAM généré est 

inférieure à la valeur prévue, et que par conséquent, le signal ne croise pas le seuil de comparaison à 

faible amplitude. Pour cette raison, les résultats de validations expérimentales présentent 

uniquement les valeurs obtenues pour un seuil de comparaison à 0.17V, soit un seuil de comparaison 

à 60% de l’amplitude minimale du signal QAM théorique.   
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Figure 4.14. Reconstruction temporelle de la phase et de l’amplitude  

du signal 16QAM expérimental avec C=0,17V et fs=100MHz 

 

Le diagramme de constellation du message 16QAM reconstruit avec ces paramètres pour la 

séquence complète des 32 symboles (soit 1600 points) est donné figure 4.15. La figure 4.15.a donne 

les résultats de reconstruction bruts, à savoir la localisation de chaque symbole à partir d’une 

estimation sur chaque période de porteuse. Comme en simulation, on observe une certaine 

dispersion, mais un plus grand nombre de points très éloignés de la localisation idéale. Ce 

phénomène est clairement relié à la limitation en bande passante de la carte dSpace, dans la mesure 

où le signal QAM généré présente des amplitudes très différentes des amplitudes idéales autour des 

sauts de phase. Ces points ne doivent par conséquent pas être pris en compte dans l’évaluation des 

performances de la technique de reconstruction. La figure 4.15.b donne les résultats de 

reconstruction après élimination de ces points à proximité du changement de phase et application 

d’une moyenne sur plusieurs périodes de porteuse. Comme en simulation, on observe une nette 

amélioration de la qualité de la reconstruction avec un recentrage des symboles reconstruits sur leur 

localisation idéale.  
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(a) (b) 

Figure 4.15. Reconstruction sous forme de constellations. 

 

Le tableau 4.4 donne les résultats expérimentaux obtenus en termes d’EVM pour différentes valeurs 

de résolution temporelle avec C=0,17V. Ces résultats sont calculés sur les données brutes estimées à 

partir de chaque période de porteuse, c’est-à-dire sans élimination des points à proximité des 

changements de phase et sans application de la moyenne sur plusieurs périodes de porteuse. Afin de 

pouvoir se comparer aux résultats de simulation, les résultats sont donnés en pourcentage, 

regroupés par symbole de même amplitude d’une part, ainsi que globalement sur la séquence 

complète d’autre part. Ces résultats sont en accord avec les simulations, notamment avec une 

réduction de l’EVM global proche d’un facteur 2 lorsque le taux d’échantillonnage passe de 100 à 400 

points par période de porteuse.  

 

fs M=√2 M=√10 M=3√2 Global 

100 MHz 8.82% 9.7% 11.2% 9.9% 

200 MHz 7.8% 6.6% 9.3% 7.26% 

400 MHz 7.1% 4.74% 6.5% 5.61% 

Tableau 4.4. EVM calculés sur les reconstructions effectuées à partir de captures expérimentales 

pour différentes valeurs de résolution temporelle. 
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Ces résultats expérimentaux démontrent que la méthode proposée permet de reconstruire 

correctement une séquence de symboles d’un signal QAM et peut donc s’appliquer au test de 

signaux analogiques modulés simultanément en amplitude et phase. Les fréquences utilisées pour les 

validations demeurent à ce stade très inférieures aux fréquences susceptibles d’être rencontrées 

dans une application RF. Les limitations viennent essentiellement de l’équipement que nous avons à 

disposition pour la génération de signaux analogiques. Nous avons néanmoins montré par ailleurs 

(par exemple dans le cas d’étude de la modulation GSM) que nous pouvions faire une acquisition de 

signaux rapides avec une résolution satisfaisante en passant par un sous-échantillonnage cohérent. 

En outre, nous avons aussi montré qu’il était possible d’exploiter la redondance d’information 

généralement associée avec les modulations « hautes fréquences » pour implanter des techniques 

de filtrage permettant d’améliorer la qualité de la reconstruction. Dans ce contexte, il parait donc 

raisonnable de considérer que la méthode proposée est applicable à un grand nombre de schémas 

de modulation utilisés dans les technologies actuelles. 

 

4.4 Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons appliqué les idées développées dans les chapitres 2 et 3 à deux cas de 

modulation, concrets et représentatifs d’un grand nombre de circuits de communication fabriqués 

actuellement : la modulation en fréquence telle qu’on la trouve dans le standard GSM, et une 

modulation simultanée en amplitude et phase de type QAM, très répandue dans le domaine de la 

transmission de données. 

Dans les deux cas, les études ont été conduites en simulation et validées par une démarche 

expérimentale sur le testeur Verigy V93K. La modulation de fréquence de type GSM pose le 

problème d’une profondeur de modulation très faible. Nous avons montré toutefois que le fait de 

disposer d’un grand nombre de périodes de porteuse par symbole permet de relâcher les contraintes 

en termes de fréquence d’échantillonnage. Cette observation s’applique également au cas de la 

modulation QAM. 

Dans les deux cas, les résultats de démodulation sont assez encourageants, même si les fréquences 

utilisées pour les validations expérimentales restent modestes en raison de limitations liées à 

l’équipement (hors ATE) dont nous disposons. A souligner que la problématique du test des circuits 

actuels ne concernent pas seulement les circuits RF mais aussi les circuits analogiques ; l’approche 

proposée peut d’ores et déjà être appliquée à de nombreux cas de circuits analogiques en basses, 

moyennes et hautes fréquences. De plus, nous avons pu vérifier expérimentalement dans le cadre de 
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la modulation GSM, que l’acquisition et la mesure de fréquence d’un signal à 1GHz est réalisable avec 

l’instrumentation digitale actuellement présente dans le testeur. Ce résultat montre ainsi que 

l’acquisition et l’analyse de signaux RF est possible. 

Pour aller plus loin sur le test de circuits RF, il parait essentiel de considérer maintenant le 

comportement dynamique de la chaine d’acquisition. En effet, nous avons jusqu’ici supposé un 

comparateur quasi-parfait, le seul paramètre de non-idéalité que nous avons introduit étant un jitter 

au niveau de l’horloge. Les résultats expérimentaux ont montré que cette hypothèse est valable à 

moyenne fréquence puisque dans l’ensemble, les validations sur testeur sont en bonne adéquation 

avec les résultats de simulation. Le chapitre suivant ouvre un certain nombre de pistes pour la prise 

en compte des non-idéalités au niveau de la chaine d’acquisition permettant d’aborder le problème 

du test de circuits RF. 
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Chapitre 5 : Prise en compte des non-

idéalités de la chaine d’acquisition 

Dans les chapitres précédents, nous avons considéré une chaine d’acquisition (au sens matériel) 

quasiment parfaite, avec comme seul défaut modélisé, un jitter sur le signal d’horloge de 

l’échantillonneur. Dans ce chapitre, nous allons étudier l’impact d’autres non-idéalités. En effet, 

rappelons encore une fois que la qualité de reconstruction des signaux qui proviennent du DUT 

dépend essentiellement de la précision de positionnement des TS. Les propriétés des algorithmes de 

reconstruction ont été largement discutées dans les chapitres précédents. Examinons maintenant 

quelques caractéristiques de la chaine d’acquisition. 

Cette partie de l’étude ne constitue en rien un aboutissement. Il s’agit plutôt de mettre en évidence 

l’impact des non-idéalités présentes sur le matériel permettant la numérisation du signal analogique 

de façon à pouvoir proposer, plus tard, un ensemble spécifications pour ce type de matériel (i.e. 

canal digital de testeur industriel) en termes de performances, si la stratégie de test envisagée 

s’appuie sur la technique proposé dans le cadre de cette thèse.  

Pour mettre en évidence les imperfections d’un canal digital de testeur industriel, nous avons 

conduit une expérience préliminaire très simple. Sur une voie digitale classique, nous avons effectué 

l’acquisition d’un signal sinusoïdal sans offset dont nous avons fait varier la fréquence, avec un seuil 

de comparaison configuré à C=0V. Pour chaque pas en fréquence, nous réalisons une acquisition sur 

un nombre important de périodes et calculons la proportion moyenne de ‘1’, qui est théoriquement 

de 50%. 

 

Figure 5.1. Ratio de ‘1’ en fonction de la fréquence 
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Le résultat obtenu est montré figure 5.1. Sur une large plage de fréquences, le ratio est stable, 

proche de 50%.  Au-delà de 50MHz, la mesure produit des résultats erratiques. Cette expérience à 

été réalisées plusieurs fois, avec un résultat répétable. Nous avons, pour cette manipulation, utilisé 

une entrée de la carte PS3600 fonctionnant à 3.6GHz. 

Plusieurs défauts peuvent être à l’origine de ces résultats. Nous tenterons dans ce chapitre de les 

identifier et de les modéliser afin d’établir leur impact sur la reconstruction de signaux. Ainsi, il sera 

éventuellement possible d’apporter des corrections au niveau de l’algorithme de reconstruction. 

5.1 Modélisation des non-idéalités 

La figure 5.2 présente une première approche de modélisation des défauts de la chaine d’acquisition. 

Ce schéma bloc permet de représenter 4 non-idéalités potentielles : un offset équivalent sur le 

comparateur (erreur statique sur le seuil de comparaison), un amplificateur de gain fini, un délai sur 

la réponse du comparateur, et enfin un jitter sur l’horloge contrôlant l’échantillonnage. 

 

Figure 5.2. Schéma bloc d’une ligne d’acquisition avec ses défauts. 

Chaque paramètre de non-idéalité ayant un impact différent sur la réponse de la broche digitale, il 

semble logique d’analyser séparément dans un premier temps, l’impact de chacun de ces paramètres 

sur les différents types de modulations étudiés. En particulier, nous avons concentré nos efforts sur 3 

défauts en particulier : Le jitter, l’offset et le délai. Le jitter sur l’horloge de l’échantillonneur est assez 

bien caractérisé par le fabriquant de testeur, et il a déjà été pris en compte sur les simulations 

précédemment réalisées. Ici, nous nous intéresserons plus particulièrement aux deux autres 

paramètres (offset et délai). 
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5.1.1 Offset sur le comparateur. 

La présence d’un décalage sur la valeur du seuil de comparaison produit une erreur sur la localisation 

des TS. La figure 5.3 montre l’impact d’un décalage de seuil de comparaison sur la reconstruction en 

fréquence et en amplitude. L’erreur sur TSR et TSF étant symétrique, la détermination des tmax est 

insensible à la présence d’un offset au niveau du comparateur. Les reconstructions en fréquence et 

en phase ne sont donc pas affectées par ce défaut, ce qui donne un argument supplémentaire pour 

soutenir le choix d’un algorithme s’appuyant sur le calcul des tmax. Par contre, la démodulation en 

amplitude dépendant de la valeur de  TSi, la présence d’offset produit une erreur sur la 

reconstruction (erreur =  Ames-A). 

 

Figure 5.3. Impact d’un offset à l’entrée du comparateur sur la mesure des Time-Stamps. 

Afin d’illustrer l’erreur commise en présence d’offset sur le calcul d’amplitude, une étude a été 

réalisée en simulation avec une simple sinusoïde d’amplitude 1V. Sur 1000 périodes, nous effectuons 

le calcul de l’amplitude pour différentes valeurs de seuil de comparaison Cthéo, en ajoutant un offset 

sur celui-ci allant de -200mV à 200mV. La résolution temporelle est fixée à 400 points par période 

signal et le SNR en entrée à 20 dB. Les résultats sont présentés figure 5.4. Ces résultats montrent que 

pour une valeur d’offset fixe, l’impact est moins important pour les fortes valeurs de seuil de 

comparaison. De plus, un décalage positif du seuil de comparaison produit une sous-estimation de 

l’amplitude moins importante que la surestimation produite par un décalage négatif symétrique. Ce 

phénomène et lié au mécanisme qui produit une erreur systématique dans la reconstruction en 

amplitude développé dans la section 2.5.4. C’est donc un résultat attendu. 

 

e

Cthéo

t

A

TSR,théo

A

Créel

TSR,mes

TSF,théo

TSF,mes

Ames

tmax



114 
 

 

Figure 5.4. Evolution de l’erreur sur la reconstruction en amplitude, en fonction de la valeur de 

l’offset sur le comparateur pour différentes valeurs de seuil de comparaison. 

Une autre façon d’illustrer l’impact d’un offset sur comparateur est de considérer le cas d’une 

démodulation en amplitude. La figure 5.5 montre l’effet d’un offset négatif de -100mV dans la 

reconstruction d’un message en amplitude, en reprenant le cas d’étude étudié au chapitre 4 (signal 

sinusoïdal modulant en amplitude de 1 à 3V, et résolution temporelle de 250 points par période). Il 

apparaît clairement que l’algorithme de démodulation en amplitude est d’autant plus sensible à la 

présence de cet offset que la valeur du seuil de comparaison est faible. 

  

Figure 5.5. Démodulation d’un signal modulé en amplitude avec ajout d’un offset négatif 

sur le seuil de comparaison 
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En revanche comme illustré sur la figure 5.6, l’impact d’un offset positif sur la qualité de la 

reconstruction en amplitude est nettement plus faible et la sensibilité de l’algorithme de 

démodulation vis-à-vis la valeur du seuil de comparaison est limitée. 

  

Figure 5.6. Démodulation d’un signal modulé en amplitude avec ajout d’un offset positif 

sur le seuil de comparaison 

5.1.2 Délai sur le comparateur 

Le comparateur est un étage amplificateur qui réagit avec un délai qui lui est propre. Nous pouvons 

modéliser ce comportement en ajoutant un délai  entre l’instant réel de franchissement du seuil de 

tension C et l’instant où le comparateur bascule. Ce délai peut être identique à la montée et à la 

descente, ou bien nous pouvons considérer deux temps de propagation différents, ce qui est 

certainement plus représentatif du comportement réel d’une porte CMOS. La figure 5.7 illustre ces 

deux approches de modélisation. 
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Figure 5.7. Représentation du délai (temps de propagation) au niveau du comparateur 
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Un délai symétrique  produit théoriquement un décalage identique de tous les échantillons dans le 

temps, donc de tous les Time-Stamps, ce qui nous donne pour le calcul de tmax : 

     
                

 
  

            

 
                  

5.1 

Les valeurs Dtmax et DTS utilisés dans le calcul de l’amplitude et de la fréquence ne sont pas affectées 

par un délai symétrique, et l’erreur sur ces mesures se rapportent alors aux calculs d’erreur vus au 

cours du chapitre 2, où n’intervient aucun défaut.  

La reconstruction directement affectée par une telle non-idéalité est évidemment la démodulation 

de phase, qui dépend directement de la valeur de . La figure 5.8 illustre l’erreur commise sur le 

calcul de la phase à l’origine en fonction de la valeur du délai injecté dans la simulation, pour 

différentes fréquences d’échantillonnage. L’erreur sur  étant en théorie directement 

proportionnelle à , les résultats obtenus ne font que confirmer ce qui est attendu. On peut noter 

que pour de faibles valeurs de , et des fréquences d’échantillonnage faibles, l’erreur de phase est 

totalement noyée dans le pas de quantification. 

 

Figure 5.8. Evolution du calcul de la phase avec l’augmentation du délai sur le calcul des TS. 

Tout comme pour l’offset du comparateur ce délai peut être caractérisé à l’aide d’un signal 

synchronisé avec le testeur. En l’absence de mécanisme de synchronisation, la phase à l’origine est 

de toute façon inconnue et l’origine de phase sera déterminée à l’aide des premières périodes de 

signal. Dans ce cas, l’existence d’un délai symétrique au niveau du comparateur n’a pas d’effet sur la 

reconstruction. 
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La présence d’un délai non-symétrique ( différent à la montée et à la descente) introduit une erreur 

sur les calculs de phase et d’amplitude dans la mesure où la distance DTS s’écarte de la valeur 

théorique : 

      
            

 
 

     

 
                     

5.2 

                                        5.3 

où D correspond à la différence entre R et F et  est la partie commune à ces deux valeurs. La 

reconstruction en fréquence n’est pas affectée par une telle non-idéalité dans la mesure où l’erreur 

sur tmax est constante d’une période à l’autre. Les expressions de phase et amplitude deviennent : 

                       
     

 
  

 

 
                       5.4 

   
 

                
 

5.5 

L’erreur commise sur la phase est donc directement liée aux retards R et F et le fait qu’ils soient 

symétriques ou pas ne change pas grand-chose. Les simulations permettent de retrouver des 

résultats comparables à ceux montrés figure 5.8, à ceci près que l’erreur de phase est maintenant 

liée au terme +D. 

Les figures 5.9 et 5.10 montrent l’erreur commise sur le calcul d’amplitude pour différents seuils de 

comparaison et différentes résolution d’échantillonnage. Afin d’introduire un délai asymétrique en 

simulation, seul TSF est déplacé d’un délai F (positif ou négatif). 

 
Figure 5.9. Erreur sur l’estimation d’amplitude avec un délai de comparateur asymétrique pour 

différentes résolutions temporelles (avec C=0,6V) 
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Figure 5.10. Erreur sur l’estimation d’amplitude avec un délai de comparateur asymétrique pour 

différents seuils de comparaison (avec 200 points par période) 

 

Un délai asymétrique entraine une erreur sur le terme DTS, tout comme la présence d’un offset sur 

le seuil de comparaison. Ces deux non-idéalités conduisent à une erreur d’estimation de l’amplitude. 

Afin de bien dissocier ces sources d’erreur, nous avons étudié l’origine des délais au niveau du 

comparateur un peu plus en détail de façon à les représenter en simulation de façon plus précise. 

 

En toute rigueur, le temps de commutation d’un comparateur, ou d’une porte logique n’est pas une 

constante absolue mais dépend de la pente du signal d’entrée. En effet, le comparateur est une 

structure électronique à base de transistors dont le changement d’état peut être lié à une quantité 

de charges électriques transférée sur leur grille. Si l’on considère alors que la commutation est 

provoquée par le transfert d’une quantité de charges qui ne dépend que de la structure interne du 

comparateur QR (ou QF), nous pouvons associer le délai du comparateur à la caractéristique du signal 

d’entrée. La figure 5.11 montre illustre le délai du comparateur à la montée, pour deux signaux de 

caractéristique (fréquence, amplitude) différentes avec une hypothèse de charges nécessaires au 

changement d’état QR constante. 
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Figure 5.11. Relation entre le délai R et la caractéristique du signal d’entrée.   

Cette façon d’appréhender le délai est plus proche de la réalité du comparateur que l’injection d’un 

délai constant qui ne dépend pas du signal d’entrée. Ainsi, nous avons un délai qui peut varier en 

fonction de paramètres tels que la fréquence du signal d’entrée, son amplitude, et la valeur du seuil 

de comparaison. Les seuls paramètres technologiques qui doivent être caractérisés au niveau du 

testeur sont les quantités de charges QR et QF.  

En simulation, ce modèle de délai est implanté en calculant la quantité de charge Q après le passage 

par le seuil de comparaison en prenant une approximation numérique de l’aire entre le signal et le 

seuil C : 

           

    

  

 
5.6 

où S est le signal appliqué en entrée du comparateur.  

Nous pouvons observer que pour un seuil de comparaison nul (C=0), le délai dû à une charge 

symétrique (QR=QF) sera lui aussi symétrique, ce qui ne sera pas le cas pour un seuil de comparaison 

supérieur à zéro, où le délai résultant d’une quantité de charge symétrique sera systématiquement 

plus important à la montée qu’à la descente. Ce premier constat nous permet de conclure que dans 

ce cas, les erreurs commises sur la reconstruction de la phase et de l’amplitude seront 

systématiquement négatives (phase et amplitude sous-estimés). 
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5.2 Prise en compte des non-idéalités dans la reconstruction 

 

Les résultats précédents montrent qu’il est primordial de travailler avec un seuil de comparaison 

connu car l’erreur générée par une différence entre le seuil de comparaison réel et le seuil supposé 

peut être à l’origine d’une erreur importante sur la reconstruction en amplitude. Ainsi, la calibration 

de l’algorithme de reconstruction semble indispensable, s’appuyant sur une mesure du seuil de 

comparaison réel. Cette mesure peut être facilement réalisée en utilisant par exemple une sinusoïde 

calibrée (i.e. de caractéristiques connues) ou un signal triangulaire. Chaque canal de testeur utilisé 

devra faire l’objet d’une calibration spécifique 

La caractérisation de l’offset doit se faire de préférence à basse fréquence afin d’éliminer toutes les 

non-idéalités dynamiques (délai) pouvant produire des erreurs d’estimation similaires. Il est 

nécessaire de vérifier si l’offset est indépendant de la valeur du seuil de comparaison ou bien varie 

avec lui auquel cas la correction à apporter au niveau de l’algorithme de reconstruction sera 

légèrement plus complexe. 

Rappelons encore une fois que l’utilisation d’un seuil de comparaison aussi élevé que possible 

permet de minimiser l’erreur résiduelle (préconisation déjà formulée pour obtenir de bonnes 

performances de démodulation en amplitude). 

Avec un signal triangulaire centré autour de 0V, l’offset à C=0 du comparateur se déduit simplement 

de l’expression :   

       
         

 
 

5.7 

où R correspond à la proportion de “1“ mesurée sur un grand nombre de périodes, et A la valeur de 

l’amplitude du signal triangulaire. 

Nous avons appliqué cette procédure de caractérisation sur les deux voies digitales utilisées pour les 

validations expérimentales présentées dans les chapitres précédents. A titre d’illustration, la figure 

5.12 montre un résultat de démodulation AM avant et après correction du seuil de comparaison. La 

compensation permet de réduire l’erreur, toutefois les amplitudes après correction sont sous-

estimées. Rappelons que l’offset n’est pas la seule non-idéalité identifiée, et que cette sous-

estimation résiduelle peut être l’effet d’un délai non-symétrique. 
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Figure 5.12. Résultat de démodulation d’amplitude avant et après correction du seuil de 

comparaison pour une acquisition avec une résolution temporelle de 160 points par période 

porteuse et un seuil de comparaison de 80%. 

La caractérisation des délais du comparateur est plus complexe et n’a pas fait l’objet d’une validation 

expérimentale durant cette thèse. Plusieurs approches peuvent être envisagées en fonction des 

besoins en termes de démodulation. Par exemple, la reconstruction en amplitude est uniquement 

sensible à la différence D=F-R. Il parait donc suffisant, après avoir caractérisé l’offset statique à 

basse fréquence, d’utiliser un signal calibré de fréquence plus élevée afin d’identifier la correction 

nécessaire à apporter sur les DTS pendant le calcul d’amplitude. Pour affiner la correction, une 

routine itérative peut être imaginée, consistant en une détermination grossière de l’amplitude suivi 

d’une correction qui dépend de la position relative du seuil de comparaison par rapport à l’amplitude 

estimée. 

 

5.3 Conclusion  

Ce chapitre a abordé la prise en compte de quelques non-idéalités inhérentes à l’utilisation d’une 

chaine d’acquisition matérielle (voie digitale de testeur industriel). Nous avons, dans un premier 

temps, identifié quelques origines possibles pour les erreurs d’estimation de fréquence, phase et 

amplitude dans le contexte de notre procédure de reconstruction basée sur la détermination de 

Time-Stamps. 

Nous nous sommes intéressés plus particulièrement à deux non-idéalités évidentes au niveau du 

comparateur, à savoir l’offset sur le seuil de comparaison et le délai. Après avoir étudié 
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qualitativement et quantitativement l’effet de ces non-idéalités sur les différentes démodulations de 

base (FM, PM, AM), nous avons ébauché quelques pistes pour calibrer l’algorithme de reconstruction 

afin de limiter les erreurs de mesure.  

Ce travail concernant la prise en compte des défauts de la chaine d’acquisition n’est d’aucune façon 

terminé. D’autres effets indésirables, statiques et dynamiques, doivent être étudiés (erreur de gain, 

slew-rate, …). L’enjeu de cette étude est d’être en mesure d’établir pour un équipement donné, la 

limite d’utilisation en fréquence, ou bien à l’inverse, pour une fréquence souhaitée au niveau du 

circuit à tester, de pouvoir spécifier le matériel coté testeur. 
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Conclusion générale 

 

Les travaux présentés dans ce mémoire de thèse entrent dans le cadre général de la réduction des 

coûts de production des circuits radiofréquences. En effet, qui de nos jours ne possède pas de 

téléphone portable, ou bien de système d’ouverture de sa voiture à distance, ou bien encore, 

n’utilise pas le WIFI. La démocratisation de ces appareils pousse les industriels à chercher de 

nouvelles solutions afin de produire, à bas prix, ces circuits RF dans un souci de compétitivité. Un des 

facteurs importants qui entre dans le coût total de production est le coût du test. L’objectif de cette 

thèse a donc été de proposer une stratégie originale permettant d’effectuer l’analyse de signaux 

modulés à l’aide d’un équipement de test numérique faible coût.  

Le premier chapitre dresse un tableau général de la problématique du test industriel et présente un 

éventail des solutions proposées dans la littérature pour réduire le coût du test des circuits RF. Fort 

de cet état de l’art, nous avons dégagé une approche originale pour l’analyse de signaux RF qui 

consiste à réaliser la capture du signal RF avec un équipement de test numérique faible coût et à 

développer des algorithmes de post-traitement pour retrouver les caractéristiques du signal RF à 

partir de la séquence binaire capturée par le testeur. Cette approche s’appuie sur le concept de 

« level-crossing » et nous avons donc étudié les utilisations de ce concept dans les applications 

microélectroniques, notamment pour des architectures de démodulateur FM ou de convertisseurs 

analogique-numérique. Toutes ces informations nous ont confortés dans notre choix d’envisager une 

solution d’analyse de signaux RF basée sur le traitement de l’information temporelle contenue dans 

une séquence binaire générée par une opération de « level-crossing ». 

Le second chapitre introduit les principes de base utilisés pour la reconstruction de signaux 

analogiques à partir d’informations temporelles. L’élément clé des algorithmes de reconstruction est 

la détermination des instants de passage du signal par un seuil de tension prédéterminé. Nous avons 

donc étudié différentes approches pour la détermination de ces Time-Stamps, notamment en 

présence de bruit sur le signal, et nous avons retenu une solution basée sur l’application d’une 

moyenne glissante sur le vecteur digital capturé. Nous avons ensuite étudié les performances des 

algorithmes de reconstruction en fréquence, phase et amplitude sur une simple sinusoïde. Dans 

chaque cas, nous avons quantifié l’erreur d’estimation ainsi que le pas de quantification en fonction 

des paramètres d’acquisition. Nous avons également utilisé le principe du sous-échantillonnage 

cohérent afin de s’affranchir des limites en fréquence de l’équipement de test en vue de l’analyse de 
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signaux hautes-fréquences. Ce chapitre nous a permis de poser les bases nécessaires pour l’analyse 

de signaux plus complexes.  

Le troisième chapitre traite de la démodulation de signaux analogiques, en se concentrant sur deux 

schémas de modulations élémentaires, à savoir la modulation de fréquence et la modulation 

d’amplitude. Pour chacun de ces schémas de modulation, nous avons étudié les performances de 

l’algorithme de reconstruction en fonction des paramètres d’acquisition, tels que la fréquence 

d’échantillonnage, le seuil de comparaison et le niveau de bruit. L’étude a été réalisée en simulation 

et validée par des mesures expérimentales sur testeur. Le principe du sous-échantillonnage cohérent 

qui permet d’obtenir des résolutions temporelles inférieures à la limite imposée par les cartes 

d’acquisition a notamment été validé. Plus généralement, ce chapitre a démontré la faisabilité de 

démodulation de signaux analogiques en n’utilisant que les ressources matérielles disponibles sur un 

équipement de test numérique standard.  

Dans le quatrième chapitre, les connaissances acquises lors des chapitres précédents ont été 

appliqués à l’étude de cas plus concrets, représentatifs des modulations utilisées dans les 

applications modernes. Nous avons étudié d’une part une modulation de fréquence en bande étroite 

typique du protocole GSM, et d’autre part une modulation simultanée en phase et amplitude de type 

QAM qui est notamment utilisé dans le domaine de l’audiovisuel. Ces deux cas d’étude nous ont 

amené à proposer des adaptations de l’algorithme de démodulation, en particulier l’utilisation de 

techniques de filtrage qui exploitent la redondance d’information pour améliorer la qualité de la 

reconstruction. Dans les deux cas, le protocole de démodulation a été validé par une démarche 

expérimentale sur le testeur Verigy 93K, avec notamment des fréquences supérieures à 100MHz 

dans le cas de la modulation GSM. 

Finalement dans le dernier chapitre, nous avons abordé le problème de la prise en compte des 

non-idéalités susceptibles d’affecter la chaîne d’acquisition. Nous avons plus particulièrement 

étudié  l’impact d’un offset et d’un retard au niveau du comparateur qui réalise l’opération de 

« level-crossing » sur les différentes démodulations élémentaires et nous avons envisagé quelques 

pistes de calibration. Ce chapitre ne constitue clairement que le début de l’étude sur la prise en 

compte des imperfections liées au matériel et d’autres investigations doivent être menées pour 

identifier clairement ces défauts, les modéliser et éventuellement corriger leurs effets.  

Pour résumer, durant cette thèse, une méthode permettant la reconstruction en fréquence, phase et 

amplitude de signaux analogiques à partir d’informations capturées par une voie digitale de testeur a 

été développée. Des algorithmes de démodulation ont été proposés, dans un premier temps pour les 

différents types de modulations élémentaires, puis appliqués à deux cas concrets de modulations 
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plus complexes. Ces travaux ouvrent des perspectives intéressantes en ce qui concerne des solutions 

de test faible coût pour les circuits analogiques et RF. La stratégie proposée est particulièrement 

attractive pour le test au niveau wafer des circuits RF. En effet il s’agit à ce niveau de réaliser un tri 

préliminaire des circuits, sachant que les performances du produit seront évaluées par des méthodes 

classiques lors du test final après encapsulation. La stratégie proposée permet de réaliser un test 

fonctionnel avec un équipement de test numérique, et donc permet de se passer de ressources RF 

onéreuses dans la phase de test au niveau wafer. En outre, cette stratégie offre la possibilité 

d’implanter un test multi-site dans la mesure où les ressources numériques sont généralement 

disponibles en grand nombre sur les testeurs industriels standard.  
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Résumé : 

Les travaux présentés dans ce mémoire entrent dans le cadre de la réduction des coûts de 
production des circuits  RF. En effet, la démocratisation de ces appareils pousse les industriels à 
chercher de nouvelles solutions afin de produire, à bas prix, ces circuits RF. Le test représentant une 
large partie du coût de ces produits, l’objectif de cette thèse a donc été de proposer une stratégie 
originale permettant d’effectuer l’analyse de signaux modulés à l’aide d’un équipement de test 
numérique faible coût.  

Tout d’abord, le manuscrit dresse un tableau général du test industriel et présente un éventail des 
solutions proposées dans la littérature pour réduire le coût du test des circuits RF, ainsi que des 
exemples d’utilisation du concept de  « level-crossing », méthode choisie pour effectuer la capture 
puis la reconstruction des signaux analogiques et RF. Les principes de base utilisés pour la 
reconstruction de signaux analogiques à partir d’informations temporelles sont ensuite abordés. 
L’élément clé des algorithmes de reconstruction est la détermination des instants de passage du 
signal  par un seuil de tension prédéterminé. De cette information, il est ensuite possible de 
déterminer la phase, la fréquence et l’amplitude du signal observé.  

La suite est consacrée à l’analyse de signaux modulés. Dans un premier temps sur des modulations 
élémentaires, puis sur des schémas de modulations plus complexes, basés sur des cas d’étude 
concrets. 

Le travail se termine en abordant la prise en compte des non-idéalités de la chaîne d’acquisition. Il 
s’agit en particulier d’étudier  l’impact de ces non-idéalités  pour élaborer des algorithmes visant à 
compenser les erreurs résultantes. 

 

Abstract : 

The work presented in this thesis aim to reduce the production cost of RF circuits. Indeed, the sale 
raises of these devices give some reasons to industrials to find new solution to produce, with the 
lowest cost, these RF circuits, in order to be more competitive. The test representing a very large part 
of the products, the aim of this thesis is to propose a new modulated signals analysis strategy using 
low cost digital equipment.  

In a first part, this manuscript gives a general vision of the industrial test and present a panel of 
solutions proposed in the state of the art to reduce the RF circuit test, and also few examples of the 
use of the “level-crossing” technique. This method was chosen to realize the acquisition and the 
reconstruction of analog and RF signals. 

The analog signal reconstruction principles from timing information used are then presented. The 
important element in this method is the determination of the crossing times between the input 
signal and a voltage reference configured by the user. With this information, is now possible to 
determine phase, frequency and amplitude of the signal. The effect of the acquisition parameters on 
the reconstruction quality of a simple signal was studied. 

The next parts are dedicated to the analysis of modulated signals. In a first time, this study was 
realized on elementary modulations, and in a second time on more complex modulation schemes, 
based on concrete case of study as the GSM standard. 

This work is ending on a study of the non-idealities on the acquisition chain. More specifically is to 
identify and study the impact of each non-ideality in order to elaborate compensation algorithm. 


