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Glossaire
u(t) : entrée du système à l’instant t
y(t) : sortie mesurée du système à l’instant t
ŷ(t) : sortie prédite par le modèle du système à l’instant t
θ : vecteur des paramètres du modèle, constitué des éléments θi, i = 1, . . . , p
θ̂ : estimateur des paramètres du modèle
ε(t) : erreur de sortie
nu : mémoire de l’entrée u
ny : mémoire de la sortie y
nε : mémoire de l’erreur ε
γ(t) : vecteur de régression à l’instant t
X : matrice de régression, dont les lignes sont les γ(t), t = 1, 2, 3, . . .
R2 : coefficient de détermination
E(x) : espérance de x
P : ensemble des performances du système sous test/contrôle
L : fonction de vraisemblance
ARX : modèle autorégressif avec des variables exogènes
NARX : modèle ARX non linéaire
ARMAX : modèle ARX avec moyenne mobile
NARMAX : modèle ARMAX avec moyenne mobile
SDARX : modèle ARX dépendant de la position
MARS : Méthode de régression multivariée par spline adaptative
LMS : méthode des moindres carrés
RLMS : méthode des moindres carrés récursive
RELMS : méthode des moindres carrés récursive étendue
MLE : méthode du maximum de vraisemblance
∇f : le gradient de la fonction f
∇2f : le hessien de la fonction f , qui est la dérivée du gradient de f
CUT : circuit sous test
CUC : circuit sous contrôle
ATE : équipement de test automatique externe
DFT : conception en vue du test .
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Chapitre 1. Introduction

Chapitre 1

Introduction

1.1 Contexte
Les équipements électroniques occupent une place importante dans la société actuelle.

Les composants clefs de ces circuits électroniques sont les circuits intégrés (ICs 1). La
cellule de base dans les ICs est le transistor. La taille de ces transistors devient de plus
en plus minuscule (voir Figure 1.1). En même temps, leur nombre évolue d’une manière
exponentielle : le nombre de transistors dans une même surface d’un IC double tous les
18 mois, suivant ainsi la loi de Moore [1].

Un système embarqué peut être défini comme un système électronique et informatique
autonome. En effet, un système embarqué est un système complexe qui intègre du logiciel
et du matériel conçus ensemble afin de fournir des fonctionnalités données. Les systèmes
embarqués sont de plus en plus présents dans notre environnement (énergie, automobiles,
téléphone portable, transport ferroviaire, aéronautique, etc.). Interconnectés et commu-
nicants, ces systèmes contiennent des applications où la vitesse et la quantité de données
échangées en croissance constante imposent des sauts technologiques essentiels pour le
développement des activités industrielles mais aussi grand public.

Les systèmes embarqués intègrent souvent sur la même puce des composants variés
incluant aussi bien des modules analogiques et mixtes (AMS 2) que des composants ra-
diofréquences (RF) dédiés à la communication, ainsi que des composants optiques pour
le transfert de données en haut débit et des MEMS 3 pour l’interfaçage avec le monde ex-
térieur. Dans leurs parties numériques, les systèmes embarqués incorporent généralement
des ressources de calcul sous la forme d’un ou de plusieurs microprocesseurs associés à
des mémoires de stockage de type RAM ou ROM. Ces ressources sont bien évidemment
limitées en capacité de calcul et de stockage. La surface qu’elles occupent est souvent très
restreinte. Comme l’indique la Figure 1.2, les ressources de calcul communiquent géné-

1. Integrated Circuits
2. Analogue and mixed-signal
3. Micro-Electro-Mechanical-Systems
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ralement avec les modules analogiques et mixtes à travers des convertisseurs analogiques
numériques (ADC) et des convertisseurs numériques analogiques (DAC) implémentés sous
forme d’interfaces microélectroniques.

Su
rf
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e 

(u
m

2)

Année de production

Figure 1.1 – Évolution de la surface des composants entre l’année 2000 et 2022 [1]
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Figure 1.2 – Architecture simple d’un système embarqué sur la puce avec des parties analogiques/mixtes,
RF et MEMS
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Du fait de leur portabilité et de la mobilité des produits dans lesquels ils sont incorpo-
rés, les systèmes embarqués évoluent généralement dans des conditions environnementales
non déterministes et souvent non maîtrisées. Ils sont exposés à des variations et autres
contraintes environnementales susceptibles d’induire des défaillances : vibrations, chocs,
variation de température, variations d’alimentation, interférences RF, corrosion, humidité,
radiations, etc. D’où la nécessité de prendre en compte les évolutions des caractéristiques
des composants en fonction des conditions environnementales.
En même temps que s’accroît leur sophistication, les systèmes embarqués sont utilisés
dans des applications de plus en plus critiques dans lesquelles leur dysfonctionnement
peut générer des nuisances, des pertes économiques ou des conséquences inacceptables.
Le cahier des charges des systèmes embarqués est généralement contraignant, les contraintes
peuvent concerner :

– Le coût : le prix de revient doit être le plus faible possible surtout s’il est produit en
grande série. Les deux points les plus importants pour minimiser le coût de revient
sont l’espace de stockage et la puissance de calcul. Ayant un espace mémoire limité
de l’ordre de quelques Mo maximum, il est nécessaire de concevoir des systèmes
embarqués qui répondent au besoin au plus juste pour éviter un surcoût. Il convient
d’avoir la puissance de calcul juste nécessaire pour répondre aux besoins et aux
contraintes temporelles de la tâche prédéfinie. Ceci en vue d’éviter un surcoût de
l’appareil et une consommation excédentaire d’énergie.

– L’autonomie : il est indispensable d’avoir une consommation énergétique la plus
faible possible. Dans les systèmes fonctionnant sur batteries, le besoin d’avoir un
système à faible consommation est primordial.

– Le temps : le temps d’exécution et l’échéance temporelle d’une tâche sont déterminés
(les délais sont connus ou bornés à priori). Cette contrainte fait que généralement
de tels systèmes ont des propriétés temps réel.

– La sûreté de fonctionnement : car s’il arrive que certains systèmes embarqués su-
bissent une défaillance, ces défaillances peuvent mettre des vies humaines en danger
ou mettre en périle des investissements importants. Ils sont alors dits critiques et
doivent donner des résultats pertinents dans les délais attendus par les utilisateurs
(machines et/ou humains).

– La sécurité : ces systèmes peuvent être porteurs d’informations confidentielles pour
leurs utilisateurs, qu’il convient de conserver et de protéger. Notamment, en ce qui
concerne l’acquisition et la transmission d’informations médicales, militaires, . . .
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1.2 Motivation
Les technologies microélectroniques ainsi que les outils de CAO 4 actuels permettent

la conception de plus en plus rapide de circuits et systèmes intégrés très complexes. L’un
des plus importants problèmes rencontrés est de gérer la complexité non seulement en
termes de nombre de transistors présents dans le système à manipuler, mais aussi en
termes de diversité des composants dans la mesure où les systèmes actuels intègrent,
sur un même support de type SiP 5 ou bien SoC 6, de plus en plus de blocs fonctionnels
hétérogènes : des blocs numériques tels que les processeurs et les mémoires, des blocs
analogiques et mixtes, des composantes radiofréquences comme moyen de communication,
des composantes optiques pour le transfert de données à haut débit, des microsystèmes
pour l’interfaçage avec le monde externe, . . .

Bien que très intéressantes d’un point de vue économique, les nouvelles techniques d’in-
tégration des systèmes embarqués sur puce nécessitent une adaptation du flot de concep-
tion microélectronique à ce nouveau genre de circuit. Les défis à relever sont nombreux
et couvrent divers domaines allant de l’élaboration de nouvelles technologies de gravure
jusqu’au test.

Des problèmes de test apparaissent dès la conception de tels systèmes où les questions
de testabilité doivent être prises en compte. Sur un système embarqué dans le même boitier
(SiP), chaque composante est testée individuellement avant d’être assemblée, ensuite les
interconnexions de l’ensemble sont testées. Sur un système sur puce (SoC), il n’y a pas de
test individuel avant l’assemblage. Tester toutes les composantes d’un système embarqué
devient très coûteux en termes d’équipements et de temps de test pour être en mesure de
satisfaire la demande des clients. En outre, cet accroissement en complexité joint à une
nécessité croissante de réduire le temps de mise sur le marché (TTM 7) ne peut pas se
faire au détriment de la qualité du produit commercialisé.

Jusqu’à une période assez récente, les circuits intégrés étaient essentiellement numé-
riques. Le test de ces circuits est donc étudié depuis longtemps. Aujourd’hui, il a atteint
un bon niveau de maturité. Les techniques utilisées pour le test des circuits numériques,
sont bien maîtrisées et certaines d’entre elles sont standardisées [97][89]. Afin de minimiser
les coûts du test, les nouvelles techniques permettent d’intégrer la circuiterie facilitant le
test dans le système dès la phase de sa conception, cette technique s’appelle la technique
de DFT 8. Le circuit sous test est excité avec des signaux binaires, ces signaux d’excitation
sont appelés vecteurs de test. La génération de vecteurs de test est faite de manière auto-
matique grâce à de nombreux outils appelés ATPG 9. La réponse du système est analysée.

4. Conception Assistée par Ordinateur
5. System-in-Package
6. System-on-Chip
7. Time To Market
8. Design For Testability
9. Automatic Test Pattern Generation
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L’analyse consiste à comparer la sortie obtenue avec une sortie de référence. Si les deux
signaux sont différents, le circuit présente une défaillance. Le test de circuits numériques
pose cependant des problèmes qui le rendent de plus en plus complexe :

– L’intégration devenant de plus en plus importante, la complexité et le temps de
test augmentent de façon exponentielle, par conséquent le coût du test augmente
également et il pourra dépasser le prix de fabrication dans un avenir proche [1].

– L’augmentation des fréquences d’horloge permet un fonctionnement à des vitesses
que les testeurs conventionnels ne peuvent atteindre. On ne peut pas alors tester
ces circuits à vitesse nominale. Cela est d’autant plus gênant qu’à ces vitesses des
parasites peuvent intervenir à cause des connexions entre la puce et les équipements
de test.

– Enfin, les délais deviennent suffisamment importants par rapport aux cycles d’hor-
loge pour engendrer des défaillances à haute vitesse. Le test à vitesse nominale est
donc aujourd’hui indispensable.

Les circuits analogiques ont été pendant de nombreuses années supplantés par les
circuits numériques et ne faisaient l’objet que de peu d’études particulières. Depuis une
dizaine d’années on assiste à un retour en force de l’analogique, grâce notamment aux pro-
grès technologiques importants accomplis dans la fabrication de ces circuits. Des fonctions
analogiques sont, aujourd’hui, présentes dans la plupart des circuits mis sur le marché et
les prévisions pour les années à venir confirment cette tendance. Dans le même temps, de
plus en plus de systèmes complexes intégrés sur silicium intègrent à côté de l’électronique
numérique des dispositifs analogiques mixtes et RF divers. Avec l’avancée technologique,
les circuits AMS et RF sont intégrés dans des SoCs et des SiPs qui sont de plus en plus
complexes.

Le test des circuits AMS et RF n’a pas subit le même sort que le test numérique du
fait de sa complexité. Malheureusement, il n’existe aucune méthode générique pour tester
les blocs AMS et RF. En pratique, les cœurs analogiques et mixtes, ainsi que les systèmes
RF, requièrent des tests fonctionnels basés sur le cahier des charges du dispositif. Pour les
systèmes AMS et RF, le test fonctionnel est un test très complexe et nécessite un temps
d’application très long et des équipements de test coûteux. Le prix d’un testeur destiné
aux circuits AMS et RF, selon les options choisies, peut être de l’ordre de 1 à 2 millions
de dollars [44] [13]. Le coût extrêmement élevé, du matériel de test pour les blocs AMS
et RF est le principal maillon faible du développement des SoCs et des SiPs. Le test de
ces systèmes est devenu une entrave, pour les industriels, afin d’obtenir un produit final,
de haute qualité respectant le cahier des charges, à bas coût avec un temps de mise sur
le marché (TTM) raisonnable. Ces contraintes rendent la problématique du test de plus
en plus complexe et de plus en plus coûteuse. Le coût du test des blocs AMS et RF peut
représenter plus de 40% du coût total pour certains systèmes [8][92], alors que ces blocs
ne représentent que 5% à 30% de la surface totale du SoC [13].

7



Chapitre 1. Introduction

En plus des différentes contraintes imposées par le test des circuits AMS et RF pour
obtenir des systèmes fonctionnels, assurer un certain niveau de performances ou contrô-
ler la consommation de ce type de circuits est devenu une nécessité et attire l’attention
de plusieurs équipes de recherche [19][66][98]. Cette tâche est aussi difficile, car les per-
formances d’un système AMS ou RF sont fortement liées aux fluctuations du procédé de
fabrication, aux différentes sources de bruit, et aux conditions de l’environnement. Durant
le fonctionnement, les fluctuations des valeurs de performances d’un circuit AMS ou RF
peuvent les mener en dehors de leur niveau exigé.

1.3 Contribution
Le but de ce travail est la recherche de nouvelles techniques de test et de contrôle,

suffisamment simples, qui mettent à contribution les ressources de calcul pour le test et
le contrôle de modules AMS et RF. Les performances de ces ressources sont limitées, ce
qui rend le test et le contrôle du système très difficile, avec la nécessité d’une gestion
parcimonieuse (i.e. économique) des ressources disponibles. Nous proposons l’utilisation
des méthodes d’identification qui peuvent être implémentées sur les ressources de calcul
embarquées du système. Notre travail consiste à construire dans un premier temps hors
ligne, un modèle comportemental du système et un modèle de prédiction pour chacune
des performances de ce système en fonction des paramètres du modèle comportemen-
tal obtenu. Et dans un deuxième temps, notre approche consiste à utiliser les modèles
précédemment construits pour le test en ligne et le contrôle du système.

Lors de la construction des modèles de régression, le modèle comportemental du sys-
tème nominal et les équations de prédiction de performances doivent avoir une très grande
précision pour permettre d’obtenir la meilleure prédiction possible des performances du
système en utilisant seulement les paramètres du modèle comportemental. La prédiction
des performances est très sensible aux variations des valeurs estimées des paramètres du
modèle comportemental. En effet, une petite déviation dans l’estimation des paramètres
du modèle comportemental peut donner une prédiction de performances très éloignée de
sa vraie valeur. Dans cette étape on dispose du temps et des ressources nécessaires pour
atteindre la précision souhaitée. Le choix judicieux de la structure du modèle comporte-
mental est primordial. Ce modèle doit prendre en compte les non linéarités spécifiques
et la dynamique des systèmes AMS et RF. La structure générale du modèle proposé fait
apparaître un ensemble de paramètres linéaires et un ensemble de paramètres non li-
néaires. Cette séparation est justifiée et motivée par le fait que le temps et les ressources
nécessaires pour faire tourner les algorithmes d’identification en ligne sont généralement
très limités. Pour soulager les calculs en ligne, nous proposons ainsi de n’utiliser qu’un
sous-ensemble des paramètres du modèle comportemental pour la prédiction des perfor-
mances du système. Il faut noter aussi, que les algorithmes utilisés pour la construction

8



Chapitre 1. Introduction

des modèles de régression deviennent fastidieux et inappropriés pour une implémentation
dans un système embarqué. Pour pallier cette difficulté, les méthodes récursives d’identifi-
cation analogues à celles qui sont habituellement mises en œuvre en automatique dans les
schémas de commande adaptative seront utilisées pour la construction du modèle com-
portemental du système. La prédiction de performances se fait ensuite en injectant, dans
les équations de prédiction de performances trouvées hors ligne, les paramètres estimés
du modèle comportemental mis à jour par l’algorithme d’identification.

1.4 Structure de la thèse
La suite de ce manuscrit s’organisera de la façon suivante : le chapitre 2 introduit les

notions de modélisation des systèmes ainsi que les techniques de régression linéaires et
non linéaires.

Le chapitre 3 survole les travaux effectués dans le domaine de l’automatique et de la
microélectronique sur les techniques de régression en vue du contrôle et du test.

Notre méthodologie pour le test et le contrôle des systèmes AMS et RF est présentée
dans le chapitre 4.

Dans le chapitre 5, deux cas d’études sont illustrés avec les résultats obtenus.
Finalement, des conclusions et perspectives de nos travaux sont présentées dans le

chapitre 6.
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Chapitre 2. Techniques de modélisation et d’identification

Chapitre 2

Techniques de modélisation et
d’identification

2.1 Introduction
L’identification est aussi bien un art qu’une science, elle permet de représenter un

système quelconque par un modèle mathématique en observant ses séquences d’entrée et
de sortie. Elle peut être vue comme une interface entre le monde réel des applications
et le monde des mathématiques, notamment dans la théorie du contrôle et d’analyse
comportementale.

Dans le domaine de l’identification, il y a de nombreuses facettes et on y trouve de
nombreuses approches et méthodes. Il est difficile de rentrer dans les détails des techniques
utilisées, nous exposerons dans ce chapitre celles qui sont les plus répandues, et nous
donnerons plus tard plus de précisions sur les parties dont nous avons besoin dans notre
étude.

Considérons le système représenté dans la Figure 2.1. On note u(t) l’entrée du système
à l’instant t. ε̂(t) est l’erreur commise en estimant la sortie réelle du système y(t) par ŷ(t).
g est la fonction inconnue qui représente le système réel, ĝ son modèle mathématique
estimé. θ le vecteur de paramètres inconnus du système, θ̂ le vecteur contenant leurs
estimateurs.

L’idée de base de l’identification des systèmes est de déterminer la fonction g de l’équa-
tion (2.1) :

y(t) = g(γ(t), θ) (2.1)

Où γ est le vecteur de régression. Chaque élément de ce vecteur contient une fonction de
u ou de y, il peut s’écrire sous la forme :

γ(t) ∈ {fy(y(t− dy)), fu(u(t− du)), dy > 0, du ≥ 0} (2.2)
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Figure 2.1 – Principe de l’identification des systèmes

fy et fu sont des fonctions quelconques.
La fonction g de l’équation (2.1) peut être linéaire ou non linéaire selon le système

représenté par les vecteurs γ et θ.
La prédiction de la sortie y(t) du système se fait en estimant simultanément la structure

de la fonction g(γ(t), θ), et ces paramètres θ comme indiqué dans l’équation (2.3).

ŷ(t) = ĝ(γ(t), θ̂) (2.3)

L’erreur de prédiction ε̂(t) est donnée par l’équation (2.4).

y(t)− ŷ(t) = ε̂(t) (2.4)

Il existe un grand nombre de méthodes bien maîtrisées qui sont disponibles pour ré-
soudre le problème d’identification des systèmes linéaires. Ces techniques très connues
offrent souvent une approximation de la réalité, puisque la plus grande majorité des phé-
nomènes sont de nature non linéaire.

Les phénomènes de non linéarité sont difficiles à traiter. Les distorsions constatées à
la sortie d’un système peuvent être de natures diverses. Lorsque les non linéarités sont
peu sévères, il est possible de les négliger, et de considérer le système comme linéaire.
Dans le cas où ces distorsions deviennent importantes, elles doivent être explicitement
identifiées et modélisées. La meilleure structure du modèle qui représente le système réel
doit être trouvée, et les paramètres de ce modèle mathématique sont ensuite estimés.
Cette solution donne des résultats précis du système identifié, mais elle souffre de certains
inconvénients. En effet, les modèles dédiés à la représentation des systèmes non linéaires
sont très coûteux en temps et en ressources de calcul. En plus, il est très compliqué de
développer un modèle générique qui peut représenter tous les types de non linéarités. C’est
pour cela que certains groupes de recherche se dirigent vers une modélisation non linéaire
approximative du système. Cette technique très utilisée, dont les réseaux de neurones
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font partie, part d’une structure de modèle supposée connue en se basant généralement
sur des informations à priori sur le système. L’ensemble des paramètres du modèle choisi
est ensuite estimé. Ces méthodes sont plus faciles à utiliser, une fois que la structure
est définie, des algorithmes d’estimation paramétrique sont utilisés pour la recherche des
paramètres optimaux.

En général, l’identification d’un système décrit dans l’équation (2.1) consiste à trouver
chacun des éléments de cette équation. Les principales étapes à suivre pour la résolution
d’un problème d’identification, sont les suivantes :

– choix et traitement du régresseur ou des différentes entrées/sorties (γ) ;
– choix de la structure du modèle et estimation de sa compléxité (g) ;
– détermination de l’algorithme d’estimation paramétrique (θ) ;
– validation du modèle identifié (ε).

Dans ce qui suit, nous allons expliquer avec plus de détails chacunes des étapes d’identi-
fication en citant quelques travaux qui ont été effectués dans chaque partie.

2.2 Choix de la matrice/vecteur de régression
Dans cette partie, nous abordons les deux problèmes essentiels pour le choix des ré-

gresseurs à utiliser dans l’identification.

2.2.1 Choix du stimulus d’entrée

Dans le domaine de la microélectronique, l’estimation des performances d’un système
sous test dépend essentiellement du choix du stimulus d’entrée (signal d’excitation). Le
stimulus choisi doit couvrir une large bande de fréquence pour stimuler et exciter les
différents modes de fonctionnement du circuit. Cela permet lors du test du circuit de
détecter une grande variété de fautes et de faire un bon diagnostic. Les fautes contenues
dans un circuit ne sont pas toutes détectables à la même fréquence de fonctionnement.

Généralement, cette condition est vérifiée en utilisant un signal aléatoire gaussien
ou uniforme. Dans le domaine de la commande, les séquences binaires pseudo-aléatoires
(SBPA) [48] de faible amplitude peuvent être utilisées comme signal d’excitation. Les
SBPA sont des successions d’implusions rectangulaires modulées en largeur, elles approxi-
ment un bruit blanc discrét. Afin de garantir la convergeance exponentielle de l’erreur
d’estimation des paramètres du modèle, dans le domaine de l’automatique, notamment la
commande adaptative, le signal d’entrée doit vérifier la condition de l’excitation persis-
tante. Cette condition a été bien étudiée dans le cas des systèmes linéaires, et on dispose de
formulations précises de ce que signifie l’exigence d’excitation persistante. Spécifiquement,
la condition de l’excitation persistante stipule que le vecteur de régression doit effectuer
un balayage périodique de l’espace. Pour s’y conformer il suffit que la puissance du signal
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d’entrée soit répartie sur un nombre de fréquences au moins égal à la dimension du vecteur
de régression.

Il est évident que la question devient beaucoup plus complexe quand l’identification
porte sur les systèmes non linéaires. La condition d’excitation persistante peut être satis-
faite utilisant un signal d’entrée de type bruit blanc, qui doit en outre être non corrélé
avec les perturbations, c’est un signal de ce type qui est utilisé dans le cadre de cette
thèse.

2.2.2 Choix du vecteur de régression

Dans le cas des systèmes linéaires, la sélection des variables qui forment le vecteur
de régression peut se faire en utilisant le critère AIC 1 de [6] dont la forme générale est
donnée par l’équation (2.5) :

AIC = 2k − 2ln(L) (2.5)

Où k est la dimension du vecteur de paramètres θ définit dans l’équation (2.1), L est le
maximum de vraisemblance du modèle de régression obtenu avec les paramètres estimé θ̂.

D’autre critères peuvent être utilisés tel que le MDL 2 [72][25] et le BIC 3[31], . . .
Récemment, les recherches se sont focalisées sur les systèmes non linéaires. Dans [52]
et [73] les auteurs proposent l’utilisation des outils statistiques telle que l’analyse de la
variance pour l’identification des modèles non linéaires de type boite noire.

L’originalité de cette thèse, dans le cadre des systèmes non linéaires que nous trai-
tons, est l’introduction d’un nouveau critère d’évaluation de l’erreur de régression et de la
complexité du modèle. La technique proposée est basée sur les tests statistiques et l’ana-
lyse de la variance. Dans le cas d’une identification des systèmes, le modèle utilisé dans
cette thèse traite les systèmes non linéaires dynamiques. Dans le cas de la prédiction des
performances du système, le modèle se restreint au cas statique des systèmes non linéaires.

2.3 Modélisation de systèmes
L’identification est un domaine très vaste, avec des techniques différentes qui dépendent

de la nature des modèles à estimer : linéaires, non linéaires, paramétriques, non paramé-
triques, statiques, dynamiques, etc.

Le but de tout processus de modélisation est de construire un modèle mathématique
qui est une traduction mathématique de son fonctionnement. Lorsqu’on se trouve en face
d’un nouveau processus, il est souvent nécessaire d’en construire un modèle, par exemple
pour comprendre les phénomènes physiques mis en jeu, ou afin de concevoir un système
automatique pour faire de la commande.

1. Akaike Information Criterion
2. Minimum description length
3. Bayesian Information Criterion
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Plusieurs techniques de modélisation sont envisageables, nous allons les introduire ci-
dessous.

2.3.1 Modèles de connaissance et modèles de représentation

Une première démarche consiste à construire un modèle de connaissance. La concep-
tion des modèles de connaissance découle d’une analyse physique des phénomènes mis en
jeu dans le système à modéliser. Lorsque cela est nécessaire, on décompose le processus
étudié en éléments plus simples, pour lesquels on dispose déjà d’un modèle de connais-
sance éprouvé. Des données expérimentales sont ensuite utilisées, d’abord pour estimer
numériquement les valeurs des paramètres du modèle, ensuite pour valider le modèle ob-
tenu.

En particulier, dans plusieurs domaines de la recherche scientifique la modélisation a
pour objet essentiel la construction des modèles de ce type, qui permettent non seulement
de comprendre, mais aussi d’extrapoler le comportement d’un processus (réaction chi-
mique, comportement d’un avion dans l’atmosphère, impact écologique d’un insecticide
nouveau, . . .).

Une seconde démarche, sert à construire un modèle de type "boîte noire", qu’on appel
modèle de représentation. Plus précisément, on cherche une expression mathématique qui
traduit de manière la plus fidèle possible le comportement "entrée-sortie" du processus dans
un domaine de fonctionnement défini par l’utilisation ultérieure. Les paramètres n’ont
généralement pas de signification physique. L’estimation numérique de ces paramètres
repose essentiellement sur un ensemble d’observations expérimentales dont on dispose sur
le processus. Dans le domaine des réseaux de neurones, cet ensemble d’observations est
appelé ensemble d’apprentissage.

Les modèles "boîte noire" sont en général économiques en temps d’investigation, leur
validité est limitée à un domaine de fonctionnement déterminé par l’ensemble d’appren-
tissage, tandis que celle des modèles de connaissance est déterminée par l’exactitude des
hypothèses et la pertinence des approximations faites lors de l’analyse physique des phé-
nomènes et de leur mise en équation. La complexité des modèles de connaissance nous
conduit à utiliser un modèle de représentation dans ce travail.

D’après [55], l’idée de base de l’identification des systèmes, notamment le choix du
modèle de représentation, vient du problème élémentaire connu, dans le domaine des
statistiques, par l’ajustement. L’ajustement est une technique d’analyse de courbes ex-
périmentales, qui consiste à construire une fonction mathématique, qu’on note g(.), à
partir de données expérimentales γ et d’ajuster les paramètres de cette fonction pour se
rapprocher le mieux de la courbe mesurée.
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2.3.2 Modèles paramétriques et non paramétriques

Un modèle est dit paramétrique s’il fait parti de la famille G de modèles décrits dans
l’équation (2.6) suivante :

G = {g(γ, θ), θ ∈ D ⊆ Rn} (2.6)

θ est un vecteur de paramètres appartenant au sous-ensemble D de l’espace des réels de
dimension n finie.

La recherche de la fonction g de l’équation (2.1) correspond à la recherche de la valeur
de θ̂ estimateur de θ de dimension finie. Cette estimation se fait généralement en optimi-
sant un certain critère, on peut citer l’erreur quadratique. Le résultat de cette estimation
donne la fonction

ĝ(γ) = g(γ, θ̂) (2.7)

Les modèles non paramétriques ne travaillent pas explicitement avec les familles de fonc-
tions paramétriques définies précédemment. En effet, la fonction g de l’équation (2.1) est
dite non paramétrique si elle ne peut pas être décrite par un nombre fini de paramètres
réels. Dans un modèle non paramétrique, la fonction ĝ(γ, θ̂) est construite à partir d’une
combinaison de fonctions dites de base appliquées à chacune des valeurs de y comme le
montre en deux dimensions la Figure 2.2. Dans certains cas la distinction entre les modèles
paramétriques et non paramétriques est difficile.

y

Approximations
locales

g(γ,θ)
^

γ(1) γ(2) γ(t) γ

y(t)

y(t)^

g(γ,θ) f (γ)t

f   (γ)t-1

^

γ(t-1)

Figure 2.2 – Représentation en 2 dimensions d’un modèle non paramétrique

2.3.3 Modèles linéaires et non linéaires

Considérons un système avec n entrées U(t) = [u1(t), . . . , un(t)]T , comme sortie y(t),
et comme ensemble de paramètres θ = [θ1, . . . , θp]T . On dit que le modèle qui lie la sortie
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du système avec ses entrées est linéaire par rapport aux paramètres s’il peut s’écrire sous
la forme suivante :

y(t) = Υ(U, t)T θ + ε(t) (2.8)

Où Υ(U, t) = [Υ1(U, t), . . . ,Υp(U, t)]T , Υi(U, t) une fonction quelconque des entrées. Dans
le cas d’un système linéaire à deux entrées u1 et u2 et deux paramètres θ1 et θ2, l’équation
(2.9) est un exemple de modèle linéaire par rapport aux paramètres.

y(t) = u1(t)u2(t)θ1 + u1(t)
u2(t)θ2 + ε(t) (2.9)

Un modèle non linéaire par rapport aux paramètres est un modèle qui ne peut pas s’écrire
sous la forme de l’équation (2.8). Le modèle (2.8) peut être linéaire par rapport aux
entrées si la fonction Υ est linéaire. Dans le cas général, un modèle linéaire par rapport
aux entrées doit s’écrire sous la forme :

y(t) = Ψ(θ)T U + ε(t) (2.10)

Où Ψ(θ) = [Ψ1(θ), . . . ,Ψn(θ)]T , avec Ψi(θ) une fonction quelconque des paramètres. Le
modèle qui ne peut pas s’écrire sous la forme de l’équation (2.10) est dit non linéaire par
rapport aux entrées. Pour un système à deux entrées u1 et u2 et deux paramètres θ1 et
θ2, l’équation (2.11) est un exemple de modèle linéaire par rapport aux entrées :

y(t) = θ2
1u1(t) + θ2u1(t) + θ1θ2u2(t) + ε(t) (2.11)

Dans le cadre de cette thèse on désigne par modèle linéaire les systèmes linéaires par
rapport aux paramètres.

2.3.4 Modèles statiques et modèles dynamiques

On modélise un système par un modèle statique quand la relation entre sa sortie, ou
la variable à expliquer, et les autres variables ne dépend pas des instants précédents, ce
qui veut dire que le système n’a pas de mémoire.

Dans le cas d’un système statique, le vecteur γ(t) de l’équation (2.1) est indépendant
du passé, il est de la forme γ(t) = [u1, . . . , un].

Dans le cas d’un modèle linéaire la fonction g de l’équation (2.1) est linéaire. Cette
fonction a la forme d’un polynôme comme le montre l’equation (2.12) suivante :

y(t) =
n∑
i=1

θiui(t) + ε(t) (2.12)
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L’équation (2.12) peut s’écrire sous forme matricielle :

Y = Xθ + ε (2.13)

Où :

Y =


y(t)
...

y(1)

 , X =


γ(t)T
...

γ(1)T

 , γ(t) =


u1(t)
...

un(t)

 , θ =


θ1
...
θn

 , ε =


ε(t)
...

ε(1)


Lorsque la fonction g est non linéaire par rapport aux paramètres, elle peut être de

n’importe quelle forme, elle peut contenir des exponentielles, des logarithmes, des frac-
tions, etc. Le choix de cette fonction devient une tâche très complexe. La transformation
de l’équation (2.1) sous forme matricielle n’est pas possible. Un système est dit dynamique
si son état à l’instant t dépend de ses états à des instants s antérieurs à t (s < t). Bien
que la majorité des processus soient dynamiques et non linéaires, dans les cas pratiques
on utilise souvent les modèles linéaires pour les modéliser. Quand la non linéarité de ce
processus n’est pas trop sévère, une approximation linéaire dans un voisinage d’un point
exploré est généralement satisfaisante.

2.4 Structures des modèles

2.4.1 Modèles régressifs

Considérons le système dynamique représenté par la Figure 2.3. Notons nu (resp. ny)
la mémoire de l’entrée u (resp. de la sortie y).

g( y(t-1),y(t-2), ..., y(t-ny),u(t-1),..., u(t-nu),θ)

Z

....

....

u(t)

Système dynamique

+

-1
Z

-1

Z
-1

Z
-1

Z
-1

Z
-1

Z
-1

Z
-1

ε(t) y(t)

^
y(t)

+-

Figure 2.3 – Modélisation des systèmes dynamiques
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Dans le cas d’un système dynamique linéaire à une seule entrée et une seule sortie
(SISO 4), la relation entre la sortie et l’entrée du système peut s’écrire sous la forme
suivante :

y(t) =
ny∑
i=1

aiy(t− i) +
nu∑
j=1

bju(t− j) + ε(t) (2.14)

Où {ai, i = 1, . . . , ny} et {bj, j = 1, . . . , nu} sont des paramètres scalaires constants.
Une équation équivalente de l’équation (2.14) est :

y(t) =
ny∑
i=1

aiz
−iy(t) +

nu∑
j=1

bjz
−ju(t) + ε(t) (2.15)

Où z−dx(t) = x(t− d)
L’équation (2.14) représente le modèle autorégressif avec des variables exogènes (ARX 5)

pour des systèmes linéaires. Les termes {∑ny
i=1 aiz

−iy(t)} représentent la partie autorégres-
sive (AR) du modèle et les termes {∑nu

j=1 bjz
−ju(t)} font intervenir des variables exogènes

qui sont des entrées externes au système.
D’une manière générale on peut écrire l’équation (2.14) sous la forme :

y(t) = γT (t)θ + ε(t) (2.16)

Où θ = [a1, . . . , any, b1, . . . , bnu]T = [θ1, θ2, . . . , θp]T est le vecteur des paramètres du sys-
tème, p est le nombre total de paramètres du modèle.

L’inconvenient de base pour le modèle ARX défini dans (2.14), est qu’il laisse peu
de marge de manœuvre pour la déscription des perturbations. Les modèles ARX avec
moyenne mobile (ARMAX) nous permettent d’ajouter une certaine flexibilité au modèle
en écrivant l’équation des erreurs comme un bruit blanc. L’équation générale d’un modèle
ARMAX est donnée par :

y(t)− a1y(t− 1) + · · · − anyy(t− ny) = b1u(t− 1) + · · ·+ bnuu(t− nu) (2.17)
+ ε(t) + c1ε(t− 1) + · · ·+ cnεε(t− nε)

Avec comme partie moyenne mobile (MA) :

C(z) = (1 + c1z
−1 + · · ·+ cnεz

−nε)ε(t) (2.18)

Ce modèle peut s’écrire sous la forme :

y(t) = Γ(t)T θ̃ + ε(t) (2.19)

4. Single Input Single Output
5. Auto Regressive with eXogenous variables
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On définit Γ(t) le régresseur étendu par :

Γ(t) = [y(t− 1), · · · , y(t− ny), u(t− 1), . . . , u(t− nu), ε(t− 1), · · · , ε(t− nε)]T (2.20)

et l’ensemble θ̃ des paramètres correspondants par :

θ̃ = [a1, · · · , any , b1, . . . , bnu , c1, · · · , cnε ]T (2.21)

Les modèles ARMAX sont devenus un outil standard en automatique pour le contrôle
et en économétrie pour la description des systèmes.

2.4.1.1 Prise en compte des non linéarités

Les travaux de Billings et al. [23] ont permis d’investir dans un nouveau type de modèle
de représentation pour les systèmes non linéaires à temps discret. Celui-ci est dénommé
modèle NARMAX 6. En effet, il a été prouvé dans [50] qu’une grande classe de systèmes
non linéaires à temps discret, peut être représentée par l’équation différentielle (2.22).

y(t) = g(Γ(t)) + ε(t) (2.22)

La fonction g de cette équation peut avoir une forme très complexe. Bien que les mo-
dèles NARMAX représentent le mieux les systèmes réels, les modèles non linéaires les plus
utilisés en pratique sont les modèles ARX non linéaires (NARX 7), dont le modèle général
est donné par l’équation (2.1). La plus grande difficulté rencontrée dans l’utilisation des
modèles NARX est le choix de la meilleure expression pour la fonction g.

Pour éviter des problèmes d’estimation de paramètres non linéaires, le modèle est
généralement construit à partir de quelques fonctions simples et connues. Lorsque le sys-
tème opère dans le voisinage d’un certain point de fonctionnement, un modèle linéaire de
type (2.12) peut être utilisé pour approximer la fonction g. Car l’ensemble des fonctions
polynomiales est dense dans l’espace des fonctions continues [23].

Généralement, le choix du modèle mathématique approprié à un système est basé sur
les lois de la physique qui nous permettent d’avoir certaines connaissances à priori du
processus. Les systèmes dont on ne dispose d’aucune information sont appelés boîte noire.

Dans le cadre de cette thèse, le système est considéré comme une boîte noire. Le
modèle proposé est un modèle ARX dépendant de la situation (SDARX 8) utilisant des
fonctions radiales de base que nous détaillerons ultérieurement. Ce modèle permet de
combiner les avantages du modèle ARX avec ceux du modèle NARX. Dans les systèmes
stochastiques, cette approche semble être très prometteuse. Les modèles SDARX sont

6. Nonlinear Autoregressive Moving average with eXogenous variables
7. Nonlinear Autoregressive model with eXogenous variables
8. Situation Dependent Autoregressive model with eXogenous variables
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d’une très grande diversité, ils ont intégré différents domaines tels que l’environnement,
l’ingénierie, l’économie, etc.

D’autres modèles plus complexes existent pour les systèmes qu’on modélise en tant
que boîtes noires. Ils utilisent des fonctions de bases telles que les splines, les réseaux de
neurones, et les ondelettes.

2.4.2 Réseaux de neurones

Les réseaux de neurones bénéficient d’un intérêt considérable dans le domaine de la
modélisation, de l’identification, et du contrôle des systèmes non linéaires dynamiques.

L’architecture générale d’un réseau de neurones, donnée dans la Figure 2.4, est basée
sur la représentation de la relation entre les entrées et la sorties d’un système. Cette re-
lation est schématisée par une succession de couches. Ces couches sont constituées d’un
certain nombre de neurones. Chaque neurone représente une fonction de base. Les entrées
(resp. les sorties) de chaque neurone sont les entrées (resp. les sorties) de la fonction qu’il
représente. Ces entrées (resp. sorties) sont pondérées par les poids (les paramètres) indi-
qués sur les arcs entrant ou sortant de chaque neurone. Les entrées de la première couche
du réseau sont les entrées du système, et les sorties de sa dernière couche représentent les
sorties prédites du système.

Après le traitement des données, un sous-ensemble d’apprentissage et un sous-ensemble
de validation sont créés. Le réseau est entrainé avec un sous-ensemble d’apprentissage.

Entrées

Sorties

Couches cachéesCouche d'entrée Couche de sortie

θ11

θ1n

θ21

θ2m

θ31

θ3p

θ12

Neurones

Figure 2.4 – Architecture d’un réseau de neurones
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La procédure s’arrête lorsque l’erreur commise avec le sous-ensemble de validation est
minimisée. Cette procédure itérative est effectuée pour minimiser :

– le nombre d’entrées ;
– le nombre de couches du réseau ;
– le nombre de neurones ;
– l’erreur commise par rapport à la sortie du système réel.
Les inconvénients de cette méthode sont la sévère non linéarité de ses paramètres, et

leur nombre qui devient très important lorsqu’on veut avoir une meilleure précision. Par
conséquent, le temps nécessaire pour l’apprentissage du réseau est généralement très élevé.

L’estimation des paramètres du réseau peut se faire avec des méthodes capables d’at-
teindre un optimum global telles que les algorithmes génétiques. Cette technique est sou-
vent très lourde et nécessite des ressources de calcul assez puissantes. Les méthodes les
plus utilisées pour l’identification des paramètres sont les méthodes basées sur la descente
du gradient. Le risque de tomber sur un minimum local est l’inconvénient principal de ces
techniques. La section 2.6.2 exposera avec plus de détails les méthodes du gradient.

2.4.3 Méthode MARS

MARS 9 est une méthode de régression non paramétrique introduite par Friedman
[29]. Elle est utilisée pour la modélisation statistique des systèmes nécessitant un grand
nombre d’entrées pour prédire une ou plusieurs variables de sortie. Les paramètres du
modèle proposé par la méthode MARS sont linéaires, ils peuvent être estimés par la
méthode des moindres carrés. L’inconvénient principal réside dans le fait que le nombre
de ces paramètres soit très élevé.

L’estimateur de la fonction g de l’équation (2.1) est donné par l’équation (2.23). Cette
méthode affecte à chaque point ui(t) de l’espace de données une fonction de base βi.
L’estimateur est une somme des fonctions de base pondérées par des poids linéaires notés
ai.

ĝ(u) =
n∑
i=1

aiβi(u) (2.23)

La fonction de base βi(u) est généralement de type :

βi(u) = 1I[u∈Ri] (2.24)

1I est la fonction indicatrice qui prend la valeur 1 si la condition [u ∈ Ri] est vérifiée, et 0
si elle est fausse. Ri est un sous-ensemble sur lequel on projette l’espace de données initial.

La méthode MARS a été introduite dans le domaine du test des circuits intégrés pour
prédire les performances du circuit à partir des séquences d’entrée/sortie. Nous reviendrons
sur l’application de cette méthode pour le test, dans la section 3.3.2.

9. Multivariate Adaptive Regression Splines
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2.5 Techniques de régression linéaire

2.5.1 Méthode des moindres carrés classique

Considérons le système caractérisé par son vecteur d’entrée u(t), sa sortie y(t) et
l’ensemble de ses paramètres θ. La structure générale d’un modèle linéaire est donné par
l’équation (2.25).

Y = Xθ + ε (2.25)

Où :

Y =


y(t)
...

y(1)

 , X =


γ(t)T
...

γ(1)T

 , θ =


θ1
...
θp

 , ε =


ε(t)
...

ε(1)

 (2.26)

Le vecteur de régression γ(t) est défini dans (2.2).
Les paramètres du modèle (2.25) peuvent être estimés en utilisant un algorithme simple

tel que les moindres carrés ordinaire, dont le principe est de minimiser la somme des carrés
des erreurs :

ε = Y −Xθ (2.27)

La fonction à minimiser est donnée par l’équation suivante :

J = εT .ε = (Y −X.θ)T (Y −X.θ) (2.28)

La valeur de θ qui minimise J , sous condition que la matrice XT .X soit inversible, est :

θ̂ = (XT .X)−1.XT .Y (2.29)

θ̂ est l’estimateur sans biais de θ, cela signifie que E(Θ̂) = Θ, où E(.) désigne l’espérance
mathématique.

2.5.2 Méthode des moindres carrés récursive (RLMS)

La commande adaptative fait partie d’un ensemble de techniques destinées à ajuster
automatiquement les paramètres d’un contrôleur lorsque les caractéristiques du système
contrôlé et les perturbations qu’il subit sont inconnues ou varient dans le temps. Le com-
portement dynamique du système est défini par un modèle mathématique qu’on appelle
modèle de référence, et un algorithme d’adaptation modifie la correction de façon à mini-
miser l’erreur entre la sortie du système et celle de son modèle de référence. Dans le cas
d’une commande adaptative indirecte la sortie du modèle de référence est obtenue après
une étape d’identification. Cette identification se fait en utilisant les ressources disponibles
dans le contrôleur.
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Les ressources calculatoires sont parfois limitées, et l’espace mémoire disponible se
résume à quelques méga octets, les calculs matriciels, notamment l’inversion de matrices,
deviennent impossibles. Les méthodes récursives d’estimation paramétrique deviennent
alors nécessaires. Ces méthodes ont l’avantage d’un traitement de données à leur arrivée,
et l’utilisation de simple addition et de multiplications pouvant être effectuées avec des
ressources restreintes.

L’estimation récursive des paramètres du modèle (2.25) peut se faire avec l’agorithme
suivant :

Initialisation .
t = 0 ;
θ̂0 = 0 ;
P0 = σ−1I ; (σ est une constante définie positive, I est la matrice identité)

Pour t = 1, 2, . . . calculer :

Kt = Pt−1.γ(t)
1 + γT (t).Pt−1.γ(t)

Pt = Pt−1 −
Pt−1.γ(t).γT (t).Pt−1

1 + γT (t).Pt−1.γ(t)
ε̂(t) = y(t)− γT (t).θ̂t−1

θ̂t = θ̂t−1 +Kt.ε̂(t) (2.30)

Condition d’arrêt

Si la condition d’arrêt est satisfaite, on arrête l’algorithme sinon on passe à l’itération
t = t+1. Dans le cas de la commande adaptative, cette condition d’arrêt n’est pas valable,
puisque l’estimation des paramètres est effectuée tant que la procédure du contrôle est
active.

2.5.3 Méthode des moindres carrés récursive étendue (RELMS)

Une autre variante de la méthode des moindres carrés récursive peut être utilisée, c’est
l’algorithme des moindres carrés récursif étendu. Cet algorithme permet de fournir une
identification pertinente sans aucun biais pour les modèles ARMAX (2.17). Le principe de
cette méthode est d’inclure le polynôme (2.18). On obtient alors la matrice de régression
(un régresseur) augmentée, définie par (2.20), contenant les termes passés du bruit ε.

Bien sûr, le bruit ne peut pas être mesuré, en revanche on peut faire une bonne
estimation de ε(t) en utilisant le modèle du processus avec expression récursive :

ε̂(t) = y(t) +
ny∑
i=1

âiy(t− i)−
nu∑
i=1

b̂iu(t− i)−
nε∑
i=1

ĉiε(t− i) (2.31)
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L’algorithme d’estimation de paramètres reste inchangé, le changement est dans le vecteur
de régression qui fait intervenir les erreurs aux instants précédents qui devient de même
type que celui défini dans (2.20), et le vecteur de paramètres qui prend en considération
la partie moyenne mobile comme dans l’équation (2.21).

2.5.4 Autres variantes de la méthode des moindres carrés récur-
sive

Les moindres carrés récursives ont attiré beaucoup d’attention dans la communauté
scientifique, notamment dans le domaine de l’automatique et celui d’analyse comporte-
mentale. Les auteurs proposent des variantes de cette méthode, soit pour améliorer la
convergence de l’algorithme soit pour alléger les calculs effectués.

Les auteurs dans [19], proposent une variante de l’algorithme des moindres carrés
récursif pour faire le calibrage d’un convertisseur analogique numérique comme le montre
la Figure 2.5.
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référence

Correction
numérique

+
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+
    Adaptaion
Moindres carrés
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+
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u δ

Figure 2.5 – Utilisation des moindres carrés pour le calibrage d’un convertisseur

La Figure 2.5 illustre une nouvelle architecture de contrôle des convertisseurs qui
consiste à mettre en parallèle un ADC de référence, qui a une grande précision mais une
vitesse réduite, avec un ADC en pipeline fonctionnant à grande vitesse avec moins de pré-
cision. Le signal analogique est échantillonné dans un premier temps par un amplificateur,
puis il est numérisé par les deux convertisseurs. Le signal numérique est ensuite utilisé
pour le calibrage du convertisseur.

L’algorithme des moindres carrés récursif utilisé dans [19], est appelé SD-LMS 10. Cet
algorithme utilise le signal d’entrée u(t) des deux convertisseurs et le signe de l’erreur
(sgn [ε(t)]) commise entre les deux signaux y(t) après calibrage du convertisseur sous

10. Sign-Data Least Mean Squared
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contrôle et d(t) qui représente le signal de référence, pour mettre à jour des coefficients
d’adaptation θ. Ces coefficients sont pondérés par un vecteur de poids W (t) pour obtenir
la correction δ(t) nécessaire pour le signal numérique de sortie. L’algorithme d’estimation
est présenté ci-dessous :

θt+1 = θt − µ(t) u(t) sgn [ε(t)] (2.32)
δ(t) = W T (t) θt
ε(t) = y(t)− d(t)

µ(t) est le pas à l’instant t. Le choix de ce paramètre est très important pour la convergence
de l’algorithme. Si le pas est grand l’algorithme converge rapidement mais avec moins de
précision sur l’estimation finale de l’optimum. Si µ(t) est petit la convergence sera lente
mais on aura plus de précision.

Dans un autre travail [21], une variante de cet algorithme est proposée. Notamment,
pour le choix des entrées et le choix du pas µ(t). L’algorithme SS-LMS 11 considère le
signe de l’erreur ε et le signe du signal d’entrée u(t) comme entrée de l’algorithme. Tant
dis que l’algorithme ED-LMS 12 considère, comme entrée, la valeur de l’erreur et celle du
signal u(t). Ce dernier est le meilleur parmi les trois du point de vue convergence, parce
qu’il utilise l’information complète. Mais, son implémentation est très coûteuse.

Comme indiqué dans [21], le pas µ(t) peut être considéré comme une constante, mais
pour améliorer la convergence de l’algorithme, il est parfois préférable de prendre un pas
dynamique. Pour utiliser un pas variable, une implémentation d’un générateur de pas est
nécessaire. Le pas est initialisé à une valeur µinitial. À l’instant (t + 1), Le générateur
du pas utilise, pour la mise à jour du pas, la valeur estimée de l’erreur ε(t) et sa valeur
actuelle µ(t).

2.6 Techniques de régression non linéaire

2.6.1 Maximum de vraisemblance (MLE)

Considérons un système dont l’entrée est notée u(t) et la sortie y(t). Ce système peut
être représenté par l’équation (2.1).

L’entrée du système est considérée comme connue. La sortie quant à elle, est une
variable aléatoire, elle a comme densité de probabilité P (y, η), η = [η1, . . . , ηp]T étant les
paramètres de cette densité de probabilité.

Notons y(k) pour k = 1, . . . , n des observations indépendantes et identiquement distri-
buées selon la loi de la variable aléatoire y. On appelle vraisemblance de y = {y(1), . . . , y(n)},

11. Sign-Sign Least Mean Squared
12. Error-Data Least Mean Squared
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la fonction de probabilité suivante :

L(y(1), . . . , y(n), η) =
n∏
i=1

P (y(i), η) (2.33)

On cherche à trouver le maximum de cette vraisemblance pour que les probabilités des
réalisations observées soient aussi maximums.

Si L est dérivable, ce maximum est atteint s’il existe une valeur de η qui satisfait que
la première dérivée soit nulle et que sa deuxième dérivée soit négative. L étant toujours
positive, et le logarithme népérien est une fonction croissante, il est équivalent et sou-
vent plus simple de maximiser le logarithme népérien de la vraisemblance (le produit se
transforme en somme, ce qui est plus simple à dériver).

L’estimateur du maximum de vraisemblance de η = arg
η
max L(y(1), . . . , y(n), η) est

obtenu en maximisant ln(L(y(1), . . . , y(n), η)) car la fonction ln est monotone croissante.
La solution est donnée par η̂ tel que :

∂ln(L(y(1), . . . , y(n), η))
∂ηj

|η=η̂ = 0; j=1,. . . ,p (2.34)

∂2ln(L(y(1), . . . , y(n), η))
∂ηj

|η=η̂ < 0; j=1,. . . ,p (2.35)

L’estimateur obtenu par le maximum de vraisemblance possède de bonnes propriétés
statistiques, puisqu’il est :

l Convergent, un estimateur η̂ est dit convergent s’il converge en probabilité vers η,
soit :

lim
n→∞

P (|η̂ − η| ≤ ε) = 1 (2.36)

l Asymptotiquement efficace, puisque sa variance, notée V (η̂), atteint la borne de
Cramer-Rao qui est une borne inférieure de la variance d’un estimateur sans biais.
Elle est donnée par l’équation suivante :

V (η̂) ≥ 1
−E[ ∂2

∂η
lnLy(y(1), . . . , y(n), η)]

(2.37)

l Asymptotiquement distribué selon une loi normale, quand η̂ suit une loi normale
quand n→∞.

Si les erreurs suivent une loi normale N(0, σ), de moyenne nulle et de variance σ2 :

Pε(ε(t)) = 1
σ
√

2π
e−

1
2 ( ε(t)

σ
)2 (2.38)

Ce qui est équivalent à :

lnPε(ε(t)) = const− lnσ − ε(t)2

2σ2 (2.39)

27



Chapitre 2. Techniques de modélisation et d’identification

Dans le cas où l’erreur ε de l’équation (2.1) est gaussienne, la sortie y est elle aussi
gaussienne.

L(y(1), . . . , y(n)) =
n∏
t=1

Pε(ε(t)) (2.40)

L’équation (2.40) est équivalente à la suivante :

lnL(y(1), . . . , y(n)) =
n∑
t=1

lnPε(ε(t)) (2.41)

Le paramètre σ est supposé connu. Des équations (2.40) et (2.39), maximiser la vrai-
semblance de y revient à minimiser la somme des erreurs quadratiques. Le critère de
minimisation devient alors :

f(θ) = 1
n

n∑
t=1

(y(t)− g(γ(t), θ))2 (2.42)

On retrouve ainsi le critère des moindres carrés.

2.6.2 Méthodes de descente

Les techniques d’estimation de paramètres des modèles non linéaires les plus utilisées
et que nous allons développer dans cette partie seront les méthodes itératives basées sur
le gradient.

Ces méthodes ont pour objectif de trouver un des optima d’une fonction f à la fois
selon le choix du point de départ. Leur inconvénient réside sur le fait qu’elle peuvent
tomber sur un minimum local.

Dans le cas de la régression, la fonction f peut être la somme des erreurs quadratiques
donnée par l’équation (2.43) :

f(θ) =
n∑
i=1

ε(t)2 =
n∑
i=1

[y(t)− g(γ(t, θ))]2 (2.43)

La recherche de la valeur de θ pour laquelle le minimum de f est atteint se fait suivant
un processus itératif. La technique part d’un point de départ (θ0) pour essayer d’atteindre
le minimum avec une certaine précision. Le choix du point de départ est très important
dans ce type de méthodes. Selon le point de départ, la méthode converge ou pas vers un
minimum global.

Le principe de mise à jour des paramètres est donné par l’équation (2.44). À chaque
itération k+1, les paramètres du modèle sont mis à jour en fonction de leur valeur calculée
à l’itération k. Le processus s’arrête lorsque les critères d’arrêt sont satisfaits.

θk+1 = θk + αk dk (2.44)
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Où :
– θk est la valeur estimée du paramètre θ à l’itération k ;
– dk est la direction de descente, il est une fonction du gradient ;
– αk est la longueur du déplacement selon la direction dk.

L’efficacité des méthodes de descente dépend du choix de la direction dk et du pas αk. La
direction est toujours choisie dans le sens inverse du gradient. Le pas est choisi de sorte
que f(θk + αdk) < f(θk), α > 0. En pratique, le calcul de la nouvelle valeur du pas peut
être très coûteuse.

Plusieurs méthodes ont été proposées pour le choix de la direction et le calcul du pas.
Dans notre travail, nous avons implémenté et utilisé des méthodes basées sur le gradient
en apportant des modifications sur les versions classiques. Nous exposerons ces méthodes
avec plus détails dans le chapitre IV. Plusieurs critères ont été proposés pour le calcul du
pas. Nous citons ci-dessous les deux critères les plus utilisés.

La valeur du pas α est dite admissible, pour une décente d, quand elle satisfait les
deux inégalités suivantes :

Pas d’Armijo :
f(θk + αdk) ≤ f(θk) + τ0α∇f(θk)Tdk (2.45)

τ0 ∈ [0, 1
2]

Où ∇f(θk) désigne le gradient de la fonction f au point θk, il est de la forme :

∇f(θk) =


∂f
∂θ1

(θk)
...

∂f
∂θp

(θk)

 (2.46)

Pas de Wolf :
∇f(θ + αd)Td ≤ τ1∇f(θ)Td (2.47)

τ1 ∈ [τ0, 1]

La condition de Goldstein (2.48) peut remplacer les deux inégalités précédentes :

f(θk) + (1− τ2)α∇f(θk) ≤ ∇f(θ + αd) ≤ f(θk) + τ2α∇f(θk)Td (2.48)

0 < τ2 <
1
2

Nous présentons quelques méthodes qui utilisent le gradient pour la mise à jour des pa-
ramètres, la différence entre les méthodes réside soit dans le calcul du pas soit dans le
calcul de la direction de descente, soit dans les deux. La méthode de Gauss-Newton est
basée sur la minimisation de l’approximation quadratique (Taylor au second ordre) de la
fonction f au point courant. La fonction f doit être continue est deux fois différentiable.
Cette condition est valable pour les deux méthodes qui suivent. Gauss-Newton propose la
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direction dk = −∇f(θk) et le pas αk = [∇2f(θk)]−1 où ∇2f(θk) est la dérivée du vecteur
gradient défini dans l’équation (2.46), ce qui implique la mise à jour suivante :

θk+1 = θk − [∇2f(θk)]−1∇f(θk) (2.49)

Le calcul du hessien, la seconde dérivée, de f n’est pas toujours facile à faire, une approxi-
mation de sa valeur est donnée par : H = ∇̂2f(θk) = ∇f(θk)∇f(θk)T Les paramètres de
la méthode de la plus grande pente appelée aussi méthode du gradient, sont mis à jour
suivant l’équation (2.50)

θk+1 = θk − A∇f(θk) (2.50)

dk = −∇f(θk) et αk = A est une matrice diagonale définie positive, elle peut être égale à
la matrice identité ou diag[H] qui est une matrice carrée dont les élements de la diagonale
sont ceux de H, les autres termes sont nuls. La méthode de Levenberg Marquardt combine
la méthode de Gauss-Newton et celle du gradient, ce qui donne l’algorithme suivant :

θk+1 = θk − [H + λI]−1∇f(θk) (2.51)

dk = −∇f(θk) et αk = [H + λdiag[H]]−1 λ est un réel positif. Si après une mise à jour,
l’erreur f décroit, il faut diminuer la valeur de λ, on va appliquer la méthode de Gauss-
Newton. Lorsque l’erreur augmente après une mise à jour cela signifie qu’on doit appliquer
essentiellement la méthode du gradient, on augmente la valeur de λ. L’augmentation et la
diminution de la valeur de λ se fait généralement en le multipliant ou en le divisant par
10.

Critères d’arrêt

Comme les méthodes de déscente sont des méthodes itératives, il faut définir un critère
d’arrêt. Habituellement, parmis les critères d’arrêt utilisés on trouvera :

– Un critère sur le déplacement : si ||θk+1− θk|| est très petit, c’est qu’on ne progresse
plus beaucoup.

– Un critère sur la progression de l’objectif : si ||f(θk+1) − f(θk)|| est très petit, on
peut être presque arrivé à un point minimum ou maximum. On peut aussi mesurer
la norme du gradient.

– Un critère bête et dur, sur le temps de calcul ou le nombre d’itérations.
Comme toujours, rien ne vaut une bonne connaissance de la fonction sous-jacente, quand
il faut décider de critères d’arrêt.

Les critères proposés dans ce travail, et que nous exposerons plus tard, forment une
fonction multi-objectif. Il se basent sur les critères classiques combinés avec le problème
de la compléxité du modèle.
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2.7 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons présenté quelques notions sur l’identification. Les dif-

férentes étapes de toute procédure d’identification ont été exposées avec les différentes
techniques concernant chaque étape.

Dans la suite de ce manuscrit, nous travaillerons avec des modèles non linéaires dyna-
miques. Nous proposons d’utiliser les modèles SDARX avec des fonctions de base radiales
pour la modélisation de ce type de systèmes. Toutes les méthodes d’estimation de para-
mètres ont été implémentées et utilisées dans notre travail avec quelques adaptations et
changements afin d’améliorer leur convergence et leur précision.
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Chapitre 3

Techniques de régression pour le test
et le contrôle

3.1 Introduction
Les techniques de régression sont utilisées dans plusieurs domaines et pour des objectifs

divers. Les deux domaines qui nous intéressent et sur lesquels nous travaillons sont le
contrôle et le test des systèmes embarqués. Dans ce chapitre, nous exposerons les différents
travaux qui ont été effectués dans le domaine de la régression statistique pour faire de
l’identification. Cet état de l’art nous permettra d’introduire nos travaux et de les situer
par rapport à ce qui se fait dans les domaines de l’automatique et de la microélectronique.

La première partie de ce chapitre présentera quelques concepts sur le test des circuits
intégrés.

Dans la deuxième partie, nous exposerons les travaux les plus récents sur les techniques
de régression utilisées en vue du test de circuits analogiques, mixte et RF.

Nous basculerons ensuite vers les travaux antérieurs réalisés sur les techniques de
régression utilisées pour le contrôle et le calibrage des systèmes.

La dernière partie est dédiée au calibrage des systèmes mixtes et RF. Cette tech-
nique empreinte beaucoup aux techniques d’identification utilisées pour le contrôle dans
le domaine de l’automatique.

3.2 Test de circuits intégrés
Le test d’un circuit intégré est le garant de la conformité de sa conception et de

sa réalisation vis-à-vis des spécifications dans le cahier des charges. On peut distinguer
plusieurs types de tests :

– Test structurel qui se fait en appliquant au circuit des vecteurs de test afin de vérifier
si la séquence de sortie récupérée correspond à la sortie attendue.
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– Test fonctionnel qui consiste à vérifier si les paramètres importants du circuit satis-
font le cahier des charges.

– Test alternatif qui est une nouvelle technique pour tester les circuits mixtes et RF
introduite dans [67][35][94]. Cette technique vise la réduction du coût du test fonc-
tionnel en facilitant l’estimation des performances qui sont requises dans le processus
de test fonctionnel. Ce test utilise des équations de régression permettant d’estimer
les performances (non directement mesurables) du circuit à l’aide d’un ensemble
réduit de mesures de test.

3.2.1 Équipement de test automatique externe (ATE)

La méthode classique utilisée pour le test d’un circuit dans l’industrie consiste à le
connecter à un ATE 1 chargé d’appliquer des vecteurs de test sur les broches d’entrée du
circuit. Cette technique souffre de plusieurs lacunes :

– l’équipement est très coûteux ;
– le temps de test, qui comprend également le temps de génération et d’application de

l’ensemble des vecteurs de test et le traitement de la réponse du CUT 2, augmente
rapidement ;

– la fréquence de test doit être supérieure ou égale à celle du CUT, et une partie de
la perte de rendement d’un test est due au manque de précision des ATE [90].

En effet, toutes ces contraintes et inconvénients liés à l’utilisation des ATE posent de
nouveaux défis pour le test des ICs.

3.2.2 La conception en vue du test (DFT)

Les inconvénients recensés en utilisant les ATE poussent à la recherche de nouvelles
techniques, afin de réduire son coût. Ce coût inclue plusieurs aspects :

– le coût de la génération des vecteurs de test ;
– le coût de l’équipement de test ;
– et le coût du processus de test lui-même, qui est le temps nécessaire pour le test

d’un circuit.
Ces différents coûts peuvent être très élevés et peuvent dépasser le coût de la conception
du circuit. Il est donc très important de les garder dans une fourchette raisonnable. Afin
de réduire ces coûts, des recherches actuelles visent l’intégration dans le circuit dès sa
conception d’une circuiterie de test. Cette technique est appelée conception en vue du
test (DFT 3).

En effet, la technique DFT prend en compte le problème de test très tôt dans le
processus de conception, elle permet de faciliter la testabilité d’un IC dès sa conception,

1. Automated Test Equipment
2. Circuit Under Test
3. Design For Testability
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en lui intégrant en plus de sa circuiterie principale un ensemble de circuits de test afin de
réduire le coût de test et d’améliorer la fiabilité du circuit. Les techniques de DFT ont
souvent deux objectifs principaux : la contrôlabilité et l’observabilité.

Nous décrirons par la suite quelques techniques classique de DFT [51] :

1. Méthode de segmentation/partitionnement. Suivant certaines procédures, le
système est partitionné afin d’augmenter la contrôlabilité et l’observabilité. Dans
cette méthode, davantage de pins entrées/sorties (I/O) peuvent être nécessaires pour
donner accès aux frontières de certaines partitions. Cela demande l’incorporation de
multiplexeurs dans le circuit permettant de sélectionner le mode de fonctionnement
normal ou le mode test.

2. Technique de scan. C’est une des techniques DFT les plus utilisées pour les circuits
séquentiels. Cette technique est basée sur la conversion des éléments de la mémoire
du circuit en un registre à décalage appelé scan-path. Par conséquent, tous les états
du circuit sont complètement contrôlés et observés par les principales entrées/sorties.
L’avantage de la technique scan par rapport à la technique de segmentation est que
le nombre de pins I/O est réduit, il est inversement proportionnel à la taille du
circuit.

3. Technique de l’auto test. Dans cette technique la circuiterie du test est intégrée
dans le circuit principal. Les vecteurs de test sont générés en interne, et le test peut
être fait à la fréquence de fonctionnement du circuit. Contrairement aux techniques
précédentes, l’auto test (BIST 4) peut permettre de tester le circuit sans avoir recours
à un testeur externe, et dans certains cas cette technique simplifie considérablement
la tâche au testeur externe. Le composant du test est intégré dans le circuit, celui-ci
a la même durée de vie que le circuit principal, il est utilisé par le fabricant et par
l’utilisateur final du circuit.

On peut séparer les techniques du BIST analogique existantes en deux catégories : le
BIST fonctionnel et le BIST orienté défauts. Les techniques du BIST fonctionnel visent à
vérifier de façon exacte la fonctionnalité du CUT. Plusieurs techniques de BIST fonctionnel
ont été proposées pour certaines classes de circuits analogiques et mixtes, notamment des
techniques qui incluent les convertisseurs analogique-numérique et celles qui incluent les
convertisseurs numérique-analogique. Une technique complexe en termes de ressources est
le BIST utilisant un processeur de signal numérique (DSP 5) [81]. Le DSP est responsable
de la génération et du traitement du signal en utilisant la transformée de Fourier rapide
(FFT 6). D’autres techniques de BIST sont présentées par [27] pour un BIST pseudo aléa-
toire, et les techniques de BIST basées sur l’histogramme HABIST pour les convertisseurs
[12].

4. Built-In Self-Test
5. Digital Signal Processor
6. Fast Fourier Transform
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Les techniques de BIST orientées défauts utilisent des stimuli de test et des signatures
non conventionnelles pour détecter les défauts de fabrication qui induisent un mauvais
fonctionnement du circuit.

Il existe aussi des techniques sans vecteurs de test. Par exemple, des techniques qui
relient la sortie du circuit sous test à son entrée pour que le circuit devienne un oscillateur
[10]. Cette technique utilise la fréquence d’oscillation du système pour faire de l’auto test.
Il est prouvé que cette fréquence est liée aux paramètres qui caractérisent l’état du circuit
(fonctionnel ou défectueux), et peut donc être utilisée comme indicateur de test. Cette
technique est connue sous le nom de OBIST 7.

3.2.3 Modélisation de fautes et métriques de test

Dans le domaine numérique, le type de fautes qu’on considère typiquement est un
collage à 0 ou à 1. Ceci est souvent équivalent à un court circuit ou circuit ouvert. Dans
le cas numérique, la signature est soit bonne soit fausse, il suffit de la comparer à des
signatures de référence pour voir s’il y a ou non une défaillance. Dans le cas d’un circuit
analogique, la sortie est toujours sujette à des fluctuations. Le circuit est refusé si ses
performances se trouvent en dehors de leur intervalle de confiance. Cette fluctuation des
performances est causée par une déviation d’un ou de plusieurs paramètres physiques de
leur valeur nominale.

Dans le cas des circuits analogiques les fautes peuvent être regroupées en deux types :
– les fautes catastrophiques qui sont dues aux circuits ouverts, courts circuits, ou à

une grande déviation d’un des paramètres du circuit ;
– les fautes paramétriques qui sont dues à une petite déviation d’un ou de plusieurs

paramètres du circuit.
Sunter et Nagi [86] ont résumé les différents défauts de fabrication ainsi que les fautes
provoquées comme suit.

Dans le tableau 3.1 les colonnes représentent les fautes causées par les lignes corres-
pondant aux différents défauts de fabrication (globaux, locaux, circuits-ouverts et courts-
circuits) :

A2 : En théorie cette faute ne devrait pas se produire. Tant que tous les paramètres
du processus sont dans leurs limites de spécification, le circuit devrait fonctionner cor-
rectement. Mais en pratique, le concepteur ne peut pas simuler toutes les combinaisons
possibles de paramètres du processus pour toutes les conditions.

A3 : En théorie, ce type de faute ne peut pas apparaître. Elle est encore plus rare que
la précédente (A2). Exceptionnellement, cette faute peut apparaître si la conception n’est
pas assez robuste, quand par exemple les marges ne sont pas suffisamment grandes ce qui
est causé par une mauvaise anticipation pour les différentes combinaisons de variations de
paramètres du processus, ou pour cause de températures ou de voltages extrêmes.

7. Oscillation-Based BIST
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FAUTE (effet)
Toutes les performances faute faute

DEFAUT (cause) dans les limites paramétrique catastrophique
de spécifications

Paramètres du processus pas de défaut A2 A3
dans les limites et pas de faute
des spécifications

Paramètres du processus B1 B2 B3
hors limites

de spécifications
Courts-circuits C1 C2 C3

et circuits ouverts

Table 3.1 – Les différents types de défauts et de fautes résultantes

B1 : Ce type de défaut peut causer un problème de fiabilité.
B2 : Cette catégorie inclue les fautes paramétriques classiques.
B3 : Cela peut arriver, par exemple, quand une variation de paramètres du processus

cause une variation de la tension seuil ce qui bloque un transistor à l’état on ou off.
C1 : Une faute catastrophique peut être transparente mais poser des problèmes au

niveau fiabilité.
C2 : Cette situation peut se présenter dans une chaîne de transistors, si l’un d’entre

eux est court-circuité, il peut en résulter un courant d’alimentation excessif.
C3 : C’est la classe de fautes catastrophiques classiques.
Les défauts comme B1 et C1, qui ne dégradent pas les spécifications mais qui affectent

à la fiabilité du circuit ne sont pas pris en compte pour les métriques de test, parce qu’en
théorie la liste de ce genres de défauts est limitée.

3.2.4 Les métriques de test pour les circuits analogiques

Quand un circuit contient des défauts, au delà des déviations d’un ou de plusieurs
paramètres physiques, il est appelé circuit défaillant. Ce type de circuits est représenté
par (x) dans la Figure 3.1 qui représente la répartition d’un échantillon de circuits par
rapport à deux de ces performances.

Un circuit est fonctionnel s’il accompli toutes les fonctionnalités pour lesquelles il est
conçu, ce type de circuits est représenté dans la Figure 3.1 par un (o).

Des limites à ne pas franchir sont associées à chaque performance, ces limites sont ap-
pellées spécifications ou limites de test. Ces limites sont définies dans le cahier des charges
du circuit. Lors du test, si un circuit est considéré comme respectant les spécifications
dictées dans le cahier des charges, celui-ci passera le test. Les circuits qui passent le test
apparaissent dans la Figure 3.1 dans la zone sombre encadrée par les limites de test de
chacune des performances. Par contre, si le test juge qu’il ne vérifie pas une des spécifi-
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cations exigées, ce circuit est rejeté, on dit qu’il a échoué au test. Dans la Figure 3.1, les
circuits rejetés par le test par rapport aux spécifications des deux performances étudiées,
apparaissent en dehors de la zone sombre.

Un test n’est pas toujours en mesure de détecter tous les circuits fonctionnels ou
défectueux avec une grande précision. Généralement, l’erreur faite par le test en jugeant
par exemple un circuit fonctionnel alors qu’il est défaillant est de l’ordre de part par
million (PPM). Ce type de circuits peut être distingué dans la Figure 3.1 par les (o) qui
sont dans la zone sombre.

Circuit fonctionnel
Circuit défectueux

ou défaillant

Perf 1

2 freP

Y=∑(   +    )/total YT =∑(   +   )/total

Limites de test

total=∑(   +   +   +   )

Yc=∑   /total YL=∑   /total

D = ∑   /total

SPECmax2

SPECmin2

SPECmin1 SPECmax1

Figure 3.1 – Les métriques de test pour un circuit avec deux performances

Les métriques de test permettent d’évaluer la qualité d’un test. Dans le cas des systèmes
numériques la qualité d’un test est précisément définie par les deux principaux critères
quantitatifs utilisés qui sont :

– la couverture de fautes, qui est définie par le rapport nombre de fautes détectées
par le test et le nombre total de fautes existantes ;

– le taux de défauts qui est la proportion de circuits défaillants qui passent le test.
L’application directe de ces métriques numériques dans le domaine des circuits ana-

logiques donnera une mauvaise représentation des effets analogiques complexes. En effet,
définir la couverture de fautes analogiques par le simple pourcentage de circuits ouverts et
de courts-circuits, donne bien évidemment une idée très restreinte et fausse de la couver-
ture de fautes, tant que les fautes paramétriques ne sont pas considérées. Pour les circuits
analogiques, les fautes paramétriques sont plus importantes en nombre que les fautes ca-
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tastrophiques. Par ailleurs, elles sont plus difficiles à détecter. Il a été démontré [64] que
les fautes paramétriques dominent en général les fautes catastrophiques, ce qui veut dire
que les fautes catastrophiques sont détectées dès lors que les fautes paramétriques sont
détectées. Avec une définition statistique des fautes paramétriques, les métriques de test
dans le domaine des circuits analogiques acquièrent un sens et une définition plus précise.

Les métriques de test les plus utilisées, telles qu’elles sont définies dans [17] sont les
suivantes :

– le rendement de test (YT ), qui est la probabilité pour que le circuit passe le test ;
– la couverture de rendement (YC), qui est la proportion des circuits qui passent le
test parmi les circuits fonctionnels ;

– la perte de rendement (YL), qui est la proportion des circuits qui échouent le test
parmi les circuits fonctionnels ;

– le taux de défauts (D), qui est la proportion des circuits défaillants parmi ceux qui
passent le test.

3.3 Techniques de régression pour le test
Dans cette partie nous exposons des techniques de test de circuits AMS et RF basées

essentiellement sur la régression statistique. Ces techniques peuvent utiliser différentes
mesures et performances du circuit pour le tester.

3.3.1 Performances et mesures de test analogique/RF

Généralement, les techniques de test utilisent soit des mesures, soit des performances
du CUT afin de juger si le circuit est fonctionnel ou pas. Chaque circuit possède ses propres
performances. Le cahier de charges définit les limites à ne pas dépasser pour chacune des
performances du circuit. Ces performances diffèrent d’un composant à un autre. Pour un
filtre par exemple, les performances qui peuvent être vérifiées sont la bande passante, la
fréquence de coupure, etc. Pour un LNA, un mélangeur et un amplificateur de puissance
RF, les performances les plus utilisées sont le gain qui est le rapport entre l’entrée et
la sortie du circuit, la figure du bruit qui représente le niveau de bruit existant dans le
circuit, les paramètres de linéarité tels que le point de compression et les intermodulations
que nous allons expliquer avec plus de détails dans le chapitre suivant.

Récemment, des capteurs intégrés ont été proposés pour le test des circuits RF. Ces
capteurs sont divers et permettent d’obtenir des informations spécifiques sur le circuit.
Le détecteur RMS 8, par exemple, fournit une tension continue proportionnelle à la valeur
efficace de la tension d’un signal RF. Un capteur d’enveloppe récupère l’enveloppe du

8. Root Mean Square
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signal basse-fréquence modulé par une porteuse radio-fréquence. Un capteur de courant
quand à lui récupère le courant d’alimentation du circuit.

Les capteurs intégrés dans les circuits RF sont implantés dans des endroits minutieu-
sement choisis. En effet, les circuits analogiques RF sont très sensibles à toute variation
affectant leurs paramètres de polarisation et d’adaptation (réseaux d’adaptation en en-
trée et en sortie). La difficulté majeure réside donc dans la transparence du capteur par
rapport au CUT RF.

3.3.2 Régression et test alternatif

Contrairement au test fonctionnel classique qui nécessite une mesure lourde et coûteuse
des performances, le test alternatif a pour objectif d’utiliser certaines mesures accessibles
du CUT pour prédire ses performances. L’objectif du test alternatif est de faciliter la
procédure de test, en remplaçant le test fonctionnel par des mesures simples à l’aide d’une
séquence d’entrée qui optimise la relation non linéaire entre ces mesures et les performances
du système.

Distribution des
    paramètres

Distribution des
  performances

Distribution des
      mesures

Espace des paramètres

Espace des performancesEspace des mesures

Equations de régression

Figure 3.2 – Principe de base du test alternatif

Le principe de base de ce test, illustré dans la Figure 3.2, réside dans le fait qu’une va-
riation dans le domaine des paramètres de conception provoque une variation dans l’espace
des mesures et une variation dans l’espace des performances. Le but est de construire des
équations de régression qui nous permettent de faire le lien direct entre les variations dans
l’espace des mesures et les variations dans l’espace des performances comme le montre la
Figure 3.2.

40



Chapitre 3. Techniques de régression pour le test et le contrôle

Plusieurs problèmes se présentent :
– le premier concerne le choix judicieux des performances et des mesures qui garan-

tissent une robustesse suffisante des équations de régression ;
– le second problème est celui de l’optimisation de la séquence d’entrée de test afin

de maximiser la relation non linéaire entre les mesures effectuées sur le circuit sous
test et les performances à prédire ;

– le troisième problème est lié à la pertinence du choix de l’algorithme de régression
non linéaire.

Le stimulus de test doit être judicieusement choisi afin de prédire les performances du
circuit sous test. Ce signal doit permettre une forte corrélation entre les mesures et les
performances. La Figure 3.3 montre comment choisir le signal d’excitation pour obtenir
une meilleure relation entre les performances d’un circuit et ses mesures. Un échantillon
de circuits est généré à partir de variations paramétriques des valeurs nominales du cir-
cuit sous test (CUT). Les mesures et les performances obtenues de chaque circuit généré
dépendent directement des paramètres de conception de ce circuit. La qualité des équa-
tions de régression qui prédisent les performances à partir des mesures permet de savoir
si le stimulus de test est optimal ou non. Si la qualité de la régression obtenue n’est pas
satisfaisante, un autre stimulus est généré pour refaire la procédure citée ci-dessus.

Dans [94], une technique basée sur les algorithmes génétiques est utilisée pour optimiser
le signal d’excitation d’un amplificateur opérationnel. Ce signal est choisi de manière à
minimiser le nombre de circuits mal classés. Les performances du CUT sont prédites à
partir de sa réponse transitoire. Chacune des performances prédites est comparée à ses
limites de test spécifiées dans le cahier des charges comme le montre la Figure 3.4. Cette
comparaison permet de dire si le circuit est fonctionnel ou défaillant. Contrairement à
l’approche de test classique, la décision de test est prise directement à partir des mesures.
Dans l’approche classique, Figure 3.4(a), des testeurs très coûteux sont utilisés. Souvent,
le test de chaque performance nécessite une re-programmation du testeur, et les points de
mesures sont généralement difficilement accessibles. Dans l’approche alternative, Figure
3.4(b), le test se fait sur des performances prédites à partir de mesures plus facilement
accessibles.

Les différentes étapes proposées dans [94] pour le test des circuits analogiques sont :
– Générer un stimulus de test. Ce signal permet une bonne classification de circuits

en fonctionnel et défectueux.
– Utiliser des techniques statistiques (exemple la méthode MARS exposée dans la

Section 2.4.3) pour construire une relation entre les performances du circuit et sa
réponse transitoire. Ces équations de régression sont sauvegardées dans l’ordinateur
de test.
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Stimulus de test
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Figure 3.3 – Synoptique général de génération de test alternatif

– Appliquer le signal d’excitation choisi pour le CUT. Les mesures de test sont récu-
pérées pour prédire les performances en utilisant les équations de régression sauve-
gardées.

– Séparer les circuits en deux classes, défaillants et fonctionnels.
Dans [39], les auteurs proposent d’utiliser un stimulus unique pour prédire toutes les

performances d’un LNA de type CMOS fonctionnant à 2.4GHz. Ce stimulus est soit un
signal modulé en amplitude soit un signal à deux fréquences. Dans ce travail la sortie d’un
détecteur d’enveloppe est utilisée pour prédire les performances d’une chaîne RF. Cette
enveloppe de sortie est convertie par un ADC en un signal numérique. L’enveloppe du
signal de sortie est fortement corrélée avec les performances du système. Cette enveloppe,
notée y(t), est transformée par la suite en une somme d’ondelettes (équation (3.1)) pour
extraire les caractéristiques du bruit. Les coefficients d’ondelettes obtenus sont utilisés
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Mesures Mesures

Quel côté de l'hyperplan

Passe/échoue

Prédire les performances

Limites de test

Passe/échoue

(a) (b) 

Figure 3.4 – Approches de test : (a) classique et (b) alternatif

pour prédire les performances du système.

y(t) =
J∑
j=0

∑
k

djkψjk +
∑
k

ckφk (3.1)

φk est une fonction d’échelle associée à la fonction de base ψjk.
Une des caractéristiques importantes de la transformation en ondelettes consiste à

obtenir une bonne résolution temporelle du signal transformé lorsqu’on est en hautes
fréquences, mais une mauvaise résolution fréquentielle. Par contre, dans le cas où on
travaille en basses fréquences les ondelettes donnent une bonne résolution fréquentielle et
une mauvaise résolution temporelle.

La transformation de l’enveloppe en ondelettes se fait après sa numérisation. Le signal
y(t) converti par un ADC est transformé en une série de coefficients d’ondelettes djk et
ck pour un niveau de décomposition J . Ce niveau de décomposition désigne le nombre
d’ondelettes à utiliser. La largeur de l’ondelette est proportionnel à la valeur de J . Les
coefficients d’ondelettes sont utilisés pour prédire les performances du système (Figure
3.5). La méthode MARS est utilisée pour contruire les équations non linéaires entre les
coefficients d’ondelettes et les performances du CUT. Ces ondelettes jouent un rôle de
filtre pour le bruit contenu dans l’enveloppe du signal de sortie du CUT.

3.3.3 Classification

Une nouvelle méthode, proposée dans [85], est basée sur l’utilisation de classificateurs
pour séparer les circuits défectueux et fonctionnels. Les auteurs proposent dans un premier
temps de choisir le sous-ensemble de performances qui sert à tester le circuit. Ce sous-
ensemble contient les performances les plus faciles et les moins coûteuses à calculer, ce qui
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Stimulus de test :
Signal à deux fréquences,
ou modulé en amplitude

Détecteur
d’enveloppe

L’enveloppe de
la réponse de sortie

CUT
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Décomposition
en ondelettes

Régression

Coefficients
de ondelettes

Prédiction
des performances

Z

Figure 3.5 – Utilisation des ondelettes dans le test alternatif [39]

pénalise bien évidemment les performances RF et favorise celles en basse fréquence. En
particulier, le sous-ensemble minimal est choisi en utilisant les algorithmes génétiques qui
utilisent une fonction multi-objectifs. Dans un deuxième temps, le sous-ensemble obtenu
est injecté à un classificateur, qui peut être soit les réseaux de neurones soit la méthode
du plus proche voisin, pour séparer les circuits fonctionnels des circuits défaillants.

À partir d’un échantillon du circuit, la technique proposée dans [85] consiste à construire
un sous-ensemble d’apprentissage pour entraîner un classificateur et un sous-ensemble de
validation pour valider les résultats obtenus. Les circuits respectant les spécifications pré-
définies sont dit fonctionnels, et ceux qui violent une des spécifications qui leurs sont
imposées sont considérés comme défaillants. Les frontières entre un circuit fonctionnel et
un circuit défaillant sont construites par le classificateur entraîné, en supposant que les
circuits fonctionnels et les circuits défaillants de l’ensemble d’apprentissage sont connus
à priori. Bien évidemment, le classificateur est bien entraîné pour l’ensemble d’apprentis-
sage, mais avec l’ensemble de validation des erreurs de classification peuvent apparaître.
Un classificateur bien entraîné donne une frontière qui minimise le taux d’erreur de clas-
sification des circuits testés.
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3.3.4 Identification de paramètres

Une technique différente de celles exposées précédemment, basée sur la modélisation
comportementale du circuit, est proposée par [99]. Le circuit est excité avec un signal riche
en fréquence qui peut être soit un signal avec des impulsions à largeurs variables, soit un
signal pseudo périodique. L’expérience étant effectué sous MATLAB, le circuit est donc
sans bruit et l’estimation des paramètres de la fonction de transfert peut être exacte. Un
niveau de bruit est ajouté au signal de sortie, pour mieux se rapprocher d’un équipement
de test réel. Le signal d’entrée et celui de la sortie échantillonné sont injectés à l’outil
d’identification. Cet outil utilise la méthode des moindres carrés pour l’estimation des
paramètres de la fonction de transfert du circuit qui est de type ARX. Les paramètres de la
fonction de transfert entre l’entrée et la sortie du circuit sont estimés. Les valeurs estimées
de ces paramètres sont utilisées pour tester le circuit. Les limites ou les intervalles de
tolérance pour chaque paramètre de la fonction de transfert du circuit sont déterminées à
partir des simulations Monte Carlo du circuit nominal (en prenant les valeurs moyennes des
paramètres physiques) qui ne contient pas de défaut. Les paramètres prédits de la fonction
de transfert du circuit sous test sont comparés aux limites obtenues précédemment. Si un
ou plusieurs paramètres est en dehors des limites fixées par simulation Monte Carlo, le
circuit est déclaré comme défaillant. Par ailleurs, si tous les paramètres se retrouvent dans
leur intervalle voulu, en théorie la décision ne peut pas être prise sur la fonctionnalité du
circuit, mais en pratique, le circuit est considéré comme fonctionnel. Les fautes injectées
dans les circuits testés sont toutes détectées par le testeur. Ce qui montre l’efficacité de
cette technique qui est bien démontrée pour les systèmes linéaires.

Dans le cadre de cette thèse, nous nous sommes inspirés de la sensibilité des para-
mètres du modèle comportemental aux fautes contenues dans le circuit. Cependant, les
performances du circuit sont prédites à partir des paramètres du modèle comportemental.
Ces valeurs prédites sont comparées à des limites de test définies par le cahier de charges.
Le circuit est classé selon la prédiction de chacune des performances par rapport à ses
spécifications.

3.4 Techniques de régression pour le contrôle
Dans ce qui suit, nous présenterons les différentes méthodes et techniques de régression

qui sont utilisées pour le contrôle, notamment l’identification hors ligne et en ligne.

3.4.1 Contrôle basé sur l’identification hors ligne

3.4.1.1 Lois de commande basées sur la modélisation

L’identification est une opération qui permet de déterminer les caractéristiques dy-
namiques d’un système, qui peut être représenté, comme dans la Figure 3.6, par une
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fonction notée (P ). La connaissance de ces caractéristiques est généralement nécessaire
pour la conception et la mise en œuvre d’une boucle de régulation qui permet de garantir
certaines performances du système.

Régulateur
P

u yr Système Commande
C P

u yr Système
+

-

e
∑

p

(a) (b)

Figure 3.6 – Structure d’une boucle de régulation (a) et sa commande (b)

Dans ce contexte, le but d’une identification est de contribuer à la construction d’un
régulateur qui fait la synthèse de la loi de commande déterminant le signal d’excitation
u optimal appelé commande. La réponse type d’un système stable est illustrée dans la
Figure 3.7.
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Figure 3.7 – Réponse type d’un système stable

Parmis les lois de commande les plus répondues on peut citer le régulateur PID (à
actions Proportionnelle, Intégrale et Dérivée), illustrées dans la Figure 3.8, qui permet
d’effectuer une régulation en boucle fermée de systèmes industriels. C’est le régulateur
le plus utilisé dans l’industrie, et il permet de contrôler un grand nombre de procédés.
L’erreur e observée, dans la Figure 3.6(b), est la différence entre la consigne (sortie désirée)
et la mesure (la sortie actuelle du système). Les régulateurs continus réalisent généralement
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la relation :

y(t) = G e(t) + 1
Ti

∫ t

0
e(t)dt+ Td

∂e(t)
∂t

(3.2)

Dans le cas discret, le régulateur élabore une grandeur de commande discrète y(t)
en fonction de l’écart de réglage e(t) du système à commander. Selon la complexité du
régulateur, la grandeur de commande à l’instant t = nT est formée en fonction de la
valeur de l’écart à cet instant, mais aussi aux instants précédents (n − 1)T, (n − 2)T, . . .
On crée des régulateurs discrets standard qui traduisent en valeurs discrètes l’expression
(3.2).

e

(c) Action Dérivée

e

(b) Action Intégrale

e

(a) Action Proportionnelle

Figure 3.8 – Les différentes actions d’un PID

Le PID génère 3 actions de compensation de l’erreur qui sont illustrées dans la Figure
3.8 :

l Une action Proportionnelle : cette action est la plus classique. Elle consiste à appli-
quer une correction en rapport avec la différence e instantanée entre la mesure et
la consigne courante. L’erreur e est multipliée par un gain G. Lorsque G augmente,
le temps de montée est plus court mais le dépassement est plus important (voir la
Figure 3.7). Le temps d’établissement du régime stationnaire varie peu et l’erreur
statique se trouve améliorée. La sortie Sproportionnelle de ce bloc est illustrée dans la
Figure 3.8(a). Cette sortie Sproportionnelle est donnée soit par Sproportionnelle = G (r−y),
soit dans le cas d’un régulateur inverse par Sproportionnelle = −G (r − y).

l Une action Intégrale : le régulateur intègre l’écart de réglage en fonction du temps.
Cependant, dans le domaine des régulateurs discrets, l’intégration est remplacée par
une sommation de l’écart de réglage discret e(t). La contribution intégrale, notée
Sintegrale, se calcule comme l’indique l’équation (3.3).

Sintegrale(nT ) = Gi

n∑
j=0

e(jT ), Gi = T

Ti
(3.3)

Cette contribution est présentée dans la Figure 3.8(b). Le réglage de la contribution
intégrale peut se faire de deux façons, soit par le réglage du Ti, soit par le réglage de

47



Chapitre 3. Techniques de régression pour le test et le contrôle

n qui est le nombre de fois où l’on somme l’entrée durant l’unité de temps, car nous
avons la relation Ti = T

n
. Cette équation peut être écrite sous la forme récurrente

donnée par l’équation 3.4.

Sintegrale(nT ) = Sintegrale((n− 1)T ) +Gie(nT ) (3.4)

L’équation (3.5), donne la fonction de transfert de l’action intégrale du régulateur.

Hintegrale(z) = Sintegrale(z)
e(z)

Hintegrale(z) = Gi
z

z − 1 = Gi
1

1− z−1 (3.5)

l Une action Dérivée : l’action dérivée se traduit par un terme proportionnel à la
différence des écarts de réglage aux instants d’échantillonnage nT et (n− 1)T . L’ac-
tion dérivée, notée Sderivee, est donnée par l’équation (3.6) et illustrée dans la Figure
3.8(c).

Sderivee(nT ) = Gd[e(nt)− e((n− 1)T )], Gd = Td
T

(3.6)

où Td est exprimé en unité de temps. Le réglage de la dérivée se fera en fixant Td
qui est un coefficient qui multiplie la valeur de la dérivée instantanée.
L’équation (3.7) illustre la fonction de transfert de l’action dérivée du régulateur.

Hd(z) = Sderivee(z)
e(t)

Hd(z) = Gd
z − 1
z

= Gd(1− z−1) (3.7)

Il existe plusieurs architectures possibles pour combiner les 3 effets (série, parallèle ou
mixte). La Figure 3.9 illustre une architecture parallèle du PID :

1/S B/A

Système

+
-
∑

ur y

S

1/Ti

P

Td

I

D

G

∑
e

Régulateur

Figure 3.9 – Structure parallèle d’un régulateur PID
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La commande u donnée par le PID parallèle à appliquer au système est donnée par
l’équation (3.8). Les calculs sont réalisés en parallèle et une somme est effectuée sur les
différentes contributions pour obtenir la commande à appliquer.

u = G(r − y) + 1
Ti

∫
(r − y)dt+ Td

d(r − y)
dt

(3.8)

Dans le cas d’une structure canonique d’un régulateur numérique (Figure 3.10) l’équation

1/S(z   ) B/A

Système

R(z   )

+
-

∑
ur

T(z   )
y

-1-1

-1

Régulateur

Figure 3.10 – Structure canonique d’un régulateur RST

entrée/sortie du système peut s’écrire sous la forme suivante :

u(t) = −R(z−1)
S(z−1) y(t) + T (z−1)

S(z−1)r(t) (3.9)

Où :
– r est la consigne ou la sortie désirée. Le régulateur a pour rôle de faire converger la

sortie du système pour avoir la valeur r ;
– y est la sortie du système ;
– les fonctions de transfert R, S et T qui forment le régulateur, sont déterminées par
la résolution de l’équation de Bezout qui fait intervenir aussi bien le modèle du
système identifié que les performances souhaitées pour le système en boucle fermée.

La résolution de l’équation diophantine (ou identité de Bezout) donnée par l’équation
(3.10) conduit à l’identification des polynômes S et R.

Pc(z−1) = AS +BR (3.10)

Pc(z−1) est le dénominateur de la fonction de transfert du système, il est nommé polynôme
caractéristique. Dans le cas du système donné dans la Figure 3.10, la fonction de transfert
est donnée par l’équation (3.11) :

y(t) = B(z−1)T (z−1)
Pc(z−1) r(t) (3.11)

Les polynômes R et S jouent un rôle en régulation, tandis que T assure la poursuite.
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Pour assurer la réalisabilité (contrainte de causalité) de l’identité de Bezout, les contraintes
(3.12) suivantes doivent être respectées :

deg(S) ≥ deg(R) (3.12)
deg(S) ≥ deg(T )

Le choix du régulateur sera effectué lorsque, ayant défini les pôles de la boucle fermée,
c’est-à-dire le polynôme Pc(z−1), il reste pour un procédé à calculer les polynômes R et
S de l’équation (3.10). L’identité de Bezout possède une solution minimale unique (les
degrés des polynômes R et S sont les plus petites possibles) si les conditions (3.13) sont
vérifiées.

degPc(z−1) ≤ degA(z−1) + degB(z−1)− 1 (3.13)
degS(z−1) = degB(z−1)− 1
degR(z−1) = degA(z−1)− 1

Dans cette méthode il n’y pas de restriction ni sur les degrés des polynômes A et B
de la fonction de transfert du système, ni sur le retard du procédé, ni sur les zéros de la
fonction de transfert du système, car la méthode ne les compense pas ; ils peuvent être
stables ou instables.

3.4.1.2 Commande par modèle interne (CMI)

L’idée de base de la CMI est de concevoir une synthèse de commande qui agit en
parallèle sur le système en temps réel et son modèle comportemental, comme on peut le
remarquer sur le schéma de base d’une CMI (Figure 3.11), en regard de la structure de
commande en boucle fermée classique (Figure 3.6(b)), en incluant un bruit additif à la
sortie du système réel.
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+
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+
+
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Contrôleur

Figure 3.11 – Structure générale de la commande par modèle interne
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Dans ce schéma, le système réel est représenté par son modèle P , d est une perturbation
inconnue appliquée à sa sortie. M est le modèle comportemental du système réel, c’est
l’estimation de P , il est excité avec la même entrée contrôlée u que le système P . La sortie
réelle yp du système est comparée à la sortie ym de son modèle comportemental M , la
différence entre les deux signaux est désignée par d̃. L’écart d̃ est soustrait de la consigne
r pour donner un signal e. Ce signal passe par un correcteur C pour donner l’entrée u du
système.

Pour le système représenté dans la Figure 3.11, on a les équations suivantes :

u = Ce u = C

I + C(P −M)r −
C

I + C(P −M)d

e = r − d̃ ⇒ (3.14)

d̃ = (P −M)u+ d yp = CP

I + C(P −M)r + I − CM
I + C(P −M)d

Avec les relations (3.14), on peut constater que dans le cas où le correcteur C est l’inverse
du modèle M (C = M−1) qui lui même représente avec beaucoup de précision le système
réel (M = P ), la sortie (yp) du système suit parfaitement la valeur désirée (r).

La mise en œuvre effective de la structure CMI passe par des techniques qui concourent
à deux principes généraux :

– minimiser la sensibilité de la structure CMI pour un rejet de perturbation maximal :

S = yp
d

= 1− CM
I + C(P −M) (3.15)

– maximiser la sensibilité complémentaire pour une meilleure poursuite :

T = yp
r

= CP

I + C(P −M) (3.16)

C est donc choisie de telle sorte que ‖ S ‖ soit minimal et ‖ T ‖≤ 1.
Dans le principe de base de la commande par modèle interne, plus le modèle est proche

de la réalité plus la structure s’approche d’une structure en boucle ouverte.
Un correcteur de type boucle fermée peut donc compenser ce handicap tout en élar-

gissant la classe des systèmes pour lesquels la structure est applicable.
D’autre part, l’écart d̃ entre le système réel et son modèle comportemental peut être

dû à de multiples raisons, de sorte qu’il est plus raisonnable de considérer ce signal comme
exogène par rapport à la commande. La structure de la Figure 3.11 est modifiée comme
le montre la Figure 3.12
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Figure 3.12 – Structure de la commande par modèle interne modifiée

On retrouve des relations similaires à celles de l’équation (3.14), où le rôle de r est
joué par x = r − d̃ :

u = I

I + CM
Cx

ym = M

I + CM
Cx (3.17)

yp = P

I + CM
Cx+ d

Le correcteur peut alors être choisi le plus simple possible en garantissant les per-
formances de la structure CMI. En effet, le correcteur agit toujours sur l’écart entre la
consigne et la sortie réelle yp du système. Si le système et son modèle son identiques,
l’écart entre yp et ym sera nul d̃ = 0 et x = r.

Pour améliorer la robustesse de la boucle de contrôle, les écarts entre le modèle compor-
temental et le système réel doivent être minimisés. Généralement, ces écarts apparaissent
dans la partie haute fréquence de la réponse fréquentielle du système, un filtre passe-bas
Mf (voir Figure 3.13) est ainsi ajouté pour atténuer les effets de l’inadéquation des deux
sorties. Le filtre Mf est un système linéaire de dimension finie, qui sert à filtrer le signal
d’erreur d̃ = yp − ym. Ce signal supposé non persistant et borné est représentatif des
perturbations non mesurées ajoutées en sortie du système réel, ainsi que des erreurs de
paramètres de modélisation.

La structure de commande par modèle interne est connue pour ses qualités propres
de robustesse et d’asservissement. Le filtre de retour Mf permet d’imposer une dyna-
mique de rejet de perturbation par rapport soit aux bruits de mesure, soit à des incer-
titudes de modèle représentés par d̃, ou les deux, afin d’atténuer leur influences sur la
commande. Une modélisation comportementale du système est généralement nécessaire
pour la construction du modèle M . Les paramètres de ce modèle sont estimés avec des
techniques d’identification récursive.
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Figure 3.13 – Commande par modèle interne avec modèle de filtrage

3.4.1.3 La commande prédictive

La conception de nouveaux microprocesseurs de plus en plus rapides et puissants,
permet l’implémentation de nouvelles techniques de contrôle plus complexes. Parmis ces
techniques, on trouve la commande prédictive. Cette technique est très utilisée dans les
raffineries de pétroles, l’industrie chimique et agro-alimentaire, la métallurgie, l’aérospa-
tiale, etc.

Le principe de la commande prédictive est d’utiliser un modèle dynamique à l’intérieur
du contrôleur en temps réel afin d’anticiper le futur comportement du système. La com-
mande prédictive fait partie des techniques de contrôle à modèle interne. Elle peut être
utilisée pour commander des systèmes complexes comportant plusieurs entrées et sorties
où le simple régulateur PID est insuffisant. Elle permet de respecter les contraintes sur
les variables contrôlées, et évite toute variation excessive de celles-ci. Cela permet une
meilleure utilisation des actionneurs (vérins, vannes, moteurs, etc.) et leur durée de vie
est ainsi augmentée.

Les différentes étapes de la commande prédictive à chaque itération sont résumées
ci-dessous :

– Calcul des prédictions des variables contrôlées (yp) jusqu’à un horizon de temps
grâce au modèle interne.

– Élaboration d’une trajectoire de référence à suivre.
– Calcul de la future loi de commande (u) à appliquer au système jusqu’à un horizon

temporel.
– Seul le premier élément de la loi de commande calculée est appliqué sur le système

à la prochaine itération.
La Figure 3.14 présente le schéma fonctionnel de base d’un système de commande

prédictive. Il s’agit de réguler le système P soumis à une perturbation mesurée dm et à
une perturbation non mesurée dnm.
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Le régulateur contient les modèles internes M et Mdm des processus P et Pdm. M
et Mdm sont des modèles identifiés, éventuellement variables dans le temps, implantés et
utilisés en temps réel dans le calculateur de commande.

La variable contrôlée u∗, calculée par le régulateur, est passée à travers un limiteur
dont la sortie physique u attaque le système P et constitue l’entrée de son modèle M à
l’intérieur du régulateur.

La réponse désirée r est injectée à l’entrée du régulateur. ym et Sdm sont les sorties
mesurées des processus M et Pdm, tandis que la perturbation dnm et sa sortie Sdnm ne
sont pas mesurées.

C P

M

M

P P

dm

dm dnm

d d

+
+

+
+ Σ Σ

nmm

uu* yp

ym

r

Régulateur Système

Figure 3.14 – Structure interne de la commande predictive

Des variantes de la commande prédictive ont été appliquées sur les convertisseurs de
puissance pour différentes applications [45], la technique proposée permet de contrôler
différents types de convertisseurs et avec diverses variables, sans avoir recours à des tech-
niques de modulation supplémentaires ou à des boucles de contrôle en cascade interne. Les
signaux de commande pour les interrupteurs de puissance sont directement générés par le
contrôleur. Cette technique se base sur la nature discrète des convertisseurs de puissance
et des microprocesseurs. Il y a quelques décennies, la puissance de calcul été très limitée,
aujourd’hui l’apparition des processeurs spécialisés dans le traitement du signal (DSP 9)
et des microcontrôleurs a permis de surmenter cette difficulté.

Diverses applications de la commande prédictive ont été réalisées, dans [60] pour cal-
culer la tension d’alimentation nécessaire pour optimser et maintenir le courant dans les
limites d’hystérésis, [41] pour les lecteurs tels que les CDROM , [59] pour les filtres actifs,
et dans [61] pour la correction du facteur de puissance.

9. Digital Signal Processor
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3.4.1.4 Identification des systèmes non linéaires

Lorque les non linéarités du système deviennent sévères, son approximation par un
modèle linéaire n’est plus possible. Une des techniques d’identification hors ligne largement
utilisées dans le domaine du contrôle des systèmes non linéaires est la technique basée sur
les réseaux de neurones (voir Section 2.4.2). L’estimation des paramètres du réseau est
basée sur la minimisation d’une fonction objectif. La minimisation de cette fonction est
un des problèmes principaux des réseaux de neurones. Cette tâche requière de grandes
capacités de calcul et de stockage vu le nombres de paramètres à estimer même pour
réseau simple.

Dans le cas de l’identification pour le contrôle, les travaux de [40] et [62] montrent
qu’on peut séparer les paramètres d’un réseau de neurones en deux sous ensembles pour
accélerer la phase d’estimation de paramètres. Les paramètres linéaires du réseau sont
estimés avec la décomposition en valeurs singulières (SVD) ou la méthode des moindres
carrés. [62] propose d’utiliser la méthode du gradient pour estimer les paramètres non
linéaires, et [40] propose la méthode de Levenberg-Marquardt. La différence entre les deux
travaux réside dans la méthode d’estimation des paramètres. Dans les travaux de [62], à
chaque itération l’estimation des paramètres linéaires se fait une seule fois avant celle
des paramètres non linéaires. Dans le but d’accélerer la convergence de l’algorithme, [40]
propose d’estimer les paramètres linéaires avant la recherche de la direction de descente
et avant la mise à jour des paramètres non linéaires.

Dans ce travail de thèse, nous nous sommes inspirés de ces deux approches, pour l’iden-
tification des systèmes dynamiques non linéaires les plus complexes, cette identification
est indispensable dans notre technique d’auto test et d’auto contrôle.

3.4.2 Commande adaptative et calibrage en ligne

Essentiellement, les techniques d’identification en ligne utilisent des algorithmes ré-
cursifs, qui permettent un traitement de données à leur arrivée, et une utilisation parcé-
monieuse des ressources disponibles. Dans [88], la méthode des moindres carrés récursive
est utilisée pour le contrôle d’un amplificateur linéaire. La même méthode a été utilisée
dans [71] pour le contrôle d’un système linéaire du troisième ordre à plusieurs entrées
et plusieurs sorties (MIMO 10). Ces paramètres sont utilisés pour l’estimation du modèle
d’état du système qui permet de contrôler sa sortie.

3.4.2.1 Commande adaptative directe et indirecte

En automatique, la commande adaptative regroupe un ensemble de concepts et de
techniques permettant d’ajuster automatiquement en temps réel les régulateurs mis en
œuvre dans la commande d’un processus lorsque les paramètres de ce processus sont

10. Multiple Input Multiple Output
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Figure 3.15 – Commande adaptative en boucle fermée (schéma de principe) : (a) Commande adaptative
indirecte (b) Commande adaptative directe

difficiles à déterminer ou varient avec le temps. On distingue deux approches principales
de commande adaptative :

– La commande adaptative directe (Figure 3.15(b)) dans laquelle les paramètres du
régulateur sont ajustés directement et en temps réel à partir de la comparaison entre
les performances réelles observées et les performances désirées.

– La commande adaptative indirecte (Figure 3.15(a)) qui suppose une estimation des
paramètres du processus par une procédure d’identification récursive. Comme l’in-
dique (Figure 3.15), ce type de commande adaptative tient compte des caractéris-
tiques d’évolution du système afin d’auto-ajuster le régulateur.
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Généralement, le système de commande adaptative en boucle fermée combine un al-
gorithme d’identification temps réel du modèle comportemental avec un calcul en temps
réel des paramètres du régulateur, à partir du modèle comportemental identifié et des
performances désirées. Le recalcul des paramètres du régulateur peut se faire à chaque
pas d’échantillonnage ou à une cadence différente.

Un tel système doit nécessairement comporter un organe de supervision qui vérifie
les conditions de bon fonctionnement de la boucle d’adaptation. Le schéma de principe
d’un système de commande adaptative est illustré dans la Figure 3.15(a). Il comporte une
boucle de régulation, une boucle d’adaptation des paramètres du régulateur, et un organe
de supervision. Les schémas de commande adaptative faisant apparaître explicitement
dans la boucle d’adaptation un bloc d’estimation du modèle comportemental en temps
réel suivi d’un bloc de calcul en temps réel des paramètres du régulateur, portent le nom
de schéma de commande adaptative indirecte.

Dans certains cas on peut directement adapter (estimer) les paramètres du régulateur
sans passer par l’estimation explicite des paramètres du modèle comportemental. On a
alors un schéma de commande adaptative directe, comme celui représenté dans la Figure
3.15(b)

Les schémas de commande adaptative peuvent fonctionner en régime d’auto ajuste-
ment ou en régime adaptatif. Dans le premier cas, l’opération d’adaptation est déclenchée
lors d’une dégradation des performances et elle s’arrête une fois que les performances
souhaitées sont atteintes. C’est le cas de ce que nous proposons dans cette thèse, puisque
nous supposons que le système commandé peut fonctionner à différents niveaux de perfor-
mances prédéfinis, chaque niveau de performances correspond à une consommation propre,
et à selon les besoin, nous demanderons au système de passer d’un niveau de performances
à l’autre. Le processus de contrôle s’arrête quand le niveau de performances demandé est
atteint. Dans le deuxième cas, l’algorithme d’adaptation est actif en permanence.

3.4.2.2 Calibrage numérique

Après la fabrication d’un circuit analogique et mixte, les tests de spécifications montrent
souvent des différences entre les performances théoriques et les performances actuelles. Ce
décalage est généralement dû aux fluctuations des paramètres de conception du circuits,
à certain phénomènes non linéaires qui apparaissent après conception, à l’alimentation
qui n’est pas idéale, ... Les circuits analogiques et mixtes sont souvent destinés à opé-
rer pendant une longue période dans des conditions environnementales sévères dont ils
sont très dépendants. Ces conditions de fonctionnement peuvent affecter directement le
fonctionnement du circuit qui doivent souvent maintenir un certain niveau de précision.
Le calibrage numérique permet d’ajuster certain paramètres du circuit pour maintenir le
niveau de performances demandé.
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Dans [19], les auteurs proposent une nouvelle architecture pour le test et le calibrage
d’un convertisseur analogique numérique de type pipeline. Cette architecture permet de
minimiser le temps d’exécution de l’algorithme de calibrage. L’architecture proposée dans
ce travail consiste à mettre en parallèle un ADC de référence, qui a une grande précision
mais une vitesse réduite, avec un ADC en pipeline fonctionnant à grande vitesse avec
moins de précision. Le signal analogique est échantillonné dans un premier temps par
un amplificateur, puis il est numérisé par les deux convertisseurs. Le signal numérique
est ensuite utilisé pour le calibrage du système (Figure 2.5). L’algorithme SD-LMS 11 de
calibrage utilise la méthode des moindres carrés récursive, avec comme entrée le signal
u(t) de N bits sortant du ADC en pipeline et le signe de l’erreur (sgn [ε(t)]), commise
entre le signal rééchantillonné après calibrage (Dfinal(t)) et la sortie du ADC de référence
(d(t)), comme le montre la Figure 2.5.

Dans les travaux de Natarajan [66], une nouvelle technique basée sur le test alterna-
tif est développée pour calibrer une chaîne d’émission/réception. La sortie du détecteur
d’enveloppe placé à la fin de la chaîne d’émission est utilisée pour faire le calibrage du sys-
tème. Cette technique se base sur l’erreur quadratique obtenue entre la réponse observée
du détecteur d’enveloppe, et sa réponse de référence obtenue dans des conditions idéales
de fonctionnement. La comparaison entre la réponse observée et la réponse référence est
basée sur l’estimation des paramètres de la fonction de transfert du système. Ces para-
mètres α sont utilisées pour calculer les performances du systèmes, dans le but d’ajuster
le système réel au système idéal. Le signal d’excitation est généré par un processeur de
traitement numérique de signal (DSP) incorporé dans le système de transmission. Il est
choisi pour obtenir une forte corrélation entre la sortie du système et ses performances.
Le test/contrôle de ce type de système en utilisant un DSP est une tâche très difficile et
ne peut se faire qu’après le packaging du système.

Une approche plus récente [26], propose d’utiliser les ressources intelligentes intégrées
pour compenser la dégradation des performances due aux variations des paramètres de
conception. Les auteurs proposent un nouvel algorithme générique qui peut être utilisé
pour le test et le calibrage des systèmes RF. Cette technique est basée sur la relation qui
existe entre les variations de paramètres de conception et les performances du système.
Plus est mauvaise cette relation, plus est grande la distance proportionnelle entre la si-
gnature numérique observée et la signature idéale. Cette distance est appelée distance de
Hamming. L’algorithme SS-LMS utilisé pour calibrer le circuit, est basé sur la minimisa-
tion de la distance de Hamming. Cet algorithme ne nécessite pas une grande capacité de
calcul tel un DSP par exemple.

Supposons que :
– les paramètres de conception P = [p1, · · · , pn] suivent une lois gaussienne de variance
σ2 ;

11. Sign-Data Least Mean Squared
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– les valeurs de réglage T = [t1, · · · , tk] suivent une loi uniforme dans un intervalle
défini selon les valeurs de fonctionnement du système ;

– la réponse du système est fortement corrélé avec les performances pour les valeurs
de fonctionnement T .

Le principe de la procédure de calibrage consiste à appliquer un stimulus optimal, obtenu
avec un algorithme génétique, à chaque étape de calibrage et d’observer la réponse du
système. Deux cas se présentent :

– la réponse observée du système est différente de la réponse de référence. Dans ce cas
une des performances est en dehors de son intervalle de fonctionnement, et elle doit
être calibrée ;

– la réponse observée est identique à la réponse de référence pour le signal d’excita-
tion appliqué au système RF. Ce qui signifie que les performances du système sont
identiques à ses performances nominales de référence.

La procédure de calibrage ne nécessite pas la prédiction de performances pour les réponses
observées. A chaque itération, on passe d’un niveau de fonctionnement ti à un niveau tj
pour minimiser la différence entre la réponse observée et la réponse de référence. Quand
cette différence est minimisée et ne peut être améliorée, le meilleur réglage est atteint.

3.5 Conclusion
Dans ce chapitre nous avons commencé par présenter les notions de base sur le test

des circuits AMS et RF qui nous permettront de comprendre la suite du manuscrit. Un
bref état de l’art des techniques d’identification utilisées dans le domaine de la micro
électroniques pour le test des circuits AMS et RF a été fournit. Dans les techniques
de test alternatif actuelles, les modèles de régression qui lient les performances et les
mesures du circuit sont souvent très complexes, et ne peuvent pas être implémentées dans
des ressources limitées pour un test embarqué. Dans les travaux présentés, le nombre de
coefficients utilisés pour prédire les performances du circuit peut être très important, ce
qui est très coûteux en termes de mémoire.

En suite, nous avons exposé l’essentiel des techniques nécessaires pour le contrôle et
la commande des systèmes utilisées dans le domaine de l’automatique. Finalement, des
travaux récents sur le calibrage et le contrôle des systèmes électroniques ont été présentés.

Les techniques de test et de contrôle que nous présenterons dans la suite, sont inspirées
des techniques de test alternatif. Ces nouvelles techniques permettent leur implémentation
dans les ressources embarquées d’un SoC ou d’un SiP, elles sont basées sur l’utilisation d’un
nombre restreint de paramètres bien choisis pour prédire les performances du circuit afin
de le tester. Ces techniques utilisent les performances prédites du circuit pour contrôler sa
consommation, alors que les techniques classiques présentées dans cet état de l’art utilisent
des mesures directes pour le contrôle.
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Chapitre 4

Méthode adaptative de contrôle et
de test

4.1 Introduction
Nous proposons dans ce chapitre une nouvelle technique pour le test et le contrôle

des blocs AMS et RF qui utilise les ressources numériques embarquées. Ces ressources
embarquées sont généralement très limitées, et requièrent une gestion optimale.

En plus de leur fiablité et de leur sûreté de fonctionnement, les modules RF se doivent
de garantir une bonne autonomie. Une gestion efficace de la consommation d’énergie est
devenue primordiale pour ces appareils. La consommation totale d’énergie dans ce type de
systèmes est déterminée par sa partie RF, en particulier l’amplificateur de puissance (PA)
et l’amplificateur à faible bruit (LNA) qu’on trouve dans sa chaine d’émission/réception.
Garder une consommation énergétique raisonnable pour ces composants, tout en mainte-
nant un haut niveau de linéarité, a été un problème majeur dans les systèmes sans fil à
faible puissance du point de vue matériel [74]. La commande adaptative est une solution
pour maintenir un niveau de consommation optimal et économiser de l’énergie. Elle peut
être utilisée, particulièrement, pour basculer entre la mise en veille et la mise en marche
des composants qui consomment le plus dans un circuit.

Lors des tests de production, les performances ne sont pas facilement mesurables.
Différentes configurations du testeur sont souvent nécessaires pour mesurer toutes les
performances demandées. Le passage d’une configuration à une autre prend un temps
relativement important. En plus du coût de test, notamment le temps nécessaire pour
mesurer les performances du circuit, le coût très élevé du testeur dans le cas des circuits
RF est souvent un des inconvénients pour le test de ce type de circuit.

L’objectif de ce travail est de développer des méthodes d’identification qui peuvent
être implémentées sur les ressources de calcul embarquées dans le système, afin de tester
et de contrôler la consommation en énergie du système.
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Dans ce travail, nous proposons une nouvelle technique de test et de contrôle basée
sur une identification du modèle comportemental, et une prédiction des performances du
système à partir des paramètres du modèle mathématique identifié. Ces modèles seront
exploités pour la prédiction en ligne des performances du CUC 1, afin de tester ou de
contrôler ce dernier.

4.2 Principe de la méthode
L’objectif principal de ce travail est de proposer une nouvelle technique de test et de

contrôle qui permet de palier les difficultés du test classique utilisé dans l’industrie.
La technique proposée, consiste dans un premier temps à construire, dans la phase

étude et hors circuit, un modèle comportemental du CUC, et un modèle de régression
qui prédit chacune des performances du CUC en utilisant seulement certains paramètres
de ce modèle. Dans cette étape, nous disposons de toutes les ressources de calcul et de
stockage nécessaires, un ordinateur de bureau peut être utilisé à cet effet.

Dans un deuxième temps, ces modèles seront utilisés pour le test et le contrôle de la
tension d’alimentation du CUC (Figure 4.1). Dans cette deuxième étape, les ressources
de calcul et de stockage sont limitées. Les algorithmes récursifs seront utilisés pour l’es-
timation en ligne des paramètres du modèle comportemental du CUC. Les modèles de
prédiction de performances trouvés dans la phase étude seront implémentés pour fournir
une estimation des performances du CUC lorsque cela est nécessaire et permettent ainsi
de faire soit du test soit du contrôle.

Circuit sous
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D

C
 

Identification
Récursive

θ 
. 
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m 

Equation de 
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Figure 4.1 – Contrôle et test en ligne

4.3 Construction des modèles de régression
La Figure 4.2 illustre les étapes nécessaires pour la construction, dans la phase étude,

des modèles de régression qui nous seront utiles pour le test et le contrôle embarqué sur le

1. Circuit Under Control
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circuit. Deux modèles seront construits, un modèle comportemental du CUC et un modèle
de prédiction de performances.

Modèle de 
Prédiction de
Performances

Régression
non linéaire

Simulation des performances 
du circuit

P = {S11,S12,S21,S22,NF, IIP1, IIP3}

{u(k),y(k)}

Génération 
d'un échantillon

de circuits

Simulation 
Monte Carlo

du circuit

Algorithme
d'identi�cation

Modèle 
comportemental

θ = [θ ,..., θ   ]

P(i)

θ(i)

Simulation
transitoire 
du circuit

1         m

i

^

Figure 4.2 – Construction des modèles de régression.

Un échantillon de N circuits est généré par une simulation Monte Carlo du système
nominal. Chaque circuit i généré est excité avec un stimulus u(t) gaussien vérifiant la
condition d’excitation persistante afin de couvrir la plage de fréquence du circuit. La
sortie yi(t) à l’instant t du ième circuit est récupérée. L’ensemble de performances Pi de
chaque circuit i est calculé par simulation. Pour un échantillon de N circuits générés par
simulation Monte Carlo, deux ensembles sont obtenus. Un ensemble P = {P1, . . . , PN}
qui contient les performances des N circuits, et un ensemble Y = {y1, . . . , yN} compre-
nant les séquences de sortie respectives de ces circuits. Pour chaque circuit i, un modèle
comportemental est construit à partir de la séquence d’entrée u(t) et de la séquence de
sortie correspondante yi(t). Ces modèles comportementaux contiennent un ensemble de
paramètres qu’on note Θ = {θ(1), . . . , θ(N)}. Finalement, un modèle de régression est
construit pour prédire l’ensemble P des performances à partir d’un sous-ensemble θ de
paramètres appartenant à Θ (θ ⊂ Θ). Les paramètres θ, choisis pour la construction des
modèles de prédiction, sont les plus corrélés avec l’ensemble des performances P .

4.3.1 Modèle comportemental

Le modèle comportemental du CUC doit exprimer la sortie du système à un instant
k en une fonction g(.) des entrées et des sorties aux instants précédents. La construction
de ce modèle fait appel à des méthodes génériques de modélisation applicables pour les
systèmes dynamiques linéaires et non linéaires.

Le premier problème à résoudre est de trouver la structure appropriée pour la fonction
g(.) définit dans l’équation suivante :

y(k) = g( y(k − 1), y(k − 2), . . . , y(k − ny),
u(k), u(k − 1), . . . , u(k − nu + 1) ) + ε(k) (4.1)

= g (γ(k)) + ε(k)
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Dans le cas des systèmes linéaires, le modèle générique utilisé est le modèle ARX présenté
dans l’équation (4.1). C’est un modèle simple à utiliser qui possède une théorie bien
développée, l’estimation de ses paramètres ne nécessite pas beaucoup de ressources. Le
modèle autorégressif non linéaire (NARX), donné par l’équation (4.2), a l’avantage de
représenter une large classe de systèmes dynamiques non linéaires. La différence entre les
modèles ARX et NARX se situe au niveau de la structure de la fonction g qui n’est pas
linéaire dans le cas du modèle NARX. L’une des difficultés rencontrées dans l’utilisation
des modèles NARX est le choix de la meilleure expression pour la fonction g(.).

Différents types de fonctions sont destinés à approximer la fonction non linéaire incon-
nue qui maximise la vraisemblance d’un modèle.

Notre approche consiste à combiner les avantages de ces deux modèles. Le modèle
retenu est un modèle autorégressif dépendant de la position (SDARX 2) qui s’écrit sous
la forme suivante :

y(k) = ϕ0(γ(k)) +
ny∑
i=1

ϕyi (γ(k))y(k − i)

+
nu∑
i=0

ϕui (γ(k))u(k − i) + ε(k) (4.2)

Où γ(k) est un vecteur contenant les données d’entrée/sortie. Les fonctions ϕ0(γ(k)),
ϕyi (γ(k))|1<i<ny , ϕui (γ(k))|0<i<nu sont les coefficients du modèle dépendant des données,
les structures que peuvent prendre ces fonctions sont diverses. Nous proposons d’utiliser
les fonctions de base radiales (RBF). Plus précisément, nous utilisons les réseaux RBF
de type gaussien pour approximer les coefficients ϕi de l’équation (4.2). Le modèle qui en
découle est dénommé modèle RBF-ARX et est défini par :

ϕ0(γ(k)) = c0
0 +

m∑
l=1

c0
k exp{−ρyl ||γ(k)− Zy

l ||2}

ϕyi (γ(k)) = cyi,0 +
m∑
l=1

cyi,l exp {−ρyl ||γ(k)− Zy
l ||2} (4.3)

ϕui (γ(k)) = cui,0 +
m∑
l=1

cui,l exp {−ρul ||γ(k)− Zu
l ||2}

où ny, nu et m sont les ordres du modèle,Zα
l | l=1,2,...,m

α=y,u
sont les centres des RBF ; ραl | l=1,2,...,m

α=y,u

sont les coefficients d’échelle, cαi,l| l=1,2,...,m
i=1,2,...,nα
α=y,u

sont des paramètres scalaires constants et ||.||

représente la norme euclidienne, où α représente soit l’entrée u soit la sortie y.
L’identification hors-ligne d’un modèle RBF-ARX comprend aussi bien la détermina-

tion de l’ordre du systeme que l’estimation de tous les paramètres inconnus. L’utilisation
d’un algorithme classique d’optimisation paramétrique pour estimer tous les paramètres
induit une grande quantité de calculs complexes, qui peuvent être prohibitifs dans une

2. Situation-Dependent AutoRegressive model with eXogenous variable
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architecture de test/contrôle intégré. Pour pallier cette difficulté, nous scindons l’espace
des paramètres en deux sous espaces : un sous-espace des poids linéaires et un sous-espace
des paramètres non linéaires. Pour le modèle RBF-ARX décrit par les équations (4.3), les
paramètres linéaires sont donnés par :

θL = {cαi,l| l=1,2,...,m
i=1,2,...,nα
α=0,y,u

} (4.4)

et les paramètres non linéaires sont définis par :

θN = {ραl | l=1,2,...,m
α=y,u

;Zα
l | l=1,2,...,m

α=y,u
} (4.5)

Afin de faciliter la procédure d’estimation, le modèle comportemental du système peut
être réécrit sous la forme :

y(k) = g(θN , θL, γ(k)) + ε(k) (4.6)

ou encore

y(k) = Φ(θN , γ(k))T θL + ε(k) (4.7)

où θN est le vecteur contenant les paramètres non linéaires, le vecteur θL contenant les
poids lineaires. L’équation (4.7) est la forme regressive de l’équation (4.6) qui est linéaire
par rapport à θL. Notre objectif est de définir un algorithme d’estimation suffisamment
simple pour l’implémenter sur les ressources embarquées qui peuvent êtres fortement limi-
tées. Il s’agit donc d’alléger au maximum les calculs exécutés lors du test ou du contrôle
tout en garantissant une bonne qualité de test et un contrôle qui permet de garder un
niveau de performance acceptable. Afin d’atteindre cet objectif, seuls les paramètres li-
néaires du modèle θL seront éstimés par un algorithme des moindres carrés récursifs (Sec-
tion 2.5.2). Les autres paramètres ainsi que la structure du modèle seront fixés à leur
valeur obtenue pendant la phase étude. Pendant la phase de test, l’occurrence de toute
faute dans le CUC affectera aussi bien les paramètres non linéaires que linéaires. Il nous
suffit donc de surveiller les paramètres linéaires du modèle pour déceler les anomalies
potentielles. Le système sous test hérite des paramètres non linéaires θN qui sont estimés
une fois pour le système sain ou sur un modèle de celui-ci. Ils sont complétés lors du test
par les paramètres linéaires estimés à partir des mesures effectuées sur le CUC.

Il serait fastidieux d’utiliser un algorithme d’optimisation paramétrique non linéaire
de type descente du gradient pour déterminer tous les paramètres du modèle. Comme le
nombre de paramètres à déterminer est généralement élevé, le coût en temps de calcul
deviendrait vite prohibitif.

65



Chapitre 4. Méthode adaptative de contrôle et de test

L’algorithme d’estimation que nous proposons associe un algorithme de descente aux
moindres carrés classiques. La première méthode optimise les paramètres non linéaires
par un processus itératif d’optimisation non linéaire. Elle est basée sur une recherche
exhaustive dans l’espace des solutions, ce qui requiert un calcul intensif très coûteux. A
chaque itération, les paramètres linéaires sont estimés par la méthode des moindres carrés,
en utilisant l’estimation courante des paramètres non linéaires.

Initialisation : 

Pour          donné :

Optimisation itérative des paramètres non linéaires

Condition d'arrêt

k=k+1

End

θ
0
N

θ
k

N ( ) ( ) ( ) YXXX Tk

N
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N
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N
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L θθθθ
1ˆ −

=
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N ˆˆˆ 1
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+
hθθ  
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NN

Estimation LSM de        pour θ courantθ N

Figure 4.3 – Recherche du meilleur modèle comportemental

Comme l’indique la Figure 4.3, l’algorithme d’estimation débute par une initialisation
à θ0

N de θN à partir des connaissances a priori disponibles sur le CUC dans la phase
d’étude. À la kième itération du processus d’estimation, le paramètre θkN étant déterminé,
l’estimation de θkL par LSM donne :

θ̂kL =
(
X(θkN)T X(θ)kN

)−1
X(θkN)TY (4.8)
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où

Y =



y(k)
y(k − 1)

...
y(τ + 1)
y(τ)


et X(θkN) =



ϕ(θkN , γ(k − 1))
ϕ(θkN , γ(k − 2))

...
ϕ(θkN , γ(τ + 1))
ϕ(θkN , γ(τ))


(4.9)

τ étant le retard le plus important contenu dans l’expression de γ(.) de l’équation (2.2)
et t est le nombre total de mesures effectuées.

Pour estimer les paramètres non linéaires, les routines d’optimisation les plus effi-
caces sont basées sur une recherche de direction optimale à partir du point courant. Nous
utilisons un algorithme itératif de la forme :

θ̂k+1
N = θ̂kN + ηkDk∇Ĵk (4.10)

Où θkN est le vecteur des paramètres non linéaires estimés au bout de k itérations. L’al-
gorithme de recherche est déterminé par trois entités :

. ηk est la longueur du pas d’itération ;

. ∇Ĵk est le gradient estimé de la fonction J(θN , θL) qui définit le critère à optimiser

. Dk est une matrice qui définit la direction de recherche.
Le critère à optimiser est de la forme :

J(θN , θL) = α(1− 1
N

N∑
i=1

R2
i ) + (1− α)S, (4.11)

Où : α est un paramètre qui permet d’avoir un compromis entre la précision d’un
modèle et sa complexité α ∈ [0, 1], N est le nombre de circuits générés par la simulation
de Monte Carlo, S est un critère qui pénalise la complexité du modèle, il est définit comme
suit :

S =
∑
j

(Poidsj)

Poidsj ∈ [0, 1] est un poids affecté à chaque régresseur du modèle, ce poids est élevé si le
régresseur a une non linéarité importante ou un retard plus important. Pour un régresseur
linéaire le poids est de 0.1, pour un régresseur élevé au carré le poids qui lui attribué est
de 0.2 ; le poids d’un régresseur contenant un retard de 3 est plus important que le poids
d’un régresseur qui a un retard plus petit. Cette attribution de poids a pour objectif de
pénaliser les regresseurs non linéaires et les régresseurs qui nécéssitent un stockage de
données.
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R2
i est le coefficient de détermination du modèle de régression du ième circuit, il est donnée

par l’équation (4.12) :

R2
i = 1−

∑
k εi(k)2∑

k(yi(k)− E(yi))2 (4.12)

Où E(yi) est estimé par la moyenne des valeurs de yi.

4.3.2 Modèle de prédiction des performances

Après la simulation Monte Carlo deN circuits (Figure 4.2), nous calculons pour chaque
circuit (i) l’ensemble de ses performance noté

P (i) = [S11(i), S12(i), S21(i), NF (i), IIP1(i), IIP3(i)]

Simulation Monte Carlo
Génération de N circuits

C1, C2 , . . ., Ci, . . ., CN

                                  P(1)
                                  P(2)
                                    .
                                    .
                                    .
P(i)=[S11(i), S12(i) , S21(i), S22(i), NF(i), IIP1(i), IIP3(i)]
                                    .
                                    .
                                    .
                                  P(N)

Performances (P) Réponses transitoires (Y)
à une stimulus gaussien (U)

y1(1), ..., yn(1)
y1(2), ..., yn(2)
            .
            .
            .
y1(i), ..., yn(i)
            .
            .
            .
y1(N), ..., yn(N)

   θ1(1), ..., θm(1)

   θ1(2), ..., θm(2)
               .
               .
               .

Θ(i)=[θ1(i), ..., θm(i)]
               .
               .
               .

   θ1(N), ..., θm(N)

Les paramètres 
du modèle retenu

(Θ)Modèles de prédiction
NF = f (Θ), S11 = g (Θ), ...

Modèle 
comportemental

Figure 4.4 – Recherche des modèles de prédiction de performances
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Nous disposons alors de N valeurs pour chaque performance. Nous allons illustrer
la méthodologie en se basant sur une seule performance, NF par exemple. Les valeurs
calculées de la performance NF sont stockées dans un vecteur de la forme :

NF =



NF (1)
...

NF (i)
...

NF (N)


(4.13)

où NF (i) est la valeur de la figure de bruit du ième circuit

Un stimulus gaussien U , de n valeurs, est utilisé pour la simulation transitoire, la
réponse yi, du ième circuit, correspondante est récupérée. Nous obtenons ainsi une matrice
de taille (Nxn) de réponses à la séquence U comme définie dans la formule (4.14).

Y = [y1, . . . , yi, . . . , yN ]

=



y1(1) · · · yi(1) · · · yN(1)
...

y1(t) · · · yi(t) · · · yN(t)
...

y1(n) · · · yi(n) · · · yN(n)


(4.14)

où yi = [yi(1), . . . , yi(t), . . . , yi(n)]T est la réponse du ième circuit

La structure optimale du modèle comportemental retenu pour ces N circuits est celle
qui minimise la fonction objectif définie dans l’équation (4.11). L’équation (4.15) montre
la forme de la matrice Θ des paramètres du modèle comportemental.

Θ =



Θ(1)
...

Θ(i)
...

Θ(N)


=



θ1(1) · · · θm(1)
...

θ1(i) · · · θm(i)
...

θ1(N) · · · θm(m)


(4.15)

où Θ(i) = [θ1(i), . . . , θm(i)] est l’ensemble des paramètres du circuit (i) et m est le nombre
de paramètres du modèle comportemental
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Pour la prédiction des performances, un sous ensemble θ ⊂ Θ de taille p ≤ m est
sélectionné.

θ = [θ1, . . . , θp] (4.16)
où θk = [θk(1), . . . , θk(N)]T

Le sous ensemble θ contient seulement les paramètres les mieux corrélés avec les perfor-
mances du CUC.

L’algorithme proposé dans la Figure 4.5 est utilisé pour construire les équations de
prédiction des performances du CUC à partir de la matrice θ définie dans l’équation
(4.16). Chaque performance est étudiée indépendemment des autres. La relation entre la
matrice θ et la performance à prédire est souvent non linéaire. Les équations de régression
retenues ne doivent pas être très complexes pour permettre leur implémentation dans les
ressources embarquées.

Nous allons présenter les différentes étapes de l’algorithme présenté dans la Figure 4.5
en considérant une seule performance comme exemple, soit NF = [NF (1), . . . , NF (N)]T .

Pour obtenir une équation de prédiction simple à implémenter, l’idée de base de cet
algorihtme est de chercher la meilleure combinaison linéaire de régresseurs contenus dans
un ensemble prédéfini. Il utilise la méthode de Branch & Bound pour choisir les régresseurs
du modèle de prédiction. Les paramètres de ce modèle sont estimés avec la méthode des
moindres carrés.

Les données {θ,NF} sont séparées en un sous ensemble d’apprentissage que nous
utiliserons pour la recherche du meilleur modèle et un autre sous ensemble qui servira à
valider le modèle obtenu sur un autre jeux de données.

Le principe de cet algorithme est de partir d’un modèle de prédiction initial qui contient
un seul régresseur, ou éventuellement plusieurs régresseurs si nous disposons de connais-
sances à priori sur le système. Un ensemble A de régresseurs est défini comme l’espace
de recherche, chaque régresseur de A est une fonction d’un ou de plusieurs paramètres de
θ. Un poids wk est attribué à chaque régesseur Ak de la matrice A selon sa complexité.
L’ensemble A+ ⊂ A contient les régresseurs appartenants au modèle actuel et l’ensemble
A− ⊂ A contient les régresseurs qui ne font pas parti du modèle actuel mais qui sont
candidats pour la prochaine itération.

À chaque itération, un nouveau modèle de régression est construit en ajoutant le ré-
gresseur A−i ∈ A− le mieux corrélé avec la performance NF au modèle actuel. La méthode
des moindres carrés est appelée pour estimer les paramètres de ce nouveau modèle. La
fonction objectif J définie dans l’équation (4.17) est évaluée.

J = α(1−R2) + (1− α)S (4.17)
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Figure 4.5 – Principe général de l’algorithme de prédiction des performances

Cette fonction tient en compte la précision du modèle de prédiction ainsi que sa com-
pléxité. La précision du modèle de prédiction est donnée par le coefficient de détermina-
tion R2 du modèle actuel, et sa structure S est quantifiée selon l’équation (4.18) suivante :

S =
∑
j∈A+ wj∑
l∈Awl

(4.18)
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Le numérateur de l’équation (4.18) représente la somme des poids des régresseurs du
modèle actuel il change d’un modèle à l’autre. Tandis que le dénominateur est toujours le
même, et représente la somme des poids des régresseurs de l’espace A de recherche. Plus
le modèle est complexe plus l’entité S se rapproche de 1, moins le modèle contient de
régresseurs plus l’entité S est proche de 0. Contrairement à l’évolution du coefficient de
détermination qui s’accroit à chaque fois qu’un nouveau régresseur est ajouté au modèle,
et qui diminue lorsqu’un régresseur est retiré. La meilleure fonction objectif dans l’espace
A est un compromis entre les deux critères que nous venons de définir.

À une itération donnée, si la fonction objectif est améliorée, un nouveau régresseur
A−j ∈ A− est ajouté au modèle actuel. Dans le cas contraire, le dernier régresseur A−i ajouté
est supprimé du modèle actuel A+, il est remplacé par un autre régresseur A−j ∈ A−, j 6= i.

L’algorithme s’arrête lorsque la condition d’arrêt basée sur la fonction objectif est
satisfaite ou lorsque toutes les possibilités ont été explorées (toutes les combinaisons de
sous-ensembles de la matrice de référence ont été testées).

4.4 Synthèse de la loi de commande
La technique de contrôle proposée dans ce travail peut être appliquée soit durant le

fonctionnement normal du CUC (contrôle concurrent), soit pendant son temps de re-
pos. Dans le deuxième cas, le signal d’excitation sera le même que celui utilisé pour la
construction des modèles de régression.

Comme exposé dans la Figure 4.6, les séquences basses fréquences d’entrée/sortie ob-
tenues à partir de capteurs, notamment des capteurs d’enveloppe, sont utilisées par le
contrôleur pour estimer les paramètres du modèle comportemental, à partir desquels les
performances du CUC sont prédites.

Le contrôleur est dit logique car il génère une variable binaire indiquant si la variable
contrôlée, qui est la tension d’alimentation dans ce cas, doit être incrémentée ou décré-
mentée d’un pas constant de ∆V dd.

Seul un sous-ensemble de paramètres linéaires sera identifié par l’algorithme récursif
des moindres carrés présenté dans la Section 2.5.2, tandis que les autres paramètres et la
structure du modèle seront fixés à leur valeur nominale obtenue lors de la construction
du modèle comportemental. Chaque performance sera prédite en utilisant son modèle de
prédiction trouvé précédemment en fonction du sous-ensemble de paramètres choisi.

Lors du contrôle, différents modes de fonctionnement du CUC sont définis par l’uti-
lisateur ou par l’application. Chaque mode est caractérisé par un certain niveau de per-
formances requis. Chaque fois qu’on choisit un mode de fonctionnement, l’algorithme de
contrôle fait evoluer les performances vers les valeurs définies par le mode de fonctionne-
ment en optimisant la consommation du CUC.
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Figure 4.6 – Stratégie du contrôle logique

L’alternance et la durée en temps de chaque mode peuvent être prédéfinies (program-
mées) par l’application ou sur demande du réseau. L’implémentation et la mise en œuvre
d’une telle approche ne sont pas simples. Le défi majeur est de garantir le niveau de per-
formances exigé par le mode de fonctionnement sélectionné en contrôlant seulement sa
tension d’alimentation. En effet, la variabilité des paramètres de conception, les méca-
nismes de vieillissement et les bruits de fonctionnement sont les obstacles majeurs à tenir
en compte pour garantir le niveau de performances requis. Dans la Figure 4.6, nous propo-
sons un système de contrôle en boucle fermée pour gérer la consommation en énergie d’un
CUC RF selon le niveau de performances requis. Contrairement aux méthodes classiques
de la commande adaptative, le contrôleur présenté dans cette étude doit prédire les perfor-
mances du système à partir des paramètres d’un modèle comportemental. Cette procédure
de contrôle n’est pas destinée à être active en permanence. Elle est activée chaque fois que
l’utilisateur exige un nouveau mode de fonctionnement. Le processus de contrôle proposé
dans la Figure 4.6 commence par une identification récursive des paramètres θ̂ du modèle
comportemental du CUC. Ce modèle utilise l’entrée u(k) et la sortie y(k) du système. Les
paramètres θ̂ mis à jour sont ensuite utilisés par des équations de prédiction implantées
dans le contrôleur pour prédire les valeurs actuelles des performances P̂ . Un comparateur
est implémenté pour comparer les valeurs prédites des performances et les spécifications
correspondantes à chaque performance. Cette comparaison permet au multiplexeur de
sélectionner le pas avec lequel est incrémentée ou décrémentée la tension d’alimentation
du CUC. La tension d’alimentation du système est modifiée si le mode souhaité n’est pas
atteint.

Le processus de contrôle est un algorithme itératif initialisé par le niveau d’alimentation
du CUC fixé soit à sa valeur maximale dans le cas de la première mise en marche du CUC,
soit à sa valeur actuelle de fonctionnement. Á chaque itération, les paramètres θ du modèle
comportemental sont estimés par un algorithme récursif des moindres carrés (RLMS) (voir
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Section 2.5.2). Ces paramètres sont utilisés dans les équations de régression pour prédire
les performances P̂ du CUC. Les valeurs prédites des performances sont comparées aux
spécifications requises par le mode de performances désiré. Cette comparaison détermine
le signe de ∆V dd à ajouter à la tension d’alimentation actuelle. Si les spécifications sont
respectées, la tension d’alimentation du CUC est réduite d’un pas ∆V dd pré-définie. Sinon,
lorsque au moins une des spécifications est violée, l’alimentation est incrémentée d’un pas
∆V dd. Le processus de contrôle s’arrête quand le signe de ∆V dd change.

4.5 Cas d’étude d’un LNA RF
Le CUC, Figure 4.7, considéré comme cas d’étude est constitué de convertisseurs de

signaux, d’un mixer idéal, et d’un LNA RF qui utilise un détecteur d’enveloppe comme
un capteur intégré placé à sa sortie [2].

Détecteur 
d’enveloppe X 

Oscillateur local 
2.4 

GHz 

Signal  
d’entrée 

Signal 
de Sortie 

LNA Mixeur 

Figure 4.7 – Cas d’étude d’une chaine RF.
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Figure 4.8 – Architecture du CUC : (a) LNA, et (b) détecteur d’enveloppe.

74



Chapitre 4. Méthode adaptative de contrôle et de test

4.5.1 Description du LNA

L’architecture du LNA est présentée sur la Figure 4.8(a). L’étage de bruit est formé
par les résistances R1 et R2 et le transistor M3. Les inducteurs Lg et Ls fournissent l’entrée
correspondante appropriée. Les transistors M1 et M2 forment l’étage du gain. M1 fournit
un gain maximal. M2 isole l’entrée de la sortie, ce qui réduit la capacité de Miller à l’entrée.
Á la sortie du circuit, le circuit parallèle Ld-Cd résonne à 2.4 GHz et la résistance Rd
commande le gain à cette fréquence. En utilisant cette topologie, nous pouvons adapter le
circuit à 50 Ohms, sans générer de bruit, en choisissant attentivement les inductances Lg
et Ls, ainsi que gm et Cgs du transistor M1. Le LNA est conçu en utilisant la technologie
BiCMOS7RF 0.25µm de ST Microelectronics.

Les performances les plus importantes dans le domaine du test pour un LNA RF sont :

4.5.1.1 Le gain

En général, le gain est le rapport entre la sortie et l’entrée du circuit. Pour une tension
d’alimentation maximale à 2.4 GHz, le gain du LNA présenté dans la Figure 4.8 est de
12.41dB.
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Figure 4.9 – Phénomène de non linéarité dans un circuit RF
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4.5.1.2 Point de compression à 1dB (IIP1)

La compression est un effet non linéaire dûe à la saturation du circuit. Dans la zone
linéaire, comme l’indique la Figure 4.9, lorsque la puissance d’entrée augmente, celle de
sortie augmente avec un rapport α. A partir d’un certain niveau d’entrée, la puissance
de sortie devient plus faible que prévu. On définit le point de compression à 1 dB, noté
IIP1, comme étant le point pour lequel la puissance de sortie est inférieure à la puissance
théorique idéale de 1dB. Dans les conditions optimales de fonctionnement, le point de
compression du LNA illustré dans le Figure 4.8 est de −12.53dBm.

4.5.1.3 Point d’interception de troisième ordre (IIP3)

L’interférence d’inter modulation (IM) est généralement calculée à partir de deux si-
gnaux présents dans la bande RF. Le point d’interception est une caractéristique définis-
sant l’inter modulation. Au point d’interception d’ordre trois, les produits d’IM (d’ordre
3) possèdent le même niveau que le signal de sortie (Figure 4.9). Cette valeur est théo-
rique, du fait de la compression du signal d’entrée à partir d’un niveau nettement plus
faible. Pour un fonctionnement nominal du LNA de la Figure 4.8 IIP3 = 5.93dBm.

4.5.1.4 La figure du bruit (NF)

C’est une mesure qui compare la puissance du bruit à l’entrée avec la puissance du
bruit à la sortie d’un circuit RF. On définit le facteur de bruit comme suit :

SNR = ||Signal||
||Bruit|| (4.19)

F = SNRentrée

SNRsortie
(4.20)

NF = 10Log10(F ) (4.21)

La figure du bruit du LNA utilisé, pour une fréquence de fonctionnement de 2.4 GHz
et niveau d’alimentation maximal, est de l’ordre de 1.55dB.

4.5.2 Détecteur d’enveloppe

L’architecture du détecteur enveloppe à deux étages est illustrée dans la Figure 4.8 (b).
Le premier étage de ce circuit est un redresseur qui rectifie d’un demi-alternance le courant
fourni à l’entrée. Le deuxième étage est un filtre passe-bas qui extrait la composante DC
du signal redressé.

Ce circuit possède les caractéristiques suivantes :
– Il occupe une surface de silicium minimale,
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– Il a une haute impédance d’entrée qui est de l’ordre de [1.5kΩ- 11kΩ] pour une
bande de fréquence de [500 MHz - 10 GHz] pour éviter les chargements indésirables
du LNA,

– Il a une dynamique d’entrée très élevée de l’ordre de 35 dB permettant de suivre la
sortie LNA,

– Il a une large bande passante.
En raison de sa haute impédance d’entrée, le détecteur d’enveloppe a très peu d’impact
sur le comportement du LNA [2]. Ce circuit est similaire à celui proposé dans [91].

4.5.3 Variation des performances en fonction de l’alimentation

L’une des caractéristiques qui nous intéressent pour la synthèse du contrôleur est la
relation qui lie les performances du LNA à son l’alimentation.

Nous allons présenter les relations théoriques qui lient les performances du LNA à
sa tension d’alimentation. Ces relations sont bien vérifiées dans la pratique comme le
confirme la Figure 4.10.

4.5.3.1 Gain

Le LNA est conçu de manière à ce que son impédance soit égale à 50Ω quand il
fonctionne à la fréquence de résonance f0 = 2.4GHz . Ce qui implique :

w0(Ls+ Lg) = 1
sCgs

,
gm1 Ls

Cgs
= 50Ω, (4.22)

Où gm1 est la transconductance du transistor M1 et Cgs est la capacité entre sa grille et
sa source. Le gain du LNA est donc donné par :

Gain = gm1
1

w0 Cgs 50Zout = gm1 Qin Zout (4.23)

Où Zout est l’impédance de sortie de la grille du transistor M2 et Qin est le facteur de
qualité du LNA.

gm1 = 2 Kn
W

L
(V gs− V t) (4.24)

La relation (4.24) montre que le gain dépend du voltage V gs − V t du transistor, qui
est fonction de la tension d’alimentation. Une augmentation de la tension d’alimentation
augmentera la quantité gm1 qui croîtra la valeur du gain.
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4.5.3.2 Figure du bruit

La figure du bruit est donnée par le ratio entre la puissance du bruit à l’entrée du LNA
et la puissance du bruit à sa sortie. L’équation de la figure du bruit est la suivante :

F ≈ 1 + γ

50gm1Q2
in

(4.25)

Où γ est une constante et gm1 est fonction de la tension d’alimentation comme l’in-
dique dans l’équation (4.24). Par conséquent, la figure du bruit est fonction de la tension
d’alimentation.

4.5.3.3 Les non linéarités (IIP1 et IIP3)

Le comportement non linéaire d’un LNA RF, peut être approché par l’équation du
troisième degré suivante :

V out(t) = α1V in(t) + α2 V in
2(t) + α3 V in

3(t) + .... (4.26)

Pour un étage MOS en cascade, ayant un court effet de canal, on peut avoir :

α1 = 2K(V gs− V t)− 3Kσ
2 (V gs− V t)2, α3 = −Kσ2 (4.27)

Où σ est une constante qui dépend de la technologie du circuit. Le point de compassion
à 1dB se produit généralement pour une amplitude d’entrée AIIP1, cette amplitude est
donnée par l’équation (4.28) suivante :

AIIP1 =
√

0.58(V gs− V t)
σ

(4.28)

Qui dépend lui aussi de la tension (V gs−V t). Ainsi, AIIP1 est une fonction de la tension
d’alimentation.

L’intermodulation du troisième ordre IIP3 se produit pour une amplitude donnée par
l’équation (4.29) suivante :

AIIP3 =
√

16(V gs− V t)
3σ (4.29)

Comme le montre l’équation (4.29), AIIP3 est lui aussi une fonction de la tension d’ali-
mentation.

4.5.3.4 Paramètre de réflexion à l’entrée S11

Ce paramètre correspond à la tension réfléchie au port d’entrée. Sa valeur décroît
lorsque l’impédance à l’entrée Zin est proche de 50Ω. L’impédance à l’entrée est donnée
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par :
Zin = Vin

Iin
= gm1 Ls

Cgs
+ s(Ls+ Lg) + 1

sCgs
(4.30)

En tenant compte de l’adaptation d’impédance comme dans l’équation (4.22), Zin dépend
du ratio gm1Ls

Cgs
. Puisque gm1 est fonction de la tension d’alimentation, Zin devient proche

de 50Ω, lorsque la tension d’alimentation augmente. Par conséquent, S11 est alors une
fonction de la tension d’alimentation.

4.5.3.5 Paramètre d’isolation S12

Comme indiqué précédemment, le transistor M2 joue un rôle d’isolant entre l’entrée
et la sortie, avec Cgs qui agit comme une capacité de Miller. Á la résonance, l’impédance
équivalente de Miller à l’entrée est donnée par :

ZMiller = ZCgd
1−G(f) = ZCgd

1 + gm1QinZout
(4.31)

Cette impédance est une fonction de la transconductance gm1 du transistor M1. Donc
l’isolation S12 est elle aussi une fonction de la tension d’alimentation.

4.5.3.6 Paramètre de réflexion à la sortie S22

Ce coefficient correspond à la réflexion de la tension à la sortie. La valeur de S22
décroît quand l’impédance à la sortie est proche de 50Ω. L’impédance à la sortie du LNA
est donnée par l’équation suivante :

Zout = V out

ID
(4.32)

On voit que Zout correspond à l’impédance équivalente du bloc Ld, Cd et Rd monté en
parallèle, S22 est alors indépendante de la tension d’alimentation.

4.5.3.7 Modes de fonctionnement du LNA

La Figure 4.10 montre les résultats des simulations transitoires pour la variation des
performances du LNA en fonction de la tension d’alimentation varie, sauf la performance
S22 qui ne varie pas de façon significative. Ces variations sont dans tous les cas monotones.

Pour une application typique, le gain et la figure du bruit sont les performances les
plus importantes pour le contrôle du LNA. Généralement, les paramètres S11 et S12 ont
une valeur maximale à ne pas dépasser : S11 < −10dB et S12 < −40dB, ainsi que le IIP1
et le IIP3 qui ont un minimum à ne pas franchir : IIP1 > −20dBm, et IIP3 > −10dBm.

Dans ce cas d’étude, nous avons défini trois modes de fonctionnement du LNA. Un
premier mode, noté Mode Max, pour lequel le LNA est à sa consommation maximale
d’énergie, et les performances sont toutes élevées. Un deuxième mode, noté Mode Moy,
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Figure 4.10 – Performances du LNA en fonction de la tension d’alimentation.

qui est le mode de consommation normale d’énergie, pour lequel le niveau de performances
est moyen. Et enfin, un troisième mode, appelé Mode Min, qui représente le mode de faible
consommation d’énergie, en acceptant une grande dégradation des performances.

Les différentes spécifications de chaque mode de fonctionnement sont illustrées dans
le tableau 4.1 ci-dessous :

Performance NF (dB) S11 (dB) S12 (dB) S21 (dB) IIP1 (dBm) IIP3 (dBm)
Mode Max < 1.65 < −10 < −40 > 11.5 > −20 > −10
Mode Moy < 2 < −10 < −40 > 8 > −20 > −10
Mode Min < 2.32 < −10 < −40 > 6.2 > −20 > −10

Table 4.1 – Différents modes de fonctionnement du LNA RF
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Pour chaque mode de fonctionnement choisi, le niveau d’alimentation requis est calculé
par le contrôleur. La Figure 4.11 montre la consommation d’énergie du CUC en fonction
de la tension d’alimentation obtenue par simulation au niveau transistor. Cette figure nous
permet de connaître le taux d’énergie économiser en passant d’un mode de fonctionnement
à un autre.
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Figure 4.11 – Consommation du LNA en fonction de la tension d’alimentation

4.5.4 Contrôle de la consommation

La génération d’une population de 1000 circuits avec des simulations Monte Carlo
du CUC au niveau transistor, a été réalisée pour 100 niveaux d’alimentation (V dd ∈
[2V − 3.3V ]). Le signal appliqué à l’entrée du CUC doit vérifier la condition d’éxcitation
persistante pour couvrir toute sa bande de fréquence. Un signal gaussien avec une ampli-
tude moyenne de 150mV , échantillonné à 10MHz rempli bien cette condition. Ce signal
est modulé par un mixeur avec une porteuse à 2.4GHz. La sortie du détecteur d’enveloppe
est récupérée. La séquence entrée/sortie est échantillonnée, comme le montre la Figure
4.12, de manière qu’elle soit exploitable par l’algorithme de modélisation comporteme-
natale. Les signaux sont échantillonnés de manière à prendre les points pour lesquels le
signal est stable et ne contient pas la dynamique du détecteur d’enveloppe. 200 valeurs
d’entrée/sortie sont obtenues pour un temps de simulation de 20µs (le mixeur et de le
CAN ainsi que le DAC sont considérés comme idéales). Ces données seront utilisées pour
la construction du meilleur modèle comportemental du CUC.
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Figure 4.12 – Echantillonnage des signaux d’entrée/sortie

4.6 Résultats de simulation
Pour construire le modèle comportemental et les modèles de prédiction de perfor-

mances du CUC présenté dans la Figure 4.8, une simulation Monte-Carlo du circuit génère
aléatoirement un échantillon de 1000 circuits en faisant varier les paramètres du circuit
nominal. Cette simulation a été effectuée pour 100 niveaux de tension d’alimentation,
pour couvrir la plage [2V, 3.3V ] de fonctionnement du LNA. Chaque circuit est excité
pour une période de 20µs, avec un signal à 2.4GHz obtenu en modulant un signal gaus-
sien de moyenne de 150mV échantillonné à 10MHz, avec une porteuse de 2.4GHz. Pour
chaque niveau de tension, 200 valeurs {u(k), y(k)} d’entrée/sortie sont récupérées après
échantillonnage des signaux, comme le montre la Figure 4.12. Le signal y(k) est obtenu
par échantillonnage de la sortie du détecteur d’enveloppe. 1000 valeurs pour chacune des
performances du CUC sont calculées par simulation pour l’échantillon généré.

Pour le cas d’étude, la recherche du meilleur modèle comportemental du CUC s’est
basée sur les connaissances à priori du CUC (voir algorithme 4.13).

Le modèle comportemental retenu pour ce cas d’étude est donné par l’équation (4.33).

y(k) = θ0 + θ1u(k) + θ2u(k)2 + θ3u(k)3 + ε(k) (4.33)

La qualité de régression pour le modèle obtenu dans l’équation (4.33), est donnée par le
coefficient de détermination R2 qui est supérieur à 99%, qui signifie que plus de 99% de
l’information du circuit est apportée par le modèle de régression, garantissant ainsi une
précision de régression très élevée. Figure 4.14 compare les valeurs prédites et les valeurs
réelles des 1000 séquences générées. Cette figure, montre aussi la qualité du modèle de
régression. En effet, l’alignement des points autour de la première bissectrice est une
preuve de la grande précision du modèle comportemental.

Les résultats de prédiction des performances du LNA RF avec la technique proposée
dans la Section 4.3 sont présentés dans la Figure 4.15.
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Début

Initialisation

nu = 0 ; ny = 0 ;

Pour chaque circuit :
* Construire la matrice de régression
* Déterminer le poids de chaque régresseur
* Estimation de θ avec les moindres carrés
* Calcul du coefficient de détermination du 
modèle actuel (R (i)) 

Evaluation de la fonction objectif
min J = α (1-mean(R )) + (1- α) Structure

J < J_min

J_min   = J  ;
nu_min = nu ;
ny_min = ny ;

nu<=nu_max
ny<=ny_max

nu = nu + 1 ;
ny = ny + 1 ;

Fin

Oui

Sauvegarde de 
la solution optimale

2

2

Figure 4.13 – Construction du modèle comportemental du LNA RF

La simulation du contrôle logique du CUC est effectuée pour un modèle au niveau
transistor. Le contrôleur qui devait être implémenté dans la partie numérique du CUC
est, dans notre cas, implémenté dans un bloc VHDL qui fonctionne en temps réelle avec
le CUC au niveau transistor. Le CUC est excité avec le stimulus décrit précédemment.

Initialement, la tension d’alimentation du CUC est à sa valeur maximale de 3.3V , qui
est la tension du Mode Max. L’objectif de cette expérience est de voir le comportement
du contrôleur en passant au Mode Min, pour lequel le niveau de performances est spécifié
dans le tableau 4.1.

La Figure 4.16(a) illustre l’évolution de la tension d’alimentation durant la période de
contrôle. Cette figure montre bien la baisse de la tension d’alimentation jusqu’à 2.3V qui
est la tension requise par le Mode Min.
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Sortie prédite en fonction de la sortie réelle, R² = 0.99984, nu=1, ny=0, Vdd = 3.286V
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Figure 4.14 – Représentation de la sortie prédite d’un circuit en fonction de la sortie réelle

Le processus de contrôle commence après une première mise en route du CUC, afin
d’initialiser les paramètres θ du modèle comportemental. Après, cette période d’initiali-
sation, le contrôleur traite les données u(k), y(k) au fur et à mesure de leur acquisition
à une fréquence de 10MHz. L’adaptation des paramètres du modèle comportemental est
aussitôt faite comme indiqué dans la Figure 4.16(b). Les performances du CUC sont cal-
culées en utilisant le modèle de prédiction dédié à chacune d’elles. Les valeurs estimées
des performances comparées aux spécifications correspondantes, indique si la tension est
incrémentée ou décrémentée d’un pas ∆V dd = 1mV . Ce pas est choisi ainsi, pour garder
la stabilité de fonctionnement du CUC et garantir ainsi, la convergence de l’algorithme des
moindres carrés pour l’estimation des paramètres du modèle comportemental. Le proces-
sus de contrôle s’arrête quand le signe de ∆V dd change, ce qui signifie que l’une au moins
des spécifications a été violée et que le contrôleur a remis la tension d’alimentation à la
dernière valeur pour laquelle toutes les spécifications sont vérifiées. La Figure 4.16 montre
que l’algorithme de contrôle nécessite 75µs pour passer du Mode Max au Mode Min de
fonctionnement. La spécification qui a été violée et qui a engendré l’arrêt du processus de
contrôle est celle de la figure du bruit comme indiqué dans le tableau 4.2.

Le tableau 4.2 présente l’évolution des valeurs prédites des performances durant la
période de contrôle, pour différents niveau de tension d’alimentation. Dans ce tableau, on
constate que cette expérience de contrôle a permis en passant de 3.3V à 2.3V d’économiser
54% d’énergie.
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(a) S11 (b) S12

(c) S21 (d) IIP1

(e) IIP3 (f) NF

Figure 4.15 – Prédiction des performances du LNA RF
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Figure 4.16 – Stratégie de contrôle logique au niveau transistor : (a) évolution de la tension d’alimenta-
tion, et (b) évolution des paramètres θ du modèle comportemental.

Vdd Puissance Valeurs/ NF S11 S12 Gain IIP1 IIP3
(V) (%) prédites/simulées ≤ 2.32 ≤ −10 ≤ −40 ≥ 6.2 ≥ −20 ≥ −3

3.1V -14 Prédiction 1.70 -12.46 -43.65 10.41 -16.29 1.92
Valeur réelle 1.57 -13.72 -48.37 12.20 -11.61 5.26

2.9V -26 Prédiction 1.74 -12.30 -43.23 10.06 -17.09 1.06
Valeur réelle 1.59 -13.33 -48.17 11.95 -11.83 4.57

2.7V -38 Prédiction 1.99 -12.23 -42.99 8.97 -18.58 0.66
Valeur réelle 1.62 -12.91 -47.90 11.65 -12.03 3.85

2.5V -49 Prédiction 2.25 -11.96 -42.88 7.86 -19.70 0.39
Valeur réelle 1.66 -12.47 -47.54 11.31 -12.19 3.21

2.3V -54 Prédiction 2.39 -11.35 -42.90 7.16 -19.73 0.22
Valeur simulée 1.71 -11.98 -47.08 10.89 -12.26 2.6902

Table 4.2 – Prédiction de performances durant le contrôle logique.

4.7 Conclusion
Dans le chapitre 4, les différentes étapes de la méthode de contrôle adaptatif et de

test que nous proposons ont été détaillées. Les résultats de simulation, obtenus sous CA-
DENCE sur une chaîne RF constituée d’un Mélangeur, d’un oscillateur, d’un LNA et d’un
détecteur d’enveloppe conçu au sein du groupe RMS du laboratoire TIMA, sont présentés
pour illustrer l’efficacité de notre méthode. Cette technique met à contribution les res-
sources de calcul pour le test et le contrôle de modules AMS et RF. Les performances de
ces ressources de calcul sont limitées, ce qui rend le test et le contrôle du système très
difficile, et la gestion parcimonieuse des ressources disponibles indispensable. Les résul-
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tats obtenus avec cet exemple de simulation sont très satisfaisant et mérite une validation
expérimentale pour mettre en valeur notre technique.
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Chapitre 5

Validation expérimentale

5.1 Introduction
Dans le chapitre précédent, une validation par simulation au niveau transistor de la

technique de test et de contrôle a été présentée. Dans ce chapitre, une validation expé-
rimentale de cette technique est exposée. Nous avons mis en place deux circuits de test
commandés par un microcontrôleur de type dsPiC, l’architecture des deux démonstrateurs
et les connexions entre les circuits et le microcontrôleur sont présentées dans les Figures
5.1 et 5.2.

L.O

DAC

ADC

μcontroleur

UART

O/I STR
OP

dsPiC30f4013

Envoi/Réception 
    de données

Programmation du dsPIC
- Chargement du code
- Débogage

RS232

PC

USB

LNA

Détecteur 
d'enveloppe

Capteur 
de courantADC

Carte RF

u(t)

y(t)
numérique

numérique

Partie commande

Circuit de test

Figure 5.1 – Schéma général pour le test et le contrôle du premier démonstrateur

Les démonstrateurs présentés dans les Figures 5.3 et 5.4 sont conçus pour mettre en
œuvre la technique de test et de contrôle que nous proposons. Chaque démonstrateur est
constitué d’un microcontrôleur et d’un circuit de test. Le premier circuit de test est une
chaine de réception RF composée essentiellement de convertisseurs pour la conversion des
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Partie commande

Circuit de test
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dsPiC30f4013
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Programmation du dsPIC
- Chargement du code
- Débogage

RS232

PC

USB

u(t)

y(t)
-Alimentation
-Réglages manuels

CAN

MMA7361L

Boitier externe

Accéléromètre MMA7361L

analogique

numérique
     0 ou 1

Figure 5.2 – Schéma général pour le test et le contrôle du deuxième démonstrateur

signaux, d’une PLL 1 pour la génération d’un signal RF, d’un mélangeur pour moduler le
signal basse fréquence, d’un LNA, d’un détecteur d’enveloppe pour la transformation du
signal RF à la sortie du LNA en un signal de basse fréquence, et un capteur de courant pour
le calcul de la consommation du LNA. Le deuxième circuit de test est un microsystème
électromécanique (MEMS 2), c’est un accéléromètre 3D. Ce microsystème détecte toute
accélération sur les trois axes X, Y et Z. Nous allons faire notre étude sur l’axe Z, qui
détecte l’accélération dans le sens vertical soit en +g (si l’accélération est dans le même
sens que la gravité) ou en -g (si l’accélération est dans le sens opposé de la gravité).

Le microcontrôleur est utilisé pour remplacer la partie numérique dans le cas d’un
contrôle ou d’un test embarqué, son rôle principal est de :

– configurer les différents composants du circuit de test ;
– générer les signaux d’excitation ;
– récupérer les réponses du circuit de test ;
– permettre l’implémentation de la technique proposée afin d’identifier, de tester et

de contrôler le circuit sous test/contrôle.
Les deux circuits, contrôlés par le dsPiC30f4013, que nous avons mis en place sont :

1. Une carte RF, qui est une chaine de réception RF. C’est une carte qui a été dévelop-
pée et réalisée afin de servir de démonstrateur pour cette étude. Cette carte intègre
un potentiomètre (résistance variable) qui permet de contrôler la consommation du
LNA. Malheureusement, suite à des problèmes rencontrés dans la partie RF de la
carte, nous n’avons pas pu obtenir des résultats expérimentaux attendus sur cette
carte.

1. Phase-locked loop
2. Micro-Electro-Mechanical System
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2. Par conséquent, un accéléromètre de type MMA7361L à basse consommation a
été utilisé comme circuit de test. Cet accéléromètre est un micro-système utilisé
pour détecter l’accélération d’un objet, il transforme une accélération en tension
électrique. Nous avons mis en place la procédure d’identification récursive présentée
précédemment. Les résultats de cette identification sont présentés dans ce chapitre.

Figure 5.3 – Présentation de la carte RF

Figure 5.4 – Présentation du microsystème MMA7361L

Les deux démonstrateurs sont constitués d’un microcontrôleur de type dsPiC sur lequel
est implémenté notre technique de test et de contrôle, notamment :
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– la méthode des moindres carrés récursive (MCR) pour la recherche des paramètres
du modèle comportemental du circuit de test ;

– les équations de régression estimant chaque performance en fonction des paramètres
du modèle comportemental ;

– la technique de contrôle adaptatif, pour contrôler la consommation du circuit sous
test/contrôle.

La configuration et la programmation du dsPIC30f4013 sont faites en langage C à partir
d’un ordinateur. Ce programme est chargé dans le microcontrôleur du dsPIC en utilisant
une liaison série de type USB 3.

5.2 Le microcontrôleur
Les algorithmes de test et de contrôle proposés sont implémentés sur un microcontrô-

leur de type dsPiC30f4013 présenté dans la Figure 5.5, ce microcontrôleur remplace la
partie numérique embarquée dans le circuit de test.

Figure 5.5 – Le microcontrôleur dsPiC30f4013
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Figure 5.6 – Architecture générale du micocontroleur

5.2.1 Présentation du dsPiC30f4013

L’outil d’édition, de débogage et de simulation utilisé est MikroC dsPIC. La Figure
5.6 montre l’architecture générale du DsPiC.

Le microcontrôleur dsPiC30f4013 intègre différents modules, nous citons ci-dessous les
modules les plus importants que nous avons utilisés dans notre étude.

5.2.1.1 Le cœur

C’est un cœur Microchip dsPiC30f4013, avec une architecture 16 bits, il possède 48ko
de mémoire Flash, 1Ko de mémoire non volatile de type EEPROM 4 et 2ko de mémoire
RAM 5, il permet de traiter 30 millions d’instructions par seconde (30MIPS).

3. Universal Serial Bus
4. Electrically-Erasable Programmable Read-Only Memory
5. Random Acces Memory
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5.2.1.2 Les ports I/O

Les ports entrée/sortie permettent l’utilisation des broches extérieures directement
accessibles sur la carte du dsPiC30f4013. Ces ports permettent la communication avec
des circuits externes.

5.2.1.3 Le Timer

C’est un module qui permet de synchroniser des opérations que le microcontrôleur
est chargé d’effectuer en générant des interruptions à une fréquence d’échantillonnage
donnée (multiple de la période de traitement du cœur). Le dsPiC30f4013 est équipé de
3 timers. Pour notre étude le Timer3 est utilisé pour générer une valeur aléatoire avec
laquelle est excité le circuit sous test/contrôle et récupérer la réponse correspondante.
L’algorithme d’identification récursif basé sur la méthode des moindres carrés est lancé
après le traitement des données.

5.2.1.4 La liaison série UART

Le dsPiC30f4013 intègre 2 liaisons de type UART 6 : UART1 et UART2. Pour cette
étude nous avons utilisé le périphérique UART1. C’est un périphérique qui permet la
communication entre le dsPiC30f4013 et l’ordinateur en utilisant une liaison RS232.

5.2.1.5 Le bus SPI

La liaison SPI 7 contient quatre signaux logiques :

1. l’horloge (SCK 8) qui hérite de l’horloge du dsPiC ;

2. les données sortantes (SDO 9) du dsPiC vers le circuit de test ;

3. les données entrantes (SDI 10) au dsPiC venant du circuit de test ;

4. le bit de selection (CS 11) que nous n’avons pas utilisé dans cette étude.

5.2.2 Programmation du dsPiC30f4013

L’outil Mikro dsPiC est l’interface graphique centrale pour un développement en lan-
gage C sur le microcontrôleur dsPiC. Il est directement possible de coder en langage C.
La configuration des registres principaux du cœur doit se faire lors de la création d’un
nouveau projet principalement :

6. Universal Asynchronous Receiver Transmitter
7. Serial Peripheral Interface
8. Serial Clock
9. Serial Data Out

10. Serial Data In
11. Chip Select
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– la fréquence de calcul, le dsPiC30f4013 intègre la possibilité de choisir entre plusieurs
sources de fréquence ;

– le watchdog Timer ;
– le mode de fonctionnement : Debug ou release.

Le chargement du code sur la mémoire Flash est réalisé par le programme dsPiCFLASH,
qui est appélé automatiquement par l’outil Mikro dsPiC.

La Figure 5.7 montre comment est implémenté l’algorithme d’identification récursif
sur le dsPiC30f4013. La fonction main() assure la configuration des périphériques, l’ini-
tialisation des variables et le déclenchement d’une interruption sur le Timer3. La fonction
Timer3Int() assure l’interrogation du circuit de test et la conversion des données. La fonc-
tion mcr() effectue une itération de l’algorithme des moindres carrés récursif, elle fait
appelle à un fichier nommé calcul-matriciel.h qui regroupe toutes les fonctions nécessaires
pour les calculs matriciels.

Initialisation des périphériques 
      (UART, GPIO, Timer) 
Gestion des interruptions 
Initialisation des variables 
Démarrage Timer 

Attente interruption Timer 
 Interruption Timer   (fs) 

Interrogation du capteur 
(Envoi de ‘g’ par RS232) 

 

Conversion des observations 
en format flottant 

 

Réception des observations   {u(t), y(t)} 
Attente Observations 

 

MAJ du vecteur des 
observations φ 

 
Itération de l’algorithme 

MCR, calcul des nouveaux 
paramètres θ 

 

Main() 

Timer3Int() 

mcr() (calcul matriciel.h) 

Figure 5.7 – Programmation de l’identification récursive sur le dsPiC30f4013

5.2.3 Évaluation des contraintes de programmation

Il faut maintenant étudier les performances du codage présenté jusqu’ici, en terme de
fréquence d’échantillonnage maximale, et en terme d’occupation mémoire.
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5.2.3.1 Contraintes sur la fréquence d’échantillonnage

Il s’agit d’estimer le nombre de cycles pour une itération de l’algorithme des moindres
carrés (MCR) et d’en déduire la fréquence d’échantillonnage maximale pour un fonction-
nement temps réel. Cette fréquence d’échantillonnage dépend du nombre de paramètres
du modèle comme l’indique la Figure 5.8.
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Figure 5.8 – Fréquence d’échantillonnage maximale en fonction de l’ordre du modèle comportemental

5.2.3.2 Contraintes sur la mémoire du dsPiC utilisée

Il faut alors quantifier les ressources nécessaires en mémoire programme et en mémoire
occupée par les variables du programme. La taille de la mémoire programme ne dépend
pas du nombre de paramètres du modèle. Le programme tel que définit dans la Figure 5.7
occupe 4ko. La Figure 5.9 présente les ressources nécessaires en mémoire occupée par les
variables du programme en fonction du nombre de paramètres du modèle.

La mémoire RAM du cœur dsPiC30f4013 est de 2ko. Il n’est donc pas possible de
stocker dans cette mémoire les données permettant l’identification d’un modèle contenant
plus de 10 paramètres comme le montre la Figure 5.9.

La mémoire RAM du cœur ne permet pas le stockage d’un grand nombre d’observa-
tions. Or il peut être intéressant de stocker ces observations pour un traitement diféré
récursif dans le cas où la fréquence d’échantillonnage maximale supportée par le cœur
pour le traitement de l’algorithme des moindres carrés récursifs est insuffisante.

Pour ce faire, on propose de stocker ces observations dans les mémoires Flash EE-
PROM. Différentes primitives sont proposées dans ’Flash Memory Library’ et ’EEPROM
Library’. Ces primitives permettent la lecture/écriture de données dans ces deux types de
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Figure 5.9 – Mémoire du DSP utilisée en fonction du nombre de paramètres du modèle

mémoire. Il s’agit alors de tester la génération de stimulus u (signal aléatoire), l’excitation
du circuit LNA, la réception du signal y et le stockage des signaux u et y dans la mémoire
EEPROM du cœur (Figure 5.9).

5.2.4 Résultats expérimentaux

Pour tester le fonctionnement du programme d’identification implémenté sur le dsPiC30f,
nous avons choisit de faire un programme sous C, qui émule un LNA sur ordinateur. Le
microcontrôleur communique avec l’odinateur via la liaison série UART1. À chaque inter-
ruption du Timer3, une nouvelle valeur aléatoire u(k) est générée, et envoyée via la liaison
UART1. Le programme C sur l’ordinateur récupère cette valeur et réponds par une valeur
y(k) qui représente la réponse théorique d’un LNA, suivant l’équation (5.1)

y(k) = a0 + a1u(k) + a2u(k)2 + a3u(k)3 (5.1)

Le modèle thèorique contient quatre paramètres θ = [a0 = 0.1, a1 = 0.8, a2 = 0.002, a3 =
0.3]. Les vraies valeurs des paramètres sont bien sûr implémentées dans le programme C
de l’ordinateur. Les paramètres du modèle prédis par le microcontrôleur sont θ̂ = [a0 =
0.1, a1 = 0.766, a2 = 0.0031, a3 = 0.2999].

La Figure 5.10 montre la réponse prédite par l’algorithme des moindres carrés récursif
implémenté sur le dsPiC30f4013 en fonction des valeurs actuelles de la réponse du LNA
théorique émulé sous C. Cette figure montre que l’algorithme d’identification récursif
implémenté sur le dsPiC30f4013 est fonctionnel, et que le modèle obtenu est très précis,
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Figure 5.10 – La réponse prédite par le dsPiC30f en fonction de la réponse actuelle du programme C

bien sur pour un circuit réel la précision sera moindre, le modèle prédit exprime plus de
99% du modèle réel ce qui est exprimé par le coefficient de détermination R2.

5.3 La carte RF

5.3.1 Présentation du premier circuit de test

La carte RF que nous avons conçue au sein du groupe, a pour objectif de valider
l’algorithme d’identification et la technique de contrôle de consommation embarqués sur le
dsPiC30f4013. Le choix des composants de la carte RF est très critique, particulièrement
l’adaptation de chaque composant avec ceux qui l’entourent. Nous avons opté pour la
conception d’une carte RF qui permet de traiter des signaux RF dans un intervalle de
fréquence de [1.9GHz − 2.3GHz]. Afin de pouvoir assurer une bonne identification du
système et une bonne prédiction de ses performances, les composants de la carte RF se
doivent de respecter un seuil maximal de bruit généré. Pour une bonne isolation entre la
partie numérique (dsPiC30f4013) la partie analogique de la carte RF des optocoupleurs
sont placés à l’entrée de la carte RF.
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Décimal (Heximal) RWA (Ω) Etat de sortie
255 (0xFF) 50 Full-scale (RW )
128 (0x80) 5030 Midscale
1 (0x01) 10011 1 LSB
0 (0x00) 10050 Zero-Scale (RAB +RW )

Table 5.1 – La résistance RW A du potentiomètre

Les composants les plus gourmands en énergie dans les chaines d’émission, et les
chaines de réception, sont respectivement les amplificateurs de puissance, et les ampli-
ficateurs à bas bruit (LNA), c’est pour cette raison que nous nous intéresserons à la
consommation du LNA de cette carte RF, nous avons ainsi intégré un potentiomètre qui
permet de régler le courant du LNA. Nous avons choisi le potentiomètre AD5200, présenté
dans la Figure 5.11, pour les critères suivants :

– Sa commande, la résistance variable du potentiomètre AD5200 peut être contrôlée
en utilisant une liaison SPI qui est prévue pour le contrôle de la carte RF.

– Le courant maximal qui peut circuler en interne, le potentiomètre AD5200 permet
un courant maximal d’environ 10mA.

– Le nombre de positions possibles, la résistance variable du potentiomètre AD5200
peut avoir 256 valeurs différentes, ce qui offre 256 niveaux de consommation possibles
pour le LNA. Le tableau ?? montre quelques valeurs de la résistance variable RWA

entre la broche W et A du potentiomètre. Pour obtenir une résistance d’une valeur
plus précise, nous utilisons la formule (5.2) suivante :

RWA = 255−D
255 RAB + 50Ω (5.2)

Où RAB = 10KΩ, et D est la valeur, en décimale, que nous devons donner au
potentiomètre via sa broche SDI.
Pour une résistance donnée, la valeur D, en décimale, correspondante est donnée
par la formule (5.3) suivante :

D = 255(RAB + 50Ω−RWA)
RAB

(5.3)

Le choix du LNA a été fait en prenant en considération les composants qui l’entourent
ainsi que les caractéristiques suivantes :

– une fréquence de fonctionnement qui doit couvrir la plage 1.9GHz à 2.3GHz ;
– un gain faible, pour ne pas saturer le signal ;
– un point de compression (IP1) important pour accepter un signal d’amplitude im-

portante ;
– un IP3 important ;
– une figure de bruit faible ;

99



Chapitre 5. Validation expérimentale

Figure 5.11 – Diagramme du potentiomètre AD5200

Figure 5.12 – Diagramme du LNA MGA62563

– une adaptation d’impédance de 50Ω.
Le LNA MGA62563, présenté dans la Figure 5.12, satisfait les contraintes souhaitées. Il
est conçu pour fonctionner dans la plage de fréquences (100MHz à 3GHz), et il permet
d’ajuster sa consommation en modifiant une résistance externe, cette résistance peut être
contrôlée par le potentiomètre AD5200.

La Figure 5.13 montre le lien entre la consommation du LNA MGA62563 de la carte
RF et la résistance variable du potentiomètre AD5200. La Figure 5.14 donne la relation
entre les différentes performances du LNA MGA62563 et sa fréquence de fonctionnement
pour une tension de Vd = 5V , un courant Ids = 60mA et une adaptation de 50Ω à l’entrée
et à la sortie.
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Figure 5.13 – La résistance (Rbias) du potentiomètre en fonction du courant (Id) du LNA

Fréquence (MHz)

Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)

Fréquence (MHz)

Figure 5.14 – Les performances du LNA MGA62563 selon les différentes fréquences de fonctionnement

Un détecteur d’enveloppe de type LTC5505-1 est placé à la sortie du LNA pour récu-
pérer l’information basse fréquence qu’elle transporte. Ce détecteur se caractérise par une
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large bande de fréquences (300MHz à 3GHz), une grande dynamique d’entrée (-28dBm à
18dBm) et sa tension d’alimentation peut varier de 2.7V à 6V. La Figure 5.15 présente
le schéma général du LT5505-1, et la Figure 5.16 montre le tension du signal basse fré-
quence à la sortie du détecteur en fonction de la puissance du signal RF à son entrée.

Figure 5.15 – Scéma du detecteur d’enveloppe LTC5505-1
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Vcc = 2.7V à 6VVcc = 2.7V à 6V

Figure 5.16 – Caractéristiques du detecteur d’enveloppe LTC5505-1

La réponse du détecteur d’enveloppe est récupérée par le dsPiC30f4013 après sa conver-
sion en utilisant un convertisseur analogique numérique 12 bits de type ADS7817. Une
résolution de 12 bits permettra d’avoir une bonne précision (1.2mV) sur les signaux ré-
cupérés. Un capteur de courant de type TSC101 est utilisé pour mesurer le courant du
LNA MGA62563. La sortie de ce capteur est transmise au dsPiC30f4013 via un deuxième
convertisseur analogique numérique de type ADS7817.

Un synthétiseur de fréquences de type ADF4360-2 (Figure 5.17) et un mélangeur de
type LT5520 (Figure 5.18) sont ajoutés à la carte RF pour transporter le signal basse
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fréquence généré par le dsPiC30f4013 dans une plage haute fréquence entre 1.9GHz et
2.3GHz.

Figure 5.17 – Synthétiseur ADF4360-2

Le synthétiseur de fréquences ADF4360-2, intègre une boucle à vérouillage de phase
(PLL 12) et un oscillateur contrôlé en tension (VCO 13). Ce synthétiseur permet de contrô-
ler la fréquence RF générée (1850MHz à 2170MHz) en utilisant une liaison SPI, et de
choisir la puissance du signal de sortie entre -13dBm et -6dBm.

Le choix du mélangeur quand à lui, est très pertinent, puisqu’il faut tenir compte de
plusieurs facteurs importants :

– de la fréquence (IF) et de la puissance du signal basse fréquence généré par le mi-
crocontrôleur récupéré à la sortie du convertisseur numérique analogique DAC7551 ;

– de la fréquence (LO) et de la puissance du synthétiseur ADF4360-2 ;
– de la fréquence (RF) du signal RF résultant qui doit être dans la plage de fréquence

du LNA choisi.
Le mélangeur LT5520 permet des plages de fréquence (RF, IF et LO) qui rentrent

dans le cahier de charge défini et les caractéristiques générales (gain, figure de bruit, IP3
et IP1) sont satisfaisantes, de plus, la puissance admise à l’entrée LO est de -10dBm à
0dBm, cette caractéristique est liée avec le choix de la PLL qui fournit un signal d’une

12. Phase-Locked-Loop
13. Voltage Controlled Oscillator

103



Chapitre 5. Validation expérimentale

Figure 5.18 – Le mélangeur LT5520

puissance programmable entre -13dBm et -6dBm. Un amplificateur double sortie est inséré
entre le convertisseur numérique analogique et le mélangeur pour amplifier le signal basse
fréquence et l’adapter à l’entrée de ce dernier.

Les Figures 5.19 et 5.20 montrent l’architecture générale de la carte RF et sa réalisa-
tion.
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Figure 5.19 – Carte RF de test
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5.3.2 Connexions avec le microcontrôleur

DSP

PORTB

PORTB&C

PORTD&A

PORTE

PORTF

PORTE&F

RF2 SDI1

RF3 SDO1

RF6 SCK1

RB8 SS DAC
RB9 SS DE

RB2 SS1
RB1 REF
RB0 REF+

RB3 AN3
RB4 AN4
RB5 AN5

DAC
SS DAC
SCK1
SDO1

MELANGEUR LNA

SYNTHOSC

ADCSS DE
SCK1
SDI1

DE

CC

POT

RB10 SS POT
RB11 SS CC

SS CC
SCK1

SDI1
ADC

SS PLL
SCK1

SDO1

SS POT
SCK1
SDO1

RB12 SS PLL

OPTO

Management 
de puissance

Figure 5.21 – Schéma fonctionnel de la carte RF et les différentes connexions avec les dsPIC30f

Le dsPiC30f4013 communique avec la carte RF en utilisant les ports B et F, comme
le montre la Figure 5.21.

5.3.2.1 Le port B

Nous avons utilisé le port B du dsPiC30f4013 pour sélectionner les composants de la
carte RF à activer, en mettant à zero l’entrée LE 14 du composant de la carte RF concerné.
Les composants qui disposent d’une entrée d’activation contrôlée par le dsPiC30f4013 sont
les suivants :

– Le convertisseur numérique analogique DAC7551 dispose d’une entrée nomée SYNC 15

qui permet de valider les données situées dans son entrée SDIN 16 comme indiqué
dans la Figure 5.22, cette entrée est connectée à la sortie 8 du port B, notée RB8,
du dsPiC30f4013.

– Le convertisseur analogique numérique ADS7817 est équipé d’une entrée C̄S/SHDN 17

qui permet de désactiver le composant quand la valeur de cette entrée est à 1 et
de l’activer quand elle est mise à 0 (voir Figure 5.23). L’entrée C̄S du convertis-
seur ADS7817 qui récupère la sortie du détecteur d’enveloppe, resp. du capteur de
courant, est connectée à la broche RB9, resp. RB11, du dsPiC30f4013.

14. Load Enable
15. frame synchronisation input
16. Serial Data Input
17. Chip Select when LOW, Shutdown Mode when HIGH
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Figure 5.22 – Diagramme temporel pour l’écriture série dans le CNA DAC7551

Figure 5.23 – Chronogramme temporel du convertisseur analogique numérique ADS7817

– Le potentiomère AD5200 est équipé d’une entrée C̄S, voir Figure 5.11, qui permet,
quand elle est remise à 1, de charger le registre série (SER-REG) comme l’indique la
Figure 5.24. Cette entrée binaire est branchée à la sortie RB10 du microcontrôleur.

– Le synthétiseur ADF4360-2 possède une entrée appelée LE, voir Figure 5.17, qui
permet lorsqu’elle est est remise à 1 de charger les données dans le registre à décalage
de 24bits comme le montre la Figure 5.25. L’entrée LE du synthétiseur ADF4360-2
est reliée à la sortie RF12 du dsPiC30f4013.

5.3.2.2 Le port F

Le bus de liaison série de type SPI occupe le port F comme suit :
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Figure 5.24 – Chronogramme d’écriture dans le registre du potentiomètre AD5200

Figure 5.25 – Diagramme temporel pour l’écriture série dans le registre du synthètiseur ADF4360-2

– La broche 2 du port F (RF2) : est utilisée pour récupérer les données venant du
circuit de test (SDI de la SPI)

– La broche 3 du port F (RF3) : est utilisée pour envoyer les données au circuit de
test (SDO de la SPI)

– La broche 6 du port F (RF6) : est utilisée pour l’horloge (SCK) de la SPI

5.3.3 Résultats expérimentaux

Après une longue période de test de fonctionnement de la carte RF, les résultats
obtenus avec ce premier circuit de test ne nous permettent pas d’appliquer notre méthode
à cause de certain problèmes liés à la partie RF de la carte. Un des problème majeurs de
cette carte RF est lié au synthétiseur de fréquence. Dans un fonctionnement normal, le
synthétiseur est verrouillé sur la fréquence pour laquelle il est programmé. Le verrouillage
du synthétiseur ADF4360-2 nécessite est conditionné par tous les composants voisins
particulièrement le filtre placé entre sa sortie CP qui est la pompe de charge et l’entrée
VVCO du VCO 18. Dans notre cas, le synthétiseur de fréquences ne se stabilise jamais
sur la fréquence désirée. Après plus de deux mois de discussion avec constructeur Analog
Devices du composant, nous n’avons pas conclu par une réponse précise, l’hypothèse la
plus probable est que les valeurs choisies pour les composants voisinant le synthétiseur
ne sont pas correctement adaptés. Sans négliger toutes les interférences avec les autres
composants RF qui jouent un rôle de bruit très important. La résolution des problèmes

18. Voltage Controlled Oscillator
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rencontrés nécessite des compétences très spécialisées dans le domaine de la radiofréquence
qui ne sont malheureusement pas disponibles dans notre environnement de travail. Par
conséquent, nous avons opté pour un deuxième circuit de test basé sur un accéléromètre
capacitif. Le choix du type du deuxième circuit de test est lié à l’utilisation croissante de
ce type de dispositif qui envahie de nos jours le domaine des multimédias.

5.4 L’accéléromètre MMA7361L

5.4.1 Présentation du deuxième circuit de test

L’accéléromètre capacitif MMA7361L, à basse consommation de 400µA est utilisé pour
détecter les accélérations sur trois axes (X, Y et Z), sa fonction principale est de convertir
toute accélération sur un des trois axes en une tension électrique. On appelle sensibi-
lité de l’accéléromètre, sa capacité à détecter les petites accélérations. L’accéléromètre
MMA7361L permet, en utilisant la broche g-select, de choisir entre deux sensibilités diffé-
rentes. Pour g-select = 6g l’accéléromètre détecte mieux les grandes accélérations (grande
sensibilité), il répond avec un signal électrique entre [190.6mV/g − 221.5mV/g]. Pour
g-select = 1.5g l’accéléromètre est moins sensibile aux accélérations, répond avec un si-
gnal électrique entre [740mV/g − 860mV/g]. Le MMA7361L dispose d’un mode veille
qui permet de réduire la consommation jusqu’à moins de 3µA, ce mode peut être utilisé
pour économiser de l’énergie si le dispositif fonctionne avec une batterie.

De nos jours, ce type de dispositif est utilisé dans différentes applications telles que :
– les jeux 3D, pour la détection de mouvements et d’inclinaisons ;
– les nouveauxf lecteurs MP3 HDD 19 ;
– les ordinateurs portables ;
– les téléphones portables ...
Le schéma fonctionnel du MMA7361L et le circuit utilisé sont présentés dans la Figure

5.26(a).
Pour tester le fonctionnement du MMA7361L, nous disposons de deux solutions :
– Analyser la réponse de l’accéléromètre à différents niveaux d’accélération, en récu-

pérant pour chaque niveau d’accélération la réponse sur les trois axes. Cette solution
est la plus dure à appliquer, parce qu’elle nécessite des équipements spécifiques (Fi-
gure 5.27).

– Voir la réponse de l’accéléromètre à un signal binaire pseudo aléatoire appliqué à
la broche self-test. Cette broche tolère un signal de 0V à 3.6V, l’accéléromètre ne
répond pas à des signaux dont l’amplitude est inférieure à 1.85V, et répond avec
un signal d’amplitude unique pour les signaux de test qui dépassent 1.85V. C’est la
solution adoptée dans un premier temps (voir Figure 5.28).

19. HDD MP3 player : Hard Disque Drive MPEG-1/2 Audio Layer 3 player
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a) Shema fonctionnel b) Circuit réel

Figure 5.26 – L’accéléromètre MMA7361L

Ordinateur
 (LabView)

Quartz
Amplificateur
de puissance

Accéléromètre

Pot vibreurU(t)

Y(t)

-2,0
-1,5
-1,0
-0,5
0,0
0,5
1,0
1,5
2,0
2,5
3,0
3,5
4,0

-2,0
-1,5
-1,0
-0,5
0,0
0,5
1,0
1,5
2,0
2,5
3,0
3,5
4,0

Figure 5.27 – Schéma de l’utilisation d’un pot vibreur pour le test de l’accéléromètre
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Figure 5.28 – Seuil de réaction du MMA7361L pour un signal appliqué sur la broche self-test
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5.4.2 Construction du modèle comportemental du MMA7361L

Figure 5.29 – Présentation de l’accéléromètre MMA7361L utilisé

Dans un premier temps, nous allons étudier le modèle alternatif de l’accéléromètre
MMA7361L (Figure 5.29). Nous utiliserons la broche self-test pour simuler une accéléra-
tion en excitant l’accéléromètre avec un signal généré par le dsPiC30f4013. Le microcon-
trôleur génère un signal binaire soit de 0V soit de 5V. Pour être dans l’intervalle de tension
toléré par le MMA7361L, un diviseur de tension, constitué de deux résistances parallèles,
est inséré entre la sortie du microcontrôleur et la broche self-test du MMA7361L (Figure
5.26).

L’expérience consiste à injecter un signal multifréquence binaire de type pseudo-
aléatoire entre 0V et 3.3V à l’entrée self-test de l’accéléromètre. La fréquence, de 500Hz,
du signal injecté est choisie de manière que la réponse temporelle de l’accéléromètre n’at-
teigne pas la stabilité comme le montre la Figure 5.30.

La réponse du MMA7361L est échantillonnée avec un convertisseur analogique nu-
mérique intégré dans le microcontrôleur dsPiC30f4013. Elle est transmise à l’ordina-
teur via la liaison série UART afin de chercher le meilleur modèle comportemental du
MMA7361L. Une fois la meilleure structure du modèle obtenue, elle est implémentée sur
le DsPiC43f4013. Le modèle optimal obtenu sous MATLAB est donné par l’équation (5.4) :

y(t) = θ0 + θ1 y(t− 1) + θ2 u(t− 2) + θ3 u(t− 3) + ε(t) (5.4)

Les paramètres du modèle optimal sont :

θ̂ = [0.3834 0.1885 0.0496 0.0145]T (5.5)
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Figure 5.30 – La réponse de l’accéléromètre à un signal binaire pseudo-aléatoire

Les valeurs des paramètres du modèle obtenu sont très proches de zero, mais le test de
nullité des paramètres d’un modèle de régression, basé sur le test de Student, montre que
ces paramètres ne sont pas nuls. Ce test est effectué, pour chaque paramètre θi, à chaque
fois qu’un nouveau modèle est élaboré. Il est basé sur la comparaison d’une variable (Ti)
construite à partir des données utilisées et du quantile (t(1−α2 ,n−p)) de la loi de Student
d’ordre (1− α

2 ).

σ̂2
θi

= σ̂2
ε(AT ∗ A)−1

(i+1,i+1)

Ti = θi√
σ̂2
θi

(5.6)

Le paramètre θi est considéré comme nul et ne doit pas faire parti du modèle si

|Ti| < t(1−α2 ,n−p)

(5.7)

pour un risque α = 5%, un nombre d’observations n = 371 et un nombre de paramè-
tres p = 4 le quantile de Student t(1−α2 ,n−p) est égale à 1.9665, alors que les valeurs des
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statistiques de test Ti pour chacun des paramètres du modèle sont les suivantes :

T = [26.0409 6.7505 57.1390 9.1322]T (5.8)

L’estimateur sans biais de la variance résiduelle σ̂2
ε est donné par le carré moyen résiduel

CMres suivant :

σ̂2
ε = CMres

= SCres
n− p

, n est le nombre d’observations,

et p le nombre de paramètres du modèle
σ̂2
ε = 7.44e−4

(5.9)

La qualité de ce modèle est indiquée par le coefficient de détermination donné par l’équa-
tion (5.10).

R2 = 1− SCres
SCtotal

(5.10)

= 91.59%

SCres = ∑
t ε(t)2 est la somme des carrés résiduels.

SCtotal = ∑
t(y(t)− ȳ)2 est la somme des carrés totaux.

La Figure 5.31, montre la réponse prédite par l’algorithme des moindres carrés récursif
et la réponse échantillonnée de l’accéléromètre. Nous constatons que les distances entre
les points rouges, qui représentent la réponse prédite, et les points bleus, qui représentent
la réponse réelle, sont très petites, ce qui est exprimé par le carré moyen résiduel (ou ce
qu’on appelle la variance résiduelle) qui est de l’ordre de 0.0007, pour un nombre assez
important de points prédits n = 1250.

Le modèle optimal obtenu est d’une bonne précision puisqu’il arrive à exprimer plus
de 91% de la réponse réelle du MMA7361L et sa structure est facilement implémentable
sur un microcontrôleur à très faible capacité de stockage, ce qui montre l’avantage de
l’algorithme d’identification que nous proposons, qui a comme objectif de chercher un
compromis entre la compléxité de la structure du modèle de représentation et sa précision.

La structure du modèle optimal est implémentée sur le microcontrôleur dsPiC30f4013,
pour une caractérisation récursive embarquée du MMA7361L. La Figure 5.32 montre
l’évolution des paramètres du modèle ARX implémenté pour la prédiction de la réponse
de l’accéléromètre. Cette figure montre la convergence des paramètres vers leur valeur
nominale obtenue sur ordinateur (équation (5.5)).
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Figure 5.31 – Présentation de la réponse prédite de l’accéléromètre et de sa réponse réelle échantillonnée
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Figure 5.32 – L’évolution des paramètres du modèle compotremental de l’accéléromètre
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θ µ σ [µ− σ; µ+ σ] [µ− 2σ; µ+ 2σ] [µ− 3σ; µ+ 3σ]
θ1 0.4079 0.0053 [0.4026 ; 0.4132] [0.3973 ; 0.4185] [0.3920 ; 0.4238]
θ1 0.1614 0.0101 [0.1513 ; 0.1715] [0.1412 ; 0.1816] [0.1312 ; 0.1916]
θ1 0.0551 0.0006 [0.0545 ; 0.0557] [0.0538 ; 0.0563] [0.0532 ; 0.0569]
θ1 0.0162 0.0009 [0.0153 ; 0.0170] [0.0145 ; 0.0179] [0.0136 ; 0.0187]

Table 5.2 – Construction des limites de test pour les paramètres du modèle comportemental

5.4.3 Simulation de fautes sur le MMA7361L

La structure optimale du modèle comportemental du MMA7361L étant fixée comme
indiqué dans l’équation (5.4), nous allons tout d’abord construire les limites de test. Ces
limites permettent de distinguer les bons circuits et les circuits défectueux.

Les limites de test concernant les performances d’un circuit, sont généralement définies
par le cahier de charges. Mais dans notre cas, nous voulons tester le circuit en observant
les valeurs des paramètres du modèle comportemental, qui sont des valeurs fictives, ne
pouvant figurer dans un cahier de charges. Par conséquent, nous allons définir statistique-
ment la limite inférieure et la limite supérieure pour chacun des paramètres du modèle
comportemental. Pour cela, nous avons récupérer 40 sequences entrée/sortie différentes
du MMA7361L supposé non défectueux, chaque séquence comprend 1250 points. Le si-
gnal de test est le même pour toutes les séquences récupérées, c’est un signal binaire
pseudo-aléatoire, et c’est le même signal que nous allons appliquer pour tester le circuit.
Après l’échantillonnage et le traitement des données, les paramètres du modèle comporte-
mental défini dans l’équation (5.4) sont calculés récursivement pour chaque séquence. La
partie gauche de la Figure 5.33 montre les différentes valeurs des paramètres du modèle
comportemental.

Les différents histogrammes tracés dans la partie droite de la Figure 5.33 permettent
de visualiser la dispersion de valeurs de chaque paramètre du modèle (5.4) autour de sa
moyenne. La p-valeur, qui figure sur chaque histogramme de la Figure 5.33, donnée par
le test de χ2 sur chaque paramètre du modèle comportemental montre que les valeurs
obtenue pour chaque paramète suivent une loi normale, sauf pour le paramètre θ2 ce qui
peut être expliquer par le nombre de valeurs qui n’est pas assez grand pour converger vers
une loi normale.

Nous supposons que pour une déviation de plus de 3σ, exemple pour le premier pa-
ramètre du modèle si θ1 > µ1 + 3σ1 ou θ1 < µ1 − 3σ1, le circuit est considéré comme
déféctueux. L’analyse statistique des valeurs des paramètres du modèle obtenues avec les
40 séquences entrée/sortie est illustrée dans le tableau 5.2.

Maintenant que les limites de test, ou spécifications, sont définies à 3σ, ce qui signifie
que la valeur d’un paramètre θk doit appartenir à l’intervalle [µ − 3σ; µ + 3σ], nous
allons simuler quelques fautes, ou défauts, dans le MMA7361L et voir comment varie la
valeur de chaque paramètre du modèle comportemental par rapport à ses spécifications,
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Figure 5.33 – Dispersion des paramètres du modèle comportemental du MMA7361L

si une valeur ne satisfait pas les spécifications du paramètre étudié le circuit est classé
défectueux.

θ1 θ2 θ3 θ4 Résultat du test
Masse déconnectée X X X X Défectueux

Alimentation déconnectée X X X X Défectueux
Sortie déconnectée X X X X Défectueux
Masse et Sortie X X X X Défectueux
court-circuitées

Alimentation et Sortie X X X X Défectueux
court-circuitées

Haute température X X X X Défectueux

Table 5.3 – Identification des circuits défectueux

Le tableau 5.3 montre les différentes fautes injectées dans le circuit, le valeurs des
paramètres du modèle comportemental estimées et la décision de test si l’on considère
que au delà de 3σ le circuit identifié est défectueux.
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Le tableau 5.3 montre que pour les fautes suivantes :
– une déconnexion de l’alimentation du MMA7361L
– une déconnexion de la sortie du MMA7361L
– un court-circuit entre la masse et la sortie
– un court-circuit entre l’alimentation et la sortie

le circuit est bien identifié comme défectueux, puisque toutes les limites de test définies
dans le tableau 5.2 sont violées.

Lorsque la masse est déconnectée, trois valeurs estimées des paramètres du modèle
comportemental sont hors limites de test [µ−3σ; µ+3σ]. Dans le cas où l’accéléromètre est
chauffé à une haute température, toutes les valeurs violent les limites de test tolérées pour
les bons circuits. Ce résultats montre que le comportement de l’accéléromètre MMA7361L
change sous l’influence de la température, cela signifie que ses performances, au moins une
d’entre elles, sont sensibles au changement de température.
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Figure 5.34 – Illustration des limites de test pour les paramètres (θ1, θ2)

La Figure 5.34 présente une projection des résultats d’estimation sur deux dimensions
(θ1, θ2) de l’espace des paramètres. On y présente les deux premiers paramètres du modèle
comportemental, les bons circuits, le circuit pour lequel la masse est déconnectée et le
circuit chauffé à haute température. Graphiquement, nous observons clairement que les
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Figure 5.35 – Comportement de l’accéléromètre en fonction de la tension d’alimentation

deux circuits sont défectueux dès lors que l’un des deux paramètres θ1 et θ2 est en dehors
de la zone tolérée pour les bons circuits.

La réponse de l’accéléromètre dépend de la tension d’alimentation appliquée. La Figure
5.35 montre comment se comporte l’accéléromètre pour différents niveaux d’alimentation.
Le MMA7361L commence à réagir à partir d’un niveau de tension de 1.8V , en desous de
cette valeur l’accéléromètre ne réagit pas.

La Figure 5.36 montre comment varient les quatre paramètres du modèle comporte-
mental en fonction du niveau d’alimentation de l’accéléromètre appliqué sur l’entrée V dd.
Nous constatons que les valeurs des paramètres du modèle comportemental croient avec
l’augmentation de la tension d’alimentation.

Pour contrôler la consommation du MMA7361L, nous pourrons définir plusieurs ni-
veaux de consommation, à chaque niveau de consommation est associé une combinaison
de paramètres du modèle comportemental pour laquelle nous définissons des limites de
test. Durant le processus de contrôle, un niveaux de performance est choisi, celui-ci cor-
respond à une combinaison de paramètres du modèle comportemental, l’algorithme de
contrôle vient baisser ou augmenter le niveau d’alimentation actuel d’un pas, défini au
préalable, jusqu’à atteindre le niveau de performance requis en satisfaisant les limites de
test correspondantes.

L’équation de prédiction, présentée par l’équation (5.11), exprime la tension d’alimen-
tation du MMA7361L en fonction des paramètres θ du modèle comportemental. Dans une
application autonome utilisant des batteries, cette équation peut être utilisée comme un
moyen permettant de contrôler (surveiller) le niveau courant des bateries d’alimentation.
Elle est construite par l’algorithme de prédiction basé sur la méthode de Branch & Bound
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Figure 5.36 – Test de l’accéléromètre pour différentes valeurs de VDD

a été présenté dans le chapitre 4 est donnée par l’équation (5.11).

V dd = a0 + a1 θ1 + a2 θ3 (5.11)

Où les valeurs des coefficients ai du modèle (5.11) obtenues après la phase apprentissage
de l’algorithme sont donnés par l’équation (5.12).

a = [0.36 ; 3.45 ; 23.68]T (5.12)

L’équation (5.11) montre que seulement deux paramètres, θ1 et θ3, sont utilisés pour la
prédiction de la tension d’alimentation. Les deux autres paramètres, θ2 et θ4, ne sont pas
utilisés parce qu’il sont moins corrélés avec la tension d’alimentation et leur intégration
dans le modèle de prédiction n’améliorera pas sensiblement la précision du modèle.

La Figure 5.37 expose les résultats obtenus lors de la recherche du meilleur modèle de
prédiction de la tension d’alimentation de l’accéléromètre en fonction des paramètres θ
du modèle comportemental.

Cette figure montre une bonne prédiction de la tension d’alimentation à partir des
paramètres θ. Le jeu de données utilisé pour la validation du modèle de prédiction obtenu
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Figure 5.37 – Présentation des valeurs prédites en fonction de des valeurs actuelles de la tensions d’ali-
mentation du MMA7361L

donne un coefficient de détermination R2 supérieur à 98% et une erreur quadratique
moyenne de l’ordre de 2e−3.

5.5 Conclusion
Ce chapitre présente deux démonstrateurs qui sont conçus pour la mise en oeuvre de la

technique de contrôle et de test embarqué que nous proposons. Le premier démonstrateur
est constitué d’une carte RF et d’un microcontrôleur de type dsPiC30f4013, est mis en
place pour tester les performances et contrôler la consommation du LNA qu’il contient.
Les programmes nécessaires pour cette validation ont été développés et implémentés sur
le microcontrôleur dsPiC30F4013, puis testés avec succès en utilisant une émulation de
la partie RF. La validation concrète sur la carte RF n’a malheureusement pas pu être
réalisée, à cause des dysfonctionnements que nous avons identifiés sur cette carte dont
la réparation requiert des compétences très spécialisées dans le domaine de la réalisation
des circuits radio-fréquence. Un deuxième démonstrateur constitué d’un accéléromètre de
type MMA7361L et du microcontrôleur dsPiC30f4013 est mis en place pour la démons-
tration pratique des techniques de test et de pilotage embarquées que nous proposons. Les
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résultats obtenus avec ce deuxième démonstrateur montrent que l’algorithme d’identifi-
cation et les techniques de test et de contrôle adaptatif proposés permettent de détecter
les différentes fautes que nous avons injectées au circuit. Leur efficacité doit être étudiée
avec plus de précision, en injectant d’autres types de fautes, et de récupérer encore plus
de séquences entrée/sortie pour pouvoir mieux définir les limites de test. Le contrôle de
l’alimentation du MMA7361L peut être envisagé dès lors qu’une prédiction précise peut
être effectuée en utilisant les paramètres identifiés du modèle comportemental.
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Chapitre 6

Conclusions et perspectives

6.1 Conclusions
En pratique, les cœurs analogiques et mixtes (AMS), ainsi que les systèmes radio-

fréquences (RF), requièrent des tests fonctionnels basés sur un cahier des charges du
dispositif. Pour les systèmes AMS et RF, le test fonctionnel est un test très complexe et
nécessite un temps d’application très long et des équipements de test coûteux. Le prix
d’un testeur destiné aux circuits AMS et RF, selon les options choisies, peut être de l’ordre
de 1,2 millions de dollars. Le coût extrêmement élevé, du matériel de test pour les blocs
AMS et RF est le principal maillon faible du développement des systèmes sur puce (SoCs)
et des systèmes embarqués dans le même boitier (SiPs). Le test de ces systèmes est de-
venu une entrave, pour les industriels, afin d’obtenir un produit final, de haute qualité
respectant le cahier des charges, à bas coût avec un temps de mise sur le marché (TTM)
raisonnable. Ces contraintes rendent la problématique du test de plus en plus complexe
et de plus en plus coûteuse. Le coût du test des bloques AMS et RF peut représenter plus
de 40% du coût total pour certains systèmes, alors que ces bloques ne représentent que
5% à 30% de la surface totale du SoC.

En plus des différentes contraintes imposées par le test des circuits AMS et RF pour
obtenir des systèmes fonctionnels, assurer un certain niveau de performances ou contrôler
la consommation de ce type de circuits est devenu une nécessité et attire l’attention de
plusieurs équipes de recherche. Cette tâche est aussi difficile, car les performances d’un
système AMS ou RF sont fortement liées aux fluctuations du procédé de fabrication, aux
différentes sources de bruit, et aux conditions de l’environnement. Durant le fonctionne-
ment, les fluctuations des valeurs de performances d’un circuit AMS ou RF peuvent les
mener en dehors de leur niveau exigé.

Dans cette thèse, nous proposons une méthode de contrôle adaptatif et de test embar-
qué pour les systèmes AMS et RF. Des résultats de simulation, obtenus sous CADENCE
sur une chaîne RF constituée d’un Mélangeur, d’un oscillateur, d’un LNA et d’un détec-
teur d’enveloppe conçue au sein du groupe RMS du laboratoire TIMA, sont présentés pour
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montrer l’efficacité de notre méthode. La technique que nous proposons met à contribution
les ressources de calcul pour le test et le contrôle de modules AMS et RF. Les performances
de ces ressources sont limitées, ce qui rend le test et le contrôle du système très difficile,
avec la nécessité d’une gestion parcimonieuse des ressources disponibles. Nous proposons
l’utilisation des méthodes d’identification qui peuvent être implémentées sur les ressources
de calcul embarquées. Notre travail consiste à construire dans un premier temps hors ligne,
un modèle comportemental du système et un modèle de prédiction pour chacune des per-
formances de ce système en fonction des paramètres du modèle comportemental retenu.
Et dans un deuxième temps, notre approche consiste à utiliser les modèles précédemment
construits pour le test en ligne et le contrôle du système. Les résultats obtenus avec cet
exemple de simulation sont très satisfaisant et mérite une validation expérimentale pour
mettre en valeur notre technique.

Deux démonstrateurs sont mis en place pour valider expérimentalement la technique
proposée. Le premier démonstrateur est une carte RF contrôlée par un microcontrôleur
de type dsPiC30f. La validation expérimentale de notre technique n’a pas aboutie avec ce
premier démonstrateur pour des problèmes liés à la partie RF de la carte qui nécessitent
des compétences très spécifiques dans le domaine de la radiofréquence. Un deuxième dé-
monstrateur est mis en place, il est constitué d’un accéléromètre capacitif à trois axes.
Cet accéléromètre est contrôlé par le dsPiC30f4013. L’efficacité de notre technique pour
le test de ce type de dispositifs est montrée par les résultats expérimentaux obtenus sur
le modèle alternatif de l’accéléromètre. Ce modèle est dit alternatif parce que nous avons
utilisé l’entrée électrique du système au lieu de soumettre le système à des accélérations
sur les trois axes et de récupérer la réponse correspondante.

6.2 Perspectives
Comme perspectives de ce travail, il serait intéressant d’envisager dans un premier

temps à contrôler soit la sensibilité en utilisant l’entrée g-select, soit la consommation de
l’accéléromètre MMA7361L. Il faudra utiliser la technique proposée, dans un deuxième
temps, en mettant l’accéléromètre sur un pot vibrant pour travailler avec le système com-
portemental réel du MMA7361L et de mettre un capteur optique sur ce pot pour récupérer
l’équivalent de chaque accélération en tension électrique pour reproduire le fonctionnement
réel du système. Concerant les systèmes RF, il serait intéressant d’envisager une chaine
d’émission ou de récéption pour reproduire en pratique les expériences que nous avons ef-
fectuées en simulation, et de pouvoir, ainsi, contrôler la consommation de l’amplificateur
de puissance ou du LNA qu’elles contiennent.
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Adaptive logical control and test of AMS/RF circuits

Analogue-mixed-signal (AMS) and Radio frequency (RF) devices are required in many applica-
tions such as communications, multimedia, and signal processing. These applications are often
subject to severe area constraints. The complexity of AMS and RF cores, together with shrinking
device dimensions limit accessibility to the internal nodes of the circuit. This makes the test and
the control of this circuit very difficult. Ensuring high test/control quality at low cost for these
AMS and RF designs has become an important challenge for test engineers. RF and AMS cores
are generally incorporated in a chip including large digital components as microprocessors and
memories. The main idea of this work is to develop for these components simple test and control
methods which can be implemented in the embedded resources of the system at low cost. The
proposed techniques use autoregressive models for the devices under test/control. These models
take into account the specific nonlinearities to such devices. Only the behavioural model para-
meters of the system are used to predict the system performances which are necessary to develop
the test signature and/or control the consumption of the circuit. This method is implemented
on a dsPiC30f for testing and controlling two demonstrators : a front-end RF card, designed in
RMS group of TIMA laboratory, and a MMA7361L 3 axis accelerometer.
Key words : Adaptive control, alternate test, recursive identification, least mean square,
performance prediction, autoregressive models, AMS systems, RF systems, microsystems.

Méthode adaptative de contrôle logique et de test de circuits AMS/RF

Les technologies microélectroniques ainsi que les outils de CAO actuels permettent la conception
de plus en plus rapide de circuits et systèmes intégrés très complexes. L’un des plus importants
problèmes rencontrés est de gérer la complexité en terme de nombre de transistors présents dans
le système à manipuler ainsi qu’en terme de diversité des composants, dans la mesure où les
systèmes actuels intègrent, sur un même support de type SiP ou bien SoC, de plus en plus de
blocs fonctionnels hétérogènes. Le but de cette thèse est la recherche de nouvelles techniques de
test qui mettent à contribution les ressources embarquées pour le test et le contrôle des modules
AMS et RF. L’idée principale est de mettre en œuvre pour ces composantes des méthodes de
test et de contrôle suffisamment simples pour que les ressources numériques embarquées puissent
permettre leur implémentation à faible coût. Les techniques proposées utilisent des modèles de
représentation auto-régressifs qui prennent en comptes les non linéarités spécifiques à ce type de
modules. Les paramètres du modèle comportemental du système sont utilisés pour la prédiction
des performances du système qui sont nécessaire pour l’élaboration de la signature de test et le
contrôle de la consommation du circuit. Deux démonstrateurs ont été mis en place pour valider
la technique proposée : une chaine RF conçue au sein du groupe RMS et un accéléromètre de
type MMA7361L.
Mots clés : Contrôle adaptatif, test alternatif, identification récursive, moindres carrés, prédic-
tion de performances, modèles autorégressifs, systèmes AMS, systèmes RF, microsystèmes.
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