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Introduction

Le marché des circuits dédiés a I'Internet des Objets (IOT pour « Internet Of Things
») est en plein développement. On estime que 22 milliards d’objets sont connectés a Inter-
net en 2019. Selon les derniéres prévisions, leur nombre devrait atteindre les 75 milliards
en 2025. Les circuits dédiés a I'internet des objets sont généralement des systémes sur puce
(SoC pour « System-on-Chip »). Les fonctions digitales (micro-contrdleur, mémoire. . . )
et RF sont intégrées au sein du méme boitier.

Le développement de I'IOT comporte néanmoins de nombreux challenges. Un de ces
challenges est la réduction du cott des produits et notamment le cotit de production as-
socié au test de la partie RF. Le test des circuits intégrés est une étape essentielle afin de
fournir au client des produits fonctionnels de qualité garantis par le respect de spécifica-
tions strictes.

Cette theése est une collaboration entre le LIRMM (Laboratoire d’Informatique Ro-
botique et Microélectronique de Montpellier) et NXP Semiconductors dans le cadre du
projet européen HADES (« Hierarchy-Aware and secure embedded test infrastructure for
Dependability and performance Enhancement of integrated Systems »).

L’étude se concentre sur la mise au point d’un test de production pour un produit
ZigBee fonctionnant a 2,4 GHz. Le test de ce type de composant est effectué en mesurant
divers paramétres (EVM, puissance, spectre). Pour cela, des équipements de test RF trés
coliteux sont utilisés. De plus, la quantité de ressources RF disponibles sur chaque équi-
pement de test est limitée réduisant le nombre de circuits testables en paralléle.

L’approche étudiée ici consiste a utiliser un équipement de test digital a la place d’'un
équipement de test RF. Une acquisition sous-échantillonnée binaire du signal RF est réa-
lisée. Un algorithme de post-traitement permet la reconstruction du signal en phase et
en amplitude a partir du vecteur binaire résultant de ’acquisition. Le signal reconstruit
est ensuite utilisé pour effectuer le test du circuit. Cette approche d’utilisation d’un canal
testeur digital pour 'analyse de signaux analogiques/RF a déja fait 'objet de deux théses.
La premiére a posé les bases de reconstruction d’un signal depuis une acquisition binaire
sur-échantillonnée. La deuxiéme a proposé une méthode de mesure de bruit de phase pour
des produits RF délivrant en signal a fréquence intermédiaire.

Le premier chapitre décrit le contexte de ce travail, les tests classiquement effectués
sur un émetteur, les solutions existantes dans la littérature et celles utilisées en production.

Le second chapitre présente le fonctionnement et les spécificités d’un émetteur ZigBee.
Le signal généré peut étre affecté par divers défauts susceptibles d’affecter la qualité de
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la communication. Un modéle numérique de 1’émetteur intégrant ’ensemble des carac-
téristiques spécifiques a un signal ZigBee ainsi que la possibilité d’injecter des défauts
est développé. Les fonctions de test logicielles permettant d’analyse du signal RF sont
également développées.

Le résultat de 'acquisition d’un signal RF par un canal digital est une séquence de 0
et de 1. Ce vecteur binaire doit étre traité afin d’obtenir une image du signal RF original.
Le troisiéme chapitre présente les traitements développés a cet effet. Divers défauts de
I'instrument de mesure (canal digital du testeur) peuvent également affecter la qualité du
signal reconstruit. L’influence de ces défauts est également étudiée.

Finalement, la solution proposée est validée dans le dernier chapitre. Un banc de test
permettant la validation des algorithmes dans des conditions parfaitement maitrisées a
été congu et exploité dans un premier temps. Dans un deuxiéme temps, la solution est
validée dans un milieu industriel en utilisant les canaux digitaux d’un équipement de test
automatique.
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Chapitre 1

Contexte et état de 'art

1.1 Généralités

Le test des circuits intégrés est une étape essentielle dans le processus de leur fabri-
cation. En effet, le role du test est de garantir le bon fonctionnement de chaque circuit
fabriqué et de vérifier que les circuits livrés aux clients respectent les spécifications.

Le circuit peut étre testé a deux niveaux différents par le fabricant de circuits intégrés :
sur wafer et une fois encapsulé. Le test intervient aussi par la suite & d’autres niveaux au
cours du processus d’intégration : test sur carte (PCB pour « Printed Circuit Board »),
test du systéme complet chez 'intégrateur, et test du systéme complet en fonctionnement
dans l’environnement du client. Il est important de détecter un circuit ne répondant
pas aux spécifications le plus tot possible afin de limiter les colits associés & une piéce
défectueuse (figure 1.1) [1].

Niveau de détection Cotit de remplacement
Puce sur wafer 0,1
Circuit encapsulé 1
Carte imprimée (PCB) 10
Systéme complet chez 'intégrateur 100
Systéme complet en fonctionnement dans I’environnement 1000
du client

FIGURE 1.1 — Cotit de remplacement a différents niveaux de détection

Concernant le test de production réalisé par les fabricants de circuits intégrés, les cir-
cuits numériques sont aujourd’hui trés majoritairement testés avec une approche structu-
relle qui consiste & vérifier que le circuit ne contient pas de défauts de fabrication vis-a-vis
d’un modele de fautes donné. Les performances du circuit ne sont donc pas directement
mesurées. Cette approche a permis de réduire significativement le cotit du test des circuits
numériques au cours des derniéres décennies, notamment en développant des solutions ef-
ficaces de DfT (« Design-for-Test ») et BIST (« Built-In Self-Test »). En revanche, da
a l'absence de modéles de fautes reconnus dans le domaine analogique, les circuits ana-
logiques/RF sont testés avec une approche orientée spécifications, c’est-a-dire qu’il s’agit
de réaliser une mesure directe des performances du circuit et de vérifier qu’elles se si-
tuent dans un intervalle de tolérance conforme aux spécifications. Cette approche permet
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d’obtenir une bonne qualité de test, mais engendre un cotit de test trés élevé par rapport
aux circuits numeériques. Ainsi, bien que les fonctions analogiques/RF n’occupent souvent
qu'une surface trés limitée dans les systémes intégrés (typiquement 10 a 20 %), le coiit
du test de ces fonctions est un contributeur majeur au cott total du test du systéme. A
titre d’exemple dans [2], le cott du test des parties RF représente 40 % du cotit de test
total du SoC (« System-on-Chip » ).

Que ce soit pour des circuits numériques ou analogiques/RF, le test de production
s’effectue en utilisant un équipement de test automatique (ATE pour «Automatic Test
Equipment »). En effet, il s’agit d’étre capable de vérifier un volume trés important de
circuits, typiquement plusieurs millions par an. Il est donc primordial d’éviter autant
que possible les manipulations de circuits d’un appareil & un autre, et de privilégier une
solution ou l'ensemble des tests a appliquer sur un circuit sera réalisé par un seul et
méme équipement. C’est le role d’'un ATE qui dispose de diverses ressources permettant
la gestion de l'alimentation du circuit, I'application de stimuli de test et ’analyse des
réponses, ainsi que le séquencement des différents tests a appliquer. En fonction du type
de circuits a tester, cet appareil peut étre équipé de différents types de ressources. On
peut notamment distinguer (du moins cotiteux au plus coiiteux) :

— canaux numériques
— canaux analogiques

— canaux RF

Les canaux numériques sont destinés a la génération et a la capture de signaux élec-
triques correspondant aux séquences binaires stockées dans la mémoire du testeur. Les
ressources nécessaires pour réaliser cette mise en forme sont relativement simples (driver,
comparateur, échantillonneur); d’autres ressources sont également présentes pour per-
mettre des mesures DC, voire des mesures temporelles pour certains types de canaux
numeériques (en option). Les canaux numériques standards équipent généralement la ver-
sion de base d'un ATE en nombre relativement important. Il est possible de rajouter des
canaux supplémentaires si 'on désire augmenter les capacités multi-site du testeur (test
de plusieurs circuits en paralléle).

Les canaux analogiques sont utilisés pour générer/capturer des signaux analogiques
quelconques dans la gamme de fréquence allant de quelques centaines de Hz a quelques
centaines de MHz. Ces canaux s’appuient sur une architecture & conversion directe, a
savoir un convertisseur numérique-analogique (DAC pour « Digital-to-Analog Converter)
pour la génération des stimuli de test a partir des données numériques stockées dans la mé-
moire testeur, et un convertisseur analogique-numérique (ADC pour « Analog-to-Digital
Converter ») pour la numérisation des réponses de test. En raison de cette architecture
a conversion directe, ces canaux sont limités en termes de fréquence de signal utile (infé-
rieure au GHz). Ces canaux sont disponibles en option et compte tenu de leur cotit par
rapport au colit d'un canal numérique (typiquement 5 a 10 fois plus élevé), leur nombre
sera en général bien plus faible.

Finalement les canaux RF sont destinés a la génération et I’analyse de signaux haute
fréquence (supérieure au GHz). Tout comme les canaux analogiques, ils utilisent un DAC
et un ADC pour la génération/numération des signaux, mais ces opérations sont effec-
tuées a une fréquence intermédiaire (typiquement quelques dizaines de MHz), fréquence
bien inférieure a la fréquence de signal du circuit sous test. Ces canaux utilisent donc
des composants supplémentaires (mélangeurs, filtres, ...) pour réaliser la transposition
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du signal & fréquence intermédiaire généré par le DAC vers une fréquence plus élevée
(conversion supradyne ou « up-conversion » ), ou la transposition du signal haute fréquence
regu depuis le circuit sous test vers la fréquence intermédiaire (conversion infradyne ou «
down-conversion » ) pour étre numérisé par I’ADC. Ces canaux sont disponibles en option.
Compte tenu de leur complexité et donc de leur cott (typiquement, un facteur 50 a 100
sépare le cotit d'un canal RF et le colit d’'un canal numérique), un testeur ne sera équipé
que d’un nombre limité de ce type de canaux.

De facon générale, afin de réduire le cotit du test de production des circuits intégrés,
il est possible de jouer sur 3 paramétres :

— diminuer le cotit de I'équipement de test,
— diminuer le temps de test,

— augmenter le nombre de circuits testés simultanément.

Dans le cas de circuits RF, le signal a analyser est en général un signal modulé avec une
porteuse a une fréquence élevée (2,4 GHz dans notre application). La solution aujourd’hui
mise en ceuvre dans le milieu industriel repose sur l'utilisation d’un testeur équipé de
canaux RF. Le cott de 'équipement de test nécessaire est donc ’élément prépondérant
dans le cotit du test de ce type de produit.

1.2 Solution de test utilisée pour les transceivers RF

Le principe utilisé par un canal testeur RF pour la capture et I'analyse des signaux
RF modulés est similaire & celui utilisé par un analyseur de signaux vectoriels (VSA pour
« Vector Signal Analyzer ») [3]. En particulier, le principe consiste & ramener le signal
a analyser a une fréquence plus faible en utilisant une technique de transposition de
fréquence afin de pouvoir réaliser des mesures d’amplitude et de phase compatibles avec
la bande passante de l'instrument. L’architecture générale d’un tel instrument s’organise
autour de deux parties principales, une premiére dédiée a la transposition en fréquence et
la numérisation du signal, et une deuxiéme dédiée a ’analyse du signal en utilisant des
techniques de traitement numérique du signal (figure 1.2).
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FIGURE 1.2 — Principe de la capture et 'analyse d’un signal RF modulé par un VSA

Le signal en entrée de I'instrument est un signal RF & une fréquence f,. Ce signal est
multiplié par un autre signal (généré par un oscillateur local) a une fréquence f; proche
de la fréquence du signal d’entrée. Le signal en entrée est ainsi transposé autour de 2
fréquences : f1 + f, et fi — f,. Un filtre passe-bande est utilisé pour ne conserver que la
composante basse fréquence du signal et éviter du repliement de spectre. Le signal résul-
tant est un signal a fréquence intermédiaire qui est ensuite numérisé par un Convertisseur
Numérique Analogique (ADC).

Une fois I'acquisition réalisée, des opérations de traitement numérique du signal sont
exécutées par un DSP (« Digital Signal Processor ») pour séparer les deux composantes
principales du signal (composante en phase et composante en quadrature de phase) et
implémenter différents tests. Dans le contexte du test de production d’un circuit RF, la
vérification de la chaine d’émission implique 4 types de test détaillés ci-dessous :

1.2.1 Test fonctionnel

L’objectif de ce test est de vérifier la fonction premiére de la chaine d’émission, & savoir
sa capacité a transmettre correctement un message d’information codé par une séquence
binaire. Pour cela, une séquence de données binaires est émise par le circuit. L’équipement
de test numérise le signal RF généré et effectue la démodulation. Le résultat binaire de
la démodulation doit étre identique a la séquence en entrée du modulateur de la chaine

d’émission.
Circuit sous , .
Démodulation
test

Signal RF

01101 ——

Y

FIGURE 1.3 — Test fonctionnel

16



1.2.2 Test de puissance

Le circuit doit délivrer une puissance suffisante. Si ce n’est pas le cas, la portée de la
communication sera affaiblie. Cependant, en fonction de la fréquence porteuse utilisée, un
certain niveau de puissance ne doit pas étre dépassé afin de respecter les normes en vigueur.
L’objectif du test de puissance est de vérifier que la puissance émise par le circuit est
conforme aux spécifications, sur ’ensemble de la gamme possible pour la programmation
en puissance du circuit. En pratique, le niveau de puissance est généralement vérifié pour
trois niveaux de programmation (typiquement +10dBm, 0dBm et -10dBm).

Concrétement pour chaque programmation de puissance, I’équipement de test réalise
une mesure de la tension créte (V) ou efficace (Vgas) du signal émis par le circuit sur
une impédance caractéristique (Zp) ; la puissance correspondante est calculée avec :

_ V_p2 _ Vius
2%, Zo

(1.1)

1.2.3 Test de masque spectral

Le spectre du signal émis doit respecter un gabarit (figure 1.4) défini par les normes de
communication. Notamment, les lobes du spectre et les possibles harmoniques ne doivent
pas dépasser une certaine puissance afin de ne pas interférer avec d’autres communications.
Concrétement, I’équipement de test calcule le spectre du signal capturé avec une FFT («
Fast Fourier Transform ») et vérifie que le spectre obtenu rentre dans le gabarit spécifié.
Ce test de masque spectral est effectué a la puissance maximale que le circuit peut délivrer.

) S ool

FIGURE 1.4 — Exemple de masque spectral

Pour un produit ZigBee, le gabarit imposé par la norme IEEE 802.15.4 est illustré sur
la figure 1.5. Les troisiémes lobes secondaires situés a 4+ 3,5MHz de la fréquence porteuse
doivent avoir une puissance inférieure de 20 dBm & la puissance du lobe principal et leur
puissance ne doit pas excéder -30dBm. La norme spécifie également que ’analyse doit
étre effectuée avec une résolution fréquentielle de 100 kHz et un filtre vidéo de 1 kHz.
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FIGURE 1.5 — Masque spectral selon la norme IEEE 802.15.4

1.2.4 Mesure du vecteur d’erreur sur la constellation (EVM)

Le dernier test qui doit étre réalisé porte sur la qualité de modulation du signal émis.
La métrique classiquement utilisée pour quantifier cette qualité est I’amplitude du vecteur
d’erreur, plus connue sous son acronyme anglo-saxon EVM (« Error Vector Magnitude
»). Cette mesure est réalisée a partir du diagramme de constellation.

En effet dans une modulation numérique, chaque symbole peut étre représenté par
un nombre complexe dont le module correspond a 'amplitude et I'argument & la phase
du signal modulé a l'instant de réception du symbole. Chaque symbole peut donc étre
positionné dans un systéme de coordonnées bidimensionnel avec comme abscisse la com-
posante réelle (axe des I ou « en-phase ») et comme ordonnée la composante imaginaire
(axe des Q ou « en-quadrature). L’ensemble des symboles regus constitue le diagramme
de constellation.

Dans le cas d’un circuit idéal, I’emplacement des points de la constellation est par-
faitement connu et ne dépend que du type de modulation utilisée. Toutefois dans le cas
d’un circuit réel, diverses imperfections du circuit peuvent entrainer une légére différence
entre la constellation souhaitée (idéale) et la constellation obtenue physiquement. L’EVM
est une mesure de cette différence et est représentatif de la qualité du signal modulé. Si
I’EVM est trop important, le récepteur risque d’avoir des difficultés & démoduler le signal
regu. Certains bits requs peuvent étre erronés [4,5], entrainant une augmentation du BER
(Bit Error Rate).

Concrétement, 'EVM se calcule a partir des vecteurs d’erreur mesurés dans le di-
gramme de constellation pour chaque symbole recu, ot le vecteur d’erreur est défini comme
la différence entre la position du symbole regu et la position idéale (figure 1.6). La moyenne
quadratique du module de ces vecteurs d’erreur sur ’ensemble des symboles, normalisée
par 'amplitude maximale du signal, donne ’'EVM.
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FIGURE 1.6 — Vecteur d’erreur sur la constellation

Tout comme le test de masque spectral, la mesure d’EVM est réalisée a la puissance
maximale que le circuit est capable de délivrer. En effet, il s’agit du cas le plus défavorable
ou l'amplificateur de puissance est le plus susceptible de dégrader la qualité du signal
généré.Pour un produit ZigBee, la norme IEEE 802.15.4 spécifie que 'EVM doit étre
inférieur a 35% et qu’il doit étre mesuré sur 1000 symboles. Il est aussi spécifié que 'EVM
doit étre calculé en compensant I'offset de fréquence et de phase.

1.3 Etat de Dart

Dans le cadre du test de production des transceivers RF, les tests présentés précédem-
ment sont effectués en utilisant un ATE équipé de canaux RF. Le principal probléme de
cette solution réside dans le cott trés élevé de ces canaux RF. On peut trouver dans la
littérature différentes approches visant a relacher les contraintes sur I’équipement de test
nécessaire..

Dans [6], une approche basée sur le test indirect par apprentissage est étudiée pour
un modulateur GMSK (« Gaussian Minimum Shift Keying »). L’EVM est prédit en
utilisant des mesures indirectes ne nécessitant pas 'utilisation de ressources de test RF,
a savoir des mesures provenant de divers capteurs intégrés dans la partie RF du circuit.
Les capteurs utilisés sont un capteur de courant (CS), un détecteur d’enveloppe (ED)
et 3 capteurs DC. Ces capteurs fournissent des données représentatives des variations
du processus de fabrication dans les différentes parties du circuit. A partir de données
générées par simulation de Monte-Carlo, une fonction de régression a été entrainée pour
prédire 'EVM. Cette approche permet d’aprés les résultats de simulation une prédiction
d’'un EVM compris entre 7 et 40% avec une précision de 2,27%.
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FIGURE 1.7 — Exemple de capteurs utilisé pour la prédiction de 'EVM avec une technique
de test par apprentissage

Une autre technique étudiée dans [7, 8] consiste a calculer numériquement 'EVM a
partir de mesures des performances des divers composants du systéme. Trois mesures sont
prises en compte : le gain, le point d’interception du troisiéme ordre (IIP3) et le rapport
signal sur bruit (SNR) (figure 1.8). Cette approche est étudiée pour une modulation de
type QAM (« Quadrature Amplitude Modulation »). Elle permet d’éliminer totalement la
mesure EVM du test, mais nécessite le développement d’un modéle complexe des possibles
défauts du transceiver. La couverture de cette approche est toutefois limitée. Des défauts
susceptibles de dégrader 'EVM peuvent ne pas affecter les trois paramétres mesurés,
conduisant a une erreur de calcul de 'EVM et & un test erroné.

QY Ideal
RX
9 Base " %

band Base
1) band

—0/2]| 6/2

|
90°

®

FIGURE 1.8 — Modéle du transmetteur avec les non-idéalités prises en compte pour calculer
I'EVM

Dans [9], un module (figure 1.9) vient s’intercaler entre un équipement de test digital
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et le circuit sous test (DUT pour « Device Under Test »). Ce module intégre un FPGA
et un émetteur-récepteur RF calibré. Ce dernier effectue le test du circuit. Il est controlé
par le FPGA qui ne transmet & ’ATE, par un canal digital, que les données pertinentes
(résultats du test). Cette approche est utilisée sur un produit 3G pour effectuer un test
de puissance et un test de fonctionnement du récepteur.

Ref clock » PLL [~ Attn
(25MHz) || TDRAM Jo u H T rr

JTAG <|*[PROM ] [I RF - Souree

aTEIF < ———FPGA—| CMU [ |C |- gr

SPI DigRF o] Meas.
......................................... —
ADC | oy
| T f Pwr LO '
i Det M |»
IF Drv | |Pwr Det

DigRF Analog I
Input

FIGURE 1.9 — Architecture du module de test réalisé

Dans [10], le processeur intégré dans le SoC est utilisé pour implémenter un test com-
plet de la partie RF (masque spectral, puissance, EVM) (figure 1.10). Seules les ressources
numériques de ’ATE sont utilisées pour charger le programme de test et lire les résultats
du test. Des composants externes tels qu'un atténuateur et un détecteur de puissance sont
présents sur la carte de test et controlés par le processeur du DUT. Il s’agit donc d'une
approche de type « Built-Out Self-Test » (BOST) qui consiste a relacher les contraintes
sur I’équipement de test en transférant une partie des ressources depuis le testeur vers la
carte d’interface. Pour effectuer la mesure de 'EVM et le test de masque spectral, une
technique de rebouclage est utilisée. Le récepteur du circuit numeérise le signal RF aprés
conversion & une fréquence intermédiaire.
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FIGURE 1.10 — Solution de self-test d’'un combo SoC sur un ATE digital

Dans [11], une carte de test octo-site est développée pour tester des produits WLAN.
Chaque site utilise le principe de 'analyseur de signal vectoriel pour analyser le signal
RF du DUT. Les composants réalisant le VSA sont dimensionnés pour permettre un
test correct d’un transceiver WLAN. Un générateur arbitraire de signal et un diviseur
de puissance sont utilisés pour la génération du signal RF source. Il s’agit la aussi d’une
solution de type « BOST », qui vise également a augmenter le débit du test par une
utilisation du test multi-site.

RF-capture #1

¢© RF-capture #8

FIGURE 1.11 — Test octo-site de tranceivers WLAN

1.4 Positionnement de la thése

L’objectif de cette thése est de réduire le cotit du test de production des transceivers
ZigBee. Ce type de produit se trouve dans de nombreux objets connectés, utilisés notam-
ment dans le domaine en plein développement des maisons et batiments intelligents («
Smart Home »).
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En production, ces produits sont testés en utilisant des ressources RF [12] utilisant
le principe de l'analyseur de signal vectoriel, notamment pour la vérification du signal
RF modulé a 2.4GHz délivré par la chaine d’émission. La stratégie que nous avons choisi
d’explorer a pour objectif le développement d’une solution basée uniquement sur une ac-
quisition directe du signal RF avec un canal testeur numérique standard, ce qui réduirait
considérablement le cott de I’équipement de test. Tous les paramétres mesurés en produc-
tion (EVM, puissance, masque spectral) devront pouvoir étre adressés. Ce travail s’inscrit
dans la continuité des théses de Nicolas Pous [13] et de Stéphane David-Grignot [14]. La
premiére thése a posé les bases de I'analyse de signaux analogiques/RF modulés avec des
formats élémentaires de modulation via des ressources de test digitales. La deuxiéme a
proposé des solutions de mesure de bruit de phase pour circuits RF complexes délivrant
un signal & fréquence intermédiaire, via des ressources de test numériques.

Le principe général de I'approche proposée est d’effectuer une acquisition 1-bit du
signal RF avec un canal testeur numérique standard, puis d’analyser ce signal 1-bit a I'aide
d’algorithmes de post-traitement dédiés a la reconstruction du signal original. Comme le
montre la figure 1.12, un canal digital comprend un comparateur qui transforme le signal
électrique recu en un signal binaire, suivi d’'une bascule qui mémorise la donnée binaire
a une cadence définie par ’horloge testeur. Un canal digital réalise donc une opération
de « level-crossing » suivie d'une opération d’échantillonnage. Le signal est ainsi converti
en une séquence de 0 et de 1. Tout 'enjeu consiste a développer des algorithmes de post-
traitement capables de retrouver les caractéristiques essentielles du signal original a partir
des informations contenues dans la séquence binaire capturée.
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FIGURE 1.12 — Approche proposée avec une acquisition directe du signal RF par un canal
testeur numérique standard

Dans notre contexte, de fortes contraintes pésent sur la mise en ceuvre de cette stra-
tégie. En effet, le signal RF a analyser a une fréquence de 2,4 GHz, alors qu’un canal
de testeur digital standard ne peut pas échantillonner a une fréquence supérieure a 1,6
GS/s [15]. L’algorithme de post-traitement doit donc étre capable de reconstruire le signal
RF a partir uniquement de données binaires, et avec une résolution temporelle trés limitée.
A noter qu’il existe des équipements digitaux capables d’échantillonner & des fréquences
supérieures comme 9GS/s [16], ce type d’option étant toutefois plus cotiteux.
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Cette stratégie suppose que le signal binaire représente d’une certaine maniére le signal
RF original malgré 'opération de level-crossing et le sous-échantillonnage.

On peut trouver dans la littérature certains éléments encourageant ces suppositions.
Le concept de level-crossing est aujourd’hui utilisé dans de nombreux domaines de la
microélectronique. Dés 1992, cette technique a été étudiée pour réaliser par exemple un
récepteur FM [17]. Cette technique a également été mise en ceuvre sur des modulations
de phase dans [18-23]. La possibilité de réaliser la démodulation d’un signal RF, a partir
d’une acquisition binaire est ainsi déja démontrée.

Les techniques de sous-échantillonnage sont elles aussi bien étudiées. Dans [24], le
sous-échantillonnage est utilisé pour estimer la fréquence instantanée d’un signal dans
le cadre d'une application radar. Des techniques de sous-échantillonnage sont également
utilisées dans [25,26] pour 'analyse spectrale de signaux modulés. Dans [27] un signal
digital & une fréquence fj est échantillonnée & une fréquence inférieure f;. Le résultat de
I’acquisition est un signal a une fréquence f, = fy — fs. Cette technique est utilisée dans
le cadre d'un « Built-In Self-Test » (BIST) pour effectuer des mesures précises de timing.
Toujours dans le cadre d’un test BIST, dans [28], le sous-échantillonnage est utilisé pour
mesurer le temps de monté/descente de signaux digitaux.

La technique de level-crossing n’a toutefois jamais été utilisée en combinaison avec du
sous-échantillonnage, ce qui est ’approche originale que nous avons choisi de prospecter
dans cette thése.

1.5 Conclusion

Ce chapitre a introduit la solution utilisée en production pour le test des circuits RF
et les solutions proposées dans la littérature pour en réduire le cotit. Certains défauts
des émetteurs peuvent affecter la qualité du signal généré. Un signal de mauvaise qualité
augmente la probabilité qu’une erreur soit commise a la démodulation par le récepteur.
Cela peut aussi brouiller une communication ayant lieu sur une fréquence voisine au méme
instant. Afin de prévenir cela et de fournir au client un circuit exempt de défauts, plu-
sieurs tests sont effectués. Chaque test couvre un domaine bien précis. Le test fonctionnel,
comme son nom l'indique, garantit la fonctionnalité générale du circuit. Le test de puis-
sance permet de s’assurer que la transmission est effectuée sur une distance correcte (ni
trop longue ni trop courte). Le test de masque spectral permet de s’assurer que I’émission
n’interfére pas avec un canal voisin. Finalement, '’EVM est un indicateur de la qualité du
signal généré.

L’approche de test actuellement utilisée est basée sur 'utilisation d'un ATE équipé
de canaux RF. Cette approche offre une trés bonne qualité de test, mais est extréme-
ment cotiteuse. Parmi les solutions proposées dans la littérature, certaines s’appuient sur
I'insertion d’éléments supplémentaires (capteurs, détecteurs) au sein du circuit, ce qui
nécessite une conception particuliére qui n’est pas toujours possible. D’autres solutions
s’appuient sur l'insertion d’éléments supplémentaires sur l'interface entre le circuit et le
testeur, ce qui permet effectivement de relacher les contraintes sur ’ATE, mais augmente
significativement le cotit de I'interface et pose des problémes de maintenance et stabilité
d’un site de production & un autre. Enfin un grand nombre de ces solutions adressent
seulement certains types de tests et ne permettent pas d’obtenir une couverture de test
compléte (fonctionnalité, puissance, masque spectral, EVM). Dans ce contexte, notre ap-
proche qui repose uniquement sur 1'utilisation de ressources de test numériques standard
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constitue une voie prometteuse a explorer. De plus, cette approche offre des perspectives
intéressantes pour tester plusieurs circuits en paralléle, les canaux testeur numériques
étant généralement disponibles en grand nombre sur un ATE.
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Chapitre 2

Modélisation d’un transceiver ZigBee et
développement des fonctions logicielles
pour un test conventionnel

ZigBee est un protocole de communication radio a faible distance développé dans le
but de permettre la communication d’objets avec une bonne fiabilité tout en ne nécessi-
tant qu’une faible puissance. La norme IEEE 802.15.4 [29] définit les couches physiques
et MAC du protocole ZigBee.

Afin de développer une nouvelle solution pour le test de transceiver ZigBee, il est tout
d’abord nécessaire de comprendre la couche physique du protocole et de maitriser les ca-
ractéristiques essentielles du signal RF transmis. Il est par ailleurs utile de disposer d'un
modéle de transmetteur ZigBee qui puisse étre implanté dans un environnement de calcul
numérique afin de simuler le circuit sous test. Il est également utile d’intégrer a ce modéle
la possibilité de simuler divers défauts susceptibles d’étre présents sur le circuit sous test.
Finalement, il est aussi intéressant de développer au sein du méme environnement un mo-
dele permettant de représenter le testeur RF, en particulier vis-a-vis des tests classiques
réalisés sur ce type de produit. Le développement de ces différents modéles fait I'objet de
ce chapitre.

La premiére section présente le fonctionnement d’un transmetteur ZigBee & 2,4 GHz
ainsi que sa modélisation. La deuxiéme partie s’intéresse aux possibles défauts du modu-
lateur. Enfin, la derniére partie présente les fonctions logicielles développées pour simuler
les opérations de traitement du signal réalisées par le testeur dans le cadre du test de
production d’un transceiver ZigBee.

2.1 Transmetteur ZigBee

La norme IEEE 802.15.4 spécifie les trois bandes de fréquences ISM (Industrielle Scien-
tifique et Médicales) utilisables par le protocole ZigBee. La premiére située a 868 MHz est
disponible uniquement en Europe avec un débit de 20 kbit/s. La deuxiéme bande située a
915 MHz est uniquement disponible aux Etats-Unis et en Australie. Elle propose un débit
de 40 kbit/s. La derniére bande se situe a 2,4 GHz. Disponible dans le monde entier, elle
offre a l'utilisateur un débit de 250 kbit/s.

Dans cette étude, nous nous intéressons au test d’un émetteur fonctionnant dans cette
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derniére bande. Seize canaux compris entre 2,405 et 2,48 GHz et espacés de 5 MHz sont
disponibles (figure 2.1).

ATANARARATANARANARARARARATANANA

2410 2415 2420 2425 2430 2435 2450 2455 2460 2470 2475
CH:11 CH:12 CH:13 CH:14 CH:15 CH:16 CH:17 CH:18 CH:19 CH:20 CH:21 CH:22 CH:23 CH:24 CH:25 CH:26

FIGURE 2.1 — Canaux ZigBee

Les différents parameétres relatifs au format de modulation et a la technique d’encodage
sont reportés dans cette section, tels que spécifiés dans la norme.

2.1.1 Quadrature Phase Shift Keying (QPSK)

Un modulateur ZigBee utilise un format de modulation de phase numérique dérivé
d’une modulation appelée « Quadrature Phase-Shift Keying » (QPSK). Le principe de ce
type de modulation est de transmettre les informations binaires au moyen d’un signal de
référence (la porteuse) dont la phase pourra prendre 4 valeurs différentes.

La figure 2.2 présente le schéma bloc d’'un modulateur QPSK. Les bits de données a
transmettre sont séparés sur 2 voies I et ) (les bits pairs sur la voie I et les bits impairs
sur la voie Q). Le débit sur les voies I et Q est donc divisé par 2 par rapport au débit
en entrée du modulateur. Un encodage de type Non-Retour a Zéro (NRZ) est ensuite
appliqué. Sur la voie I, le résultat de '’encodage NRZ est multiplié par un cosinus a la
fréquence porteuse f,. La méme opération est réalisée sur la voie Q en utilisant un sinus
a la place d'un cosinus. Le résultat de ces deux modulations intermédiaires est ensuite
ajouté pour former le signal modulé. La figure 2.3 illustre les signaux observés a différents
endroits du modulateur (aprés 'encodage NRZ et aprés la multiplication sur les voies I
et Q, en sortie du modulateur).

Bits pairs | Encodeur | E M,
D NRZ -
(0',1) (-1,1)
Bits Convertisseur [ E PSK
(0,1) | sérieparallele cosinus
(0,1)
Dq Encodeur (-1,1) (-sin,+sin)
Bits impair NRZ Eq Mo

sinus

FIGURE 2.2 — Modulateur QPSK
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i(s) x 106
Signal module

-1 L 1 1 1 I I
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i(s) %108

FIGURE 2.3 — Signaux a différents endroits d’'un modulateur QPSK

Le signal modulé peut donc présenter 4 valeurs différentes de phases : 45°, -45°, +135°,
-135° (figure 2.4 ). Chacune de ces valeurs correspond a un symbole, codé par deux bits
de données. La fréquence symbole est ainsi divisée par deux par rapport a la fréquence
des bits en entrée du modulateur.

QPSK
01 11
00 10

FIGURE 2.4 — Constellation d'une modulation QPSK

Cette modulation présente comme inconvénient la possibilité de présenter des sauts de
phase pouvant aller jusqu’a 180°. Un saut de phase de 180° engendre une large incursion
en fréquence instantanée et un passage de ’amplitude par 0, ce qui nécessite 'utilisation
d’un amplificateur de puissance linéaire. De plus, la disparition du signal durant un bref
instant complique fortement la tache du récepteur qui peut se désynchroniser durant
ce court instant. Cette modulation est donc trés peu utilisée en pratique sans quelques
modifications.
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2.1.2 Offset Quadrature Phase Shift-Keying (OQPSK)

Pour pallier aux défauts cités précédemment, une variante appelée « Offset Quadrature
Phase-Shift Keying » (OQPSK) peut étre utilisée. C’est ce format qui est spécifié dans la
norme [EEE 802.15.4 pour la bande de fréquence a 2,4 GHz.

Dans cette variante, un délai d’une période de un bit est ajouté sur la voie Q (figure
2.5). Cela empéche les données de changer simultanément sur les voies I et Q. La donnée
sur la voie I change au milieu de la donnée sur la voie Q et inversement. Il se produit
donc un changement de symbole & chaque période Ty;. La fréquence symbole est ainsi
égale a la fréquence bit. Grace a cet offset, les sauts de phase sont limités a 90° (figure
2.6). Le passage de 'amplitude par 0 est également éliminé, évitant ainsi le besoin d'un
amplificateur de puissance linéaire et la possible perte de synchronisation du récepteur.

—| 2T, |-

I-Phase | co | C | Cy | | | | c30|

Q-Phase | 1 | C3 | Cs l I I ‘ 031|

Thlt

FIGURE 2.5 — Offset sur la voie Q

QPSK 0QPSK
01 11 01 11
00 10 00 10

FIGURE 2.6 — Comparaison des constellations QPSK et OQPSK

2.1.3 Half-sine pulse shaping

La mise en forme d’impulsion (« pulse shaping ») est une technique trés répandue en
télécommunication. Elle est utilisée dans le but de limiter la bande passante occupée par
une transmission. Le risque d’interférence avec une autre communication est ainsi limité.
La norme IEEE 802.15.4 préconise 1'utilisation de ce type de technique et spécifie que
chaque bit de donnée doit étre transformé en une demi-sinusoide, comme illustré sur la
figure 2.7.
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Amplitude (V)
Lem]

0

FIGURE 2.7 — Half-sine pulse shaping

Grace a cette étape, la phase du signal modulé ne présente pas de sauts de phase
discrets mais glisse de fagon permanente sur le cercle trigonométrique (figure 2.8) et
toutes les fluctuations d’amplitude sont éliminées. La modulation devient de type CPM
(Modulation de Phase Continue). La constellation présente un offset de phase de 45° par
rapport a une constellation QPSK (figure 2.9). En effet, lorsque la demi-sinusoide atteint
la valeur 1 sur une voie I ou Q, la valeur sur ’autre voie est de 0 en raison de l'offset.

T T T T T ; T T

sk / —— oaPsK |

ff \ ; — — — 0QPSK with half sine pulse shaping
T
100 b
il

—~ 50 ! i L 1 :
- \ f i \
@
8 ° i
o g \

-50 I

\
-100
Il \
150 b / \

9 92 9.4 95 9.8 10 10.2
i(s) %1078

FIGURE 2.8 — Phase avec et sans half-sine pulse shaping
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01

00

FI1GURE 2.9 — Constellation OQPSK avec half-sine pulse shaping

L’utilisation de cette technique améne une amélioration trés importante de I'efficacité
spectrale de la transmission par rapport & une simple modulation QPSK sans mise en
forme d’impulsion. En effet comme illustré sur la figure 2.10, on observe une trés nette
réduction de I'amplitude des lobes secondaires.

10

OQPSK
OQPSK with half sine pulse shaping

-10

dBm

-20

-30

-40

Aaya A YV
J§ /;/ . \/3\/

24 2401 2402 2403 2404 2405 2406 2407 2408 2409 2.41
Hz % 10®

FIGURE 2.10 — Effet de 'utilisation du half-sine pulse shaping sur le spectre

2.1.4 Direct Sequence Spread Spectrum (DSSS)

L’étalement de spectre ou « Direct Sequence Spread Spectrum » (DSSS) est une tech-
nique utilisée en télécommunication pour diminuer les effets des interférences rencontrées
durant la transmission [30]. Le DSSS peut également étre utilisé dans le cadre de trans-
mission militaire pour dissimuler le signal en augmentant sa ressemblance avec du bruit.

Le principe général de cette technique est de transmettre le signal sur une bande
passante bien plus large que la bande passante correspondant a l'information d’origine.
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Pour cela, les bits du message a transmettre sont modulés avec une séquence de bits
pseudo-aléatoire dont chaque bit (appelé « chip ») a une durée bien plus courte que les
bits du message d’origine.

Pour un circuit ZigBee, les paramétres de mise en ocuvre spécifiés dans la norme sont
illustrés sur la figure 2.11. Les bits d’information sont tout d’abord regroupés en octets,
chaque octet correspondant & 2 symboles de 4 bits. A chacune des 16 valeurs possibles pour
un symbole, une séquence pseudo-aléatoire de 32 bits est associée. Ce sont ces séquences
de 32 bits qui sont présentées a l'entrée du modulateur & la place des 4 bits d’origine.
Le débit disponible pour l'utilisateur est de 250 kbit/s cependant, le véritable débit du
modulateur est de 2 Mbit /s.

— 250 kb/s — 62.5ksym/s i~ 2 Mchip/s — 1 Mchip/s
| i -
nput :
Binary Data > Q
\
each octet'-> 2 symbols each 0 to 15 value -> one ~ 1 Mchip/s
of 4 bits each of the 16 PN sequence,
(0 to 15 decimal value) of 32 chips

FIGURE 2.11 — Mise en ceuvre de I'étalement de spectre par DSSS pour un circuit ZigBee

La bande passante occupée étant ainsi élargie, la communication devient plus résistante
aux interférences ou au brouillage (figure 2.12).

PSD (dBm) PSD (dBm)
A A

) Signal
Signal (After Spreading)

(‘E?ore Spreading) e ‘f Interferer
F E> F

— o -+ > "
250KHz 2MHz

FIGURE 2.12 — Effet de ’étalement de spectre

Les séquences pseudo-aléatoires de 32 bits sont calculées afin de présenter une distance
de Hamming trés importante (figure 2.13). Ainsi, si le signal est endommagé durant la
transmission, le récepteur ayant connaissance des séquences utilisées pourra tout de méme
procéder a la démodulation du signal.
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Symbol

Chip sequence (Cy, C4, Cg, ..., C3)

0

11011001110000110101001000101110

1

11101101100111000011010100100010

00101110110110011100001101010010

00100010111011011001110000110101

01010010001011101101100111000011

00110101001000101110110110011100

11000011010100100010111011011001

10011100001101010010001011101101

10001100100101100000011101111011

2
3
4
5
6
7
8
9

10111000110010010110000001110111

10

01111011100011001001011000000111

11

01110111101110001100100101100000

12

00000111011110111000110010010110

13

01100000011101111011100011001001

14

10010110000001110111101110001100

15

11001001011000000111011110111000

FIGURE 2.13 — Séquences DSSS utilisées dans un circuit ZigBee

2.1.5 Modéle numérique d’un transmetteur ZigBee

Un modéle numérique implémenté dans Matlab® a été développé qui intégre 'en-
semble des caractéristiques décrites dans les paragraphes précédents. Le schéma bloc de
ce modéle est illustré sur la figure 2.14. Le modéle prend en entrée une séquence de bits
correspondant au message a transmettre. Cette séquence de bits est tout d’abord trans-
formée en une séquence de « chips » en utilisant ’encodage DSSS. La séquence de « chips
» est alors appliquée au modulateur OQPSK avec half-sine pulse shaping. La sortie du
modéle est une version numérique du signal RF modulé correspondant a la séquence de
bits d’entrée. Le modeéle a comme parametre la fréquence porteuse f, qui peut étre choisie
parmi 16 valeurs comprises entre 2,405 GHz et 2,48 GHz qui correspondent aux 16 canaux

définis dans la norme.

Séquence
de bits
(message)

Modulateur OQPSK avec half-sine pulse shaping

Encodage
DSSS

Voie I
{ L |Formatage | | pulse
i NRZ shaping
: cos
1 Con\fe_rsion | fréquence [
™ sere ] porteuse 6 [ +
' paralléle 3 v
| s ]

Formatage Pulse Retard
?| Nz shaping [P (T _'®_

FIGURE 2.14 — Modéle numérique d’un transmetteur ZigBee
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2.2 Défauts possibles

Le signal généré par le modulateur peut étre affecté par certains défauts. Ces défauts
dégradent la qualité du signal et peuvent conduire a la réception de données erronées
par le récepteur ou rendre la réception impossible. Les principaux défauts susceptibles
d’affecter le plus la qualité du signal sont I’ « IQ imbalance », le bruit de phase ou la
dérive en puissance [31].

2.2.1 IQ imbalance

L’IQ imbalance peut se manifester par un déséquilibre entre 'amplitude de la voie I
et "amplitude de la voie Q ou par un déphasage différent de 90° entre la porteuse de la
voie I et la porteuse de la voie Q. En raison de I'utilisation du half-sine pulse shaping, le
signal RF modulé présente normalement une amplitude constante ; si un tel déséquilibre
est présent, le signal RF modulé présente alors des fluctuations d’amplitude sinusoidales
a la fréquence symbole (ici 1 MHz), comme illustré sur la figure 2.15.

Signal RF
e F nveloppe du signal RF

Ampltidue (V)

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
i(s) %1078

FIGURE 2.15 — Effet de I'I(Q imbalance sur le signal RF modulé

2.2.2 Bruit de phase

Le bruit de phase consiste en des fluctuations aléatoires de la phase d’un signal. La
porteuse utilisée pour générer le signal RF modulé est particuliérement susceptible d’étre
affectée par ce phénomeéne. Le bruit de phase provoque un étalement de la constellation
sur le cercle trigonométrique (figure 2.16) [32]. S’il est trop important, il peut conduire
un symbole & passer dans un autre quart du cercle et a étre mal interprété par le démo-
dulateur.
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FIGURE 2.16 — Effet du bruit de phase sur une constellation QPSK

2.2.3 Perte de puissance

Une perte de puissance consiste en la dérive de 'amplitude du signal au fil du temps
en raison d'un défaut de 'amplificateur de puissance (figure 2.17).

Signal RF
—Frveloppe du signal RF

Amplitude (V)

05 1 15 2 25
i(s) %107

FIGURE 2.17 — Effet d'une dérive puissance sur le signal RF modulé

2.2.4 Prise en compte des défauts dans le modéle numérique

Le modéle numérique présenté dans la section précédente a été raffiné pour offrir
la possibilité d’injecter les principaux défauts susceptibles d’affecter le modulateur. Le
schéma bloc du modulateur modifié est illustré sur la figure 2.18.

Un défaut d’IQ imbalance est modélisé par I'insertion d’un élément de gain dans une

des deux voies I ou Q (ici la voie I) de valeur 1+ AIQ, ot AIQ) correspond au déséquilibre
entre les deux voies.
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Un défaut de bruit de phase est modélisé par I’addition d’un bruit pn(t) sur la fréquence
porteuse. Dans notre cas, nous avons considéré un bruit de phase en 1/f? généré a partir
de l'intégration de variables aléatoires gaussiennes [33].

Un défaut de perte de puissance est modélisé en introduisant une dégradation tem-
porelle linéaire du gain de 'amplificateur de puissance en sortie du modulateur exprimée
par 1 — vg, ou la valeur de vg permet de choisir la vitesse de dégradation.

Finalement, une source de bruit blanc n(t) est également ajoutée a la sortie du mo-
dulateur afin de représenter le bruit généré par le systéme global.

Formatage | |  Pulse h\ SN
- NRZ ™ shaping W X
cos PuUiRsance
E

Séquence Conversion |_| ' Signal
de bits ] pasf;fézle - GO e' ® RF

— Voiel

* 1 o) s(t
00110101 — %El < ®
Bruit de phase Bruit
Formatage Pulse Retard blanc
| NRZT [ shaping [ () —
= Voie @

FIGURE 2.18 — Modéle numérique du modulateur ZigBee avec possibilité d’injecter des
défauts

2.3 Fonctions logicielles pour le test des circuits ZigBee

Les fabricants d’équipement de test industriel fournissent avec les ressources RF des
fonctions logicielles réalisant le traitement du signal nécessaire au test des circuits. Ces
fonctions sont des boites noires faisant ’objet d’une propriété intellectuelle. C’est-a-dire
qu’il est impossible de connaitre en détail les traitements effectués. Il est pourtant impor-
tant de comprendre les traitements effectués et de disposer de fonctions équivalentes dans
I’environnement de calcul numérique afin de simuler le comportement du testeur.

Cette partie présente les fonctions logicielles développées pour mettre en ceuvre deux
des quatre tests spécifiés par la norme IEEE 802.15.4 et par la ZigBee alliance [34], a
savoir le test fonctionnel et la mesure I’EVM. En effet, leur mise en ceuvre demande un
enchainement trés spécifique d’opérations du traitement du signal ne faisant pas forcément
appel a des fonctions classiques. En revanche, le test de puissance repose lui sur une simple
mesure de la tension créte du signal émis par le circuit et ne nécessite pas de fonction
spécifique. De méme, le test de masque spectral repose sur le calcul du spectre du signal
avec une FF'T, qui est une fonction classique disponible dans tout environnement de calcul
numérique.

2.3.1 Test fonctionnel : démodulation

La premiére fonction développée est une fonction qui permet la démodulation du si-
gnal RF afin de réaliser un test fonctionnel, c’est-a-dire vérifier que la séquence de bits
obtenus apres démodulation est identique a la séquence de bits utilisée par le circuit pour
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générer le signal RF.

La démodulation du signal OQPSK pose de nombreux challenges. En effet, la fré-
quence porteuse utilisée par ’émetteur n’est pas connue avec une précision parfaite. Un
offset de fréquence de quelques dizaines de kilohertz est toujours présent. De plus, il est
impossible d’assurer une synchronisation parfaite entre le DUT et I’ATE, ce qui entraine
la présence d’un offset de phase lui aussi inconnu.

La présence de ces offsets peut conduire & des erreurs de démodulation. En effet,
un offset de fréquence entraine une rotation constante de la constellation rendant la dé-
modulation impossible (figure 2.19a). Un offset de phase entraine lui un décalage de la
constellation clairement identifiable et donc plus facile a corriger (figure 2.19b). Dans tous
les cas, il est absolument nécessaire d’effectuer une récupération de la porteuse afin de
procéder a une démodulation correcte.

&
n
=}
=}
=}
2

B B 04 0 0s 1 15 18

(a) Offset de fréquence de 1kHz (b) Offset de phase de -30°

FIGURE 2.19 — Effet sur la constellation

Une technique souvent employée afin de récupérer la fréquence porteuse pour une
modulation QPSK/OQPSK consiste a calculer la puissance 4 du signal. Cela produit un
signal a 4 f, et élimine les sauts de phase diis & la modulation. Une boucle a verrouillage
de phase (PLL) vient se verrouiller sur ce signal et divise sa fréquence par 4. Cela produit
un signal & la fréquence originale f,. Cette technique ne peut étre utilisée dans notre cas
en raison de l'utilisation du half-sine pulse shaping qui n’entraine pas de sauts de phase,
mais un glissement constant de cette derniére.

Une autre possibilité est I'utilisation d’une boucle & verrouillage de phase (PLL) spé-
cifique appelée "boucle de Costas". La boucle de Costas a été inventée par John Costas
dans le but d’effectuer de la récupération de fréquence porteuse pour des modulations
AM |35, 36]. Des versions dérivées de la boucle de Costas adaptées a des modulations
numériques, et notamment la modulation QPSK, sont ensuite apparues [37-39].

Un intérét majeur de la boucle de Costas est qu’elle réalise non seulement une récu-
pération de la porteuse mais également une démodulation en fournissant une image des
formes d’onde présentes sur les voies I et () du modulateur du circuit sous test. Le schéma
bloc de la boucle de Costas utilisé dans nos travaux est illustré sur la figure 2.20.

Le signal RF en entrée de la boucle est réparti sur deux branches I et Q. Les signaux
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sur les branches I et (Q sont multipliés respectivement par un signal généré par un VCO
(« Voltage-Controlled Oscillator ») et une version déphasée de 90° de ce dernier. Un filtre
passe-bas supprime la composante au double de la fréquence pour ne conserver que le
résultat de la démodulation. Dans le cas de 1'usage spécifique de cette boucle avec du
half-sine pulse shaping, nous avons ajouté un délai d’une période de un bit sur la voie I
pour compenser le délai sur la voie Q di a l'offset-QPSK. La différence entre la voie I et
Q est ensuite calculée afin d’obtenir une erreur. Cette erreur est filtrée et le résultat pilote
le VCO afin d’effectuer le verrouillage en phase et en fréquence.

Arm
filters
X LPF T bit
Verlt)
)
* LPF
/2|
Violt) e
N Fls) *
0" =
VCo Loop

filter

FIGURE 2.20 — Boucle de Costas modifiée

Dans notre cas, nous utilisons un modeéle logiciel de la boucle de Costas. Le VCO de la
boucle doit tout de méme étre initialement fixé sur une fréquence proche de la fréquence
porteuse afin que le verrouillage puisse fonctionner. Pour cela, une premiére étape est
réalisée en amont afin d’obtenir une estimation grossiére de la fréquence porteuse f.ourse-
Le signal RF modulé est mis au carré ce qui le démodule par lui-méme. Le spectre du
signal au carré est ensuite calculé. Ce spectre présente deux composantes principales
(figure 2.21). La moyenne de ces deux composantes donne une estimation de deux fois la
fréquence porteuse. La fréquence initiale du VCO est préréglée, basée sur cette estimation.
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FIGURE 2.21 — Spectre du signal RF modulé au carré

Une fois la boucle verrouillée, les signaux Z;(t) et Zg(t) sont les demi-sinusoides qui
correspondent aux données binaires sur les voies I et Q, comme illustré sur la figure 2.22.
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FIGURE 2.22 — Formes d’onde délivrées par la boucle de Costas

Il est toutefois nécessaire d’interpréter ces formes d’ondes afin de récupérer les don-

nées binaires correspondantes. Dans ce but, un algorithme spécifique d’interprétation et
échantillonnage des données est utilisé (figure 2.23).
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nées sur les voies I et QQ

Une comparaison a zéro sur les voies I et QQ est tout d’abord effectuée pour convertir
les demi-sinusoides en forme d’onde binaire. Ces formes d’onde binaires sont alors échan-
tillonnées avec une fréquence égale a 1/27T},;; (21 étant la durée d’une donnée sur la voie
[ ou Q). Les échantillons doivent par ailleurs étre pris au milieu des données binaires pour
assurer une interprétation correcte. Il est donc nécessaire d’ajuster, pour chaque voie, le
délai initial de ’horloge d’échantillonnage.

Cet ajustement est réalisé en supposant tout d’abord un délai initial nul Ty, = 0
pour I’horloge d’échantillonnage et en calculant le délai entre chaque transition du signal
binaire (de 0 & 1 ou de 1 & 0) et le front d’horloge suivant. La moyenne de ces délais sur la
séquence compléte (Jt,,0,) correspond au délai initial qu’il doit étre appliqué pour aligner
les fronts d’horloge avec les transitions du signal binaire. Un délai supplémentaire de Tj;
est alors ajouté (Tyeiqi = 0tmoy + Thit) pour que les échantillons soient pris au milieu de la
période.

La figure 2.24 illustre ce processus de récupération des données binaires a partir des
formes d’onde délivrées par la boucle de Costas, pour la voie 1.
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FIGURE 2.24 — Illustration de la récupération des données binaires sur la voie I

Une derniére étape consiste a convertir les données binaires de I et Q en séquence DSSS.
Cela est effectué en utilisant une conversion paralléle vers série. A noter que comme la
boucle de Costas se verrouille avec une ambiguité de k * 7, les données issues des voies
I et Q peuvent étre complémentées, ou pas. Il existe donc 4 combinaisons possibles pour
les données démodulées : IQ,1Q,1Q, Q). Pour lever cette ambiguité, il est nécessaire
de rechercher des séquences DSSS existantes dans les données démodulées en supposant
les 4 combinaisons. Une fois qu’une correspondance est trouvée, la combinaison retenue
s’applique pour toute la séquence.

Cette fonction de démodulation a été validée en simulation en utilisant le modéle du
transmetteur présenté dans la section 2.1.5. Plus précisément, un signal RF a été généré
par ce modeéle pour un message arbitraire. L’algorithme de démodulation a alors été ap-
pliqué sur ce signal RF et nous avons vérifié que nous retrouvons les séquences DSSS
correspondant au message d’origine.

2.3.2 Mesure du vecteur d’erreur sur la constellation (EVM)

La deuxiéme fonction développée est celle qui est dédiée a la mesure d’EVM. Comme
introduit dans le chapitre 1, 'EVM est une métrique qui quantifie la performance d’un
émetteur, basée sur la distance entre les symboles regus et les symboles idéaux sur 1’en-
semble de la séquence (figure 2.25). Malgré un concept simple, le calcul de 'EVM n’est
pas une chose aisée. Il requiert de nombreuses et complexes étapes. Une imprécision ou
une erreur dans une de ces étapes peut aboutir & une mesure erronée.
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crites ou des informations présentes dans [40-42].

a) Implémentation de la mesure EVM

Le schéma bloc de I’algorithme développé pour le calcul de 'TEVM est présenté dans la
figure 2.26. L’entrée de 'algorithme est le signal numérisé par ’ATE dont on ne connait
pas nécessairement la fréquence. On suppose également qu’il n’y a pas de synchronisation
entre le DUT et 'ATE. La premiére tache consiste a extraire les fluctuations de phase
et d’amplitude du signal RF recu. Ensuite, les symboles envoyés doivent étre détectés
afin de créer la constellation de référence. Cela implique la démodulation du signal et la
génération d’un signal de référence correspondant aux symboles détectés. Ce signal de
référence doit alors étre aligné temporellement avec le signal mesuré, ce qui implique une

étape de synchronisation. Enfin, 'EVM peut étre calculé.
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FIGURE 2.26 — Architecture de I'algorithme développé pour le calcul de TEVM

Les différentes étapes sont détaillées ci-dessous.

Extraction de la phase et de ’amplitude

L’extraction de la phase et de I'amplitude du signal repose sur I'utilisation de la trans-
formée de Hilbert. Cette transformation (annexe A) permet de disposer d’une description
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analytique d’un signal physique dans le domaine complexe avec s,(t) = s(t) + jHT[s(t)],
ou s(t) est le signal physique réel et HT'[s(t)] est la partie imaginaire obtenue par la trans-
formée de Hilbert. A partir de cette description analytique, on peut facilement extraire
les fluctuations de phase et d’amplitude.

La phase instantanée est donnée par 'argument du signal analytique complexe :

HT[s(t)]
s(t)

L’enveloppe du signal est elle donnée par le module du signal analytique complexe :

¢i(t) = atan( ) (2.1)

A(t) = /s(t)? + HT[s(t)] (2.2)

Démodulation et correction des offsets de fréquence et phase

La démodulation du signal est effectuée en utilisant la fonction présentée dans la
section précédente, basée sur la boucle de Costas. Cette fonction permet de récupérer les
séquences DSSS, ainsi que les instants d’échantillonnage des données sur chaque voie ¢y,
et Lenip,- Ces instants seront utilisés pour le calcul de TEVM.

Par ailleurs, en observant la correction de phase effectuée par le VCO, il est possible
d’identifier I'offset de fréquence f,frse: €t l'offset de phase ¢y. Pour cela, une régression
linéaire est effectuée sur la correction de phase. L’expression obtenue est de la forme
dvco(t) = axt+bavec a = 2w forrser €t b = Dy. A noter que les premiers instants de
la correction de phase ne sont pas pris en compte lors du calcul de la régression car la
boucle n’est pas verrouillée durant les premiéres microsecondes.
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FIGURE 2.27 — Correction de phase effectuée par le VCO de la boucle de Costas

Une fois les offsets de phase et de fréquence identifiés, il est possible de les supprimer
de la phase instantanée extraite du signal numérisé par I’ATE pour ne conserver que les
fluctuations de phase correspondant au signal modulé :

gbcorr(t) - ¢’L(t) - 27T(fcoa7"se - foffset) x1 — ¢0 (23)

La figure 2.28 illustre la phase corrigée aprés suppression des l'offsets de phase et de
fréquence.
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FIGURE 2.28 — Phase corrigée aprés suppression des offsets de phase et de fréquence

Génération du signal de référence

Une fois le signal démodulé, la tache suivante consiste a générer un signal de référence
basé sur les séquences DSSS décodées. Cela est fait en prenant en compte la bande passante
limitée de l'instrument de mesure.

Pour cela, les données binaires décodées (I;,();) sont envoyées dans le modéle du
modulateur idéal développé dans la section 2.1.5. Le modéle du modulateur est centré sur
la fréquence porteuse mesurée lors de la démodulation : f, = feoarse + foffset- L’amplitude
du modulateur est réglée sur 'amplitude maximale du signal RF requ : A,.; = maz[A(t)].
Le signal généré par ce modéle idéal est alors filtré avec un filtre passe-bande de bande
passante équivalente a celle de I'instrument de mesure.

La figure 2.29 illustre I'importance de cette étape en comparant la phase d’un modu-
lateur ZigBee avec la phase du méme signal passé dans un filtre passe-bande de bande

passante 10 MHz.
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FIGURE 2.29 — Effet de la bande passante de I'instrument de mesure sur la phase

Finalement, la phase du signal de référence est extraite en utilisant la transformée
de Hilbert : ¢pef = atan(w) . L’amplitude de référence est elle fixée a la valeur
d’amplitude maximale de I'enveloppe du signal mesuré : A,.; = maz[A(t)].

Synchronisation

Le but de cette étape est de mesurer le décalage temporel entre le signal mesuré et le
signal de référence généré. En effet, le modulateur de référence et le modulateur sous test
ne possédent pas la méme horloge. De plus, les filtres physiques de I'instrument de test et
le filtre numérique utilisé lors de la génération du signal de référence peuvent introduire
des déphasages différents. Il existe donc un décalage temporel entre les deux signaux.

La mesure de ce décalage est réalisée en calculant I'inter-corrélation entre le signal
mesuré s(t) et le signal de référence généré s,.¢(t). Le retard donnant la valeur maximale de
la fonction d’inter-corrélation correspond au délai ¢4y, qui doit étre appliqué sur le signal
de référence pour aligner temporellement les deux signaux. Afin d’obtenir une précision
satisfaisante sur la mesure de ce délai, I'inter-corrélation n’est pas calculée sur la séquence
compléte mais sur plusieurs portions limitées de la séquence, les différentes mesures étant
alors moyennées. Concrétement, nous utilisons cing portions de 20us chacune.

Il est impossible de visualiser ce décalage en observant les sinusoides modulées, mais
I’observation des fluctuations de phase permet de le mettre en évidence, comme le montre
la figure 2.30.
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FIGURE 2.30 — Visualisation de la phase des signaux avant/aprés synchronisation

Calcul de TEVM
L’EVM doit étre calculé sur plusieurs symboles. La définition d’un symbole pose cepen-

dant question dans le cas spécifique de ’'OQPSK. En effet, il se produit un changement de
symbole a la fréquence des bits d’entrée du modulateur et non a la moitié de la fréquence
des bits d’entrée comme dans le cas d’un simple modulateur QPSK. Cette spécificité a
conduit a 1’élaboration d’une deuxiéme métrique appelée Offset-EVM (OEVM).

Dans le cas du calcul classique de 'EVM pour un modulateur OQPSK, les instants
des chips Lepip, €t tenip, sont regroupés au sein d'un méme vecteur ;. Deux mesures
sont donc réalisées pour chaque donnée binaire sur les voies I et Q (figure 2.31).

| 2T [~
Voie | Co ! C | Ca Chg | Cio
F F F rF F Y
O L Leniny
1 1
Voie Q | C; | C3 | Cg Chg | Chq
Tbit_)' F'y A A i A
tchin
A A A A A A i A A A A A
Echip

FIGURE 2.31 — Instants de mesure pour le calcul de 'EVM

Pour respecter la norme IEEE 802.15.4, 'EVM doit étre calculé sur 1000 symboles.L’EVM
est donc calculé de la maniére suivante :

0l = A(tchipj) * cos(¢(tchipj) — Ay * cos((bref(tchipj — tsync)) (2.4)
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5@]’ = A(tchipj) * Sin(gb(tchipj) - Aref * Sin(¢ref(tchipj - tsync)) (25)

Vs * S0 +6Q2)
Aref

L’Offset-EVM prend en compte le retard sur la voie Q qui fait la spécificité d’un
modulateur OQPSK. En particulier, les instants des chips Zcpip, et tenip, sont utilisés de
facon séparée sur les voies I et QQ et les valeurs des erreurs 6/ et §¢) sont combinées deux
a deux pour ne former qu'un seul vecteur d’erreur dans le calcul de 'OEVM (figure 2.32).
L’OEVM est donc calculé sur 500 points a la place des 1000 utilisés dans le calcul de
I’EVM classique.

EVM(%) = %100 (2.6)

> 2Tpie[<—
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FIGURE 2.32 — Instants de mesure pour le calcul de TOEVM

L’OEVM est calculé comme ci-dessous :

ol = A(tchipfj) * COS(¢(tchip1j) — Avey % c0S(¢reg (tchipzj — tsync)) (2.7)
6Qj = A(tchin‘) * Sin(gﬁ(tchinj) - Aref * Sin(¢ref (tchin]. - tsync)) (28)
LSO+ 0Q2)

OEV M (%) = \/500 L 100 (2.9)

Aref

En production, la mesure de 'OEVM est préférée a la mesure de 'EVM, car plus
adaptée a une modulation OQPSK. La plupart des circuits ZigBee commercialisés sont
spécifiés avec un OEVM inférieur & 5%, ce qui équivaut & un EVM d’environ 15 %, et
donc trés inférieur aux 35% préconisés par la norme.

Validation de la fonction développée pour la mesure d’EVM

Afin de valider I'implémentation développée, des mesures ont été réalisées sur un trans-
ceiver ZigBee fabriqué par NXP Semiconductors. Le circuit a été placé sur un équipement
de test industriel (Verigy 93k) et connecté sur un canal RF (figure 2.33). Différentes ac-
quisitions du signal généré par le circuit ont été réalisées. En effet, le circuit dispose d'un
registre de programmation interne a I’émetteur qui permet de modifier la qualité du signal.
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Trois configurations appelées SPSF2, SPSF1 et SPSFO0 sont possibles. Chaque acquisition

a été répétée 50 fois pour les 3 configurations.

Pour chacune des acquisitions, la fonction fournie par le fabricant du testeur a été
utilisée pour mesurer 'OEVM. Par ailleurs, le signal numérisé a fréquence intermédiaire
a été sauvegardé et exporté vers un PC pour étre traité dans I’environnement de calcul

numérique Matlab avec la fonction développée.

DUT

Signal RF

¥

NXP IN518x
(ZigBee transceiver)

Option RF

/'

Calcul EVM
(fonction
fabriquant d’ATE)

Signal a fi
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N

Calcul EVM
(implémentation
proposée)

FIGURE 2.33 — Validation de la mesure ’OEVM
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La figure 2.34 présente les résultats obtenus pour chaque acquisition avec I'implémen-
tation Matlab et avec la fonction fournie par le fabricant d’ATE.
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FIGURE 2.34 — OEVM mesuré par la fonction implémentée dans Matlab versus OEVM
mesuré par la fonction propriétaire intégrée a 'ATE

On peut noter que la dispersion des deux implémentations augmente lorsque la qua-
lité du signal se dégrade. Le calcul de 'EVM requiert beaucoup d’étapes différentes. La
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moindre différence, dans I'une de ces étapes, conduit a des écarts importants sur le calcul
de TOEVM. Cela explique la variabilité mesure & mesure observée. Cependant, ’OEVM
moyen et les dispersions sur chacune des configurations de modulateur restent compa-
rables, comme indiqué dans la figure 2.35. Nous pouvons donc a ce stade valider notre
algorithme de calcul ’OEVM.

Configuration | Mesure OEVM fonction fabricant () | Mesure OEVM fonction Matlab (o)
SPSF2 0,53% (0,04%) 0,48 (0,03 %)
SPSF1 0,76% (0.06%) 0,76% (0,1%)
SPSFO 1,46% (0,12%) 1,49% (0,2%)

FIGURE 2.35 — Moyenne et écart type des 50 mesures dans chaque configuration

2.4 Conclusion

Ce chapitre a présenté le fonctionnement et les spécificités d’'un émetteur ZigBee. Ces
émetteurs utilisent une modulation de phase de type OQPSK a laquelle sont associées
diverses techniques telles que la mise en forme d’impulsion et des séquences d’étalement de
spectre pour améliorer I'efficacité et la robustesse de la transmission. Un modéle numérique
de I’émetteur intégrant toutes ces spécificités a été développé et implémenté dans Matlab.
Ce modéle a ensuite été entendu pour permettre la prise en compte des principaux défauts
susceptibles d’affecter le modulateur : IQQ imbalance, bruit de phase et dérive en puissance.
Finalement, des fonctions logicielles ont également été développées et implémentées dans
Matlab pour simuler les opérations de traitement du signal effectuées par un testeur, en
particulier pour la mesure d’EVM qui est une mesure complexe nécessitant de nombreuses
étapes spécifiques.

L’ensemble de ces développements nous permet de disposer de tous les éléments pour
exécuter une simulation réaliste du circuit sous test ainsi que des fonctions utilisées par
le testeur pour la mesure des caractéristiques du signal, dans le contexte d'un test de
production classique avec une acquisition du signal par un canal RF. La prochaine étape
concerne le développement d'un algorithme permettant de reconstruire une version nu-
mérique du signal RF modulé a partir d’'une capture 1-bit réalisé par un canal testeur
digital standard et fait I'objet du prochain chapitre.
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Chapitre 3

Reconstruction d’un signal RF depuis
une acquisition 1 bit

Ce chapitre présente les différentes étapes développées pour reconstruire un signal RF
a partir d’'une acquisition réalisée avec un canal testeur digital. Dans une premiére partie,
les principes de reconstruction d’un signal depuis une capture binaire sont rappelés et la
technique de sous-échantillonnage utilisée est présentée. L’algorithme de reconstruction
du signal RF depuis une acquisition 1-bit sous-échantillonnée est alors détaillé dans une
deuxiéme partie et validé par des simulations sous Matlab. Finalement, la robustesse de
I’algorithme proposé vis-a-vis d'imperfections dans le canal testeur digital est étudiée dans
une troisiéme partie, la encore au moyen de simulations sous Matlab.

3.1 Acquisition par un canal testeur digital

Le principe général de ’approche proposée est d’utiliser un canal testeur digital pour
la capture du signal RF. Comme introduit au chapitre 1, ce canal digital réalise une
opération de level-crossing qui transforme le signal RF en un signal binaire, suivie d’une
opération d’échantillonnage. L’opération de level-crossing réalise une opération d’encodage
du signal dans le domaine temporel. En effet, les informations relatives a I'amplitude
et la fréquence/phase du signal RF sont transformées en une information temporelle
contenue dans les instants de transition du signal binaire. Une analyse appropriée de
ces instants de transition peut donc a priori permettre de retrouver les informations
d’amplitude et fréquence/phase du signal original. Ce concept de level-crossing, et plus
particulierement cette transformation depuis le domaine des tensions vers le domaine
temporel, est utilisé de longue date dans des applications comme le traitement d’images ou
de la parole [43,44]. Ce concept est aussi a I'origine d’architectures numériques spécifiques
de démodulateurs FM [45,46| ou d’une classe particuliére de convertisseurs analogique-
numérique, les convertisseurs asynchrones [47,48|.

Dans notre cas, nous entendons exploiter le signal binaire issu de l'opération de level-
crossing pour reconstruire le signal RF. Nous n’avons toutefois pas directement accés
a ce signal. En effet le canal testeur réalise aussi une opération d’échantillonnage qui
transforme le signal binaire & temps continu généré par le comparateur vers un signal
numérique a temps discret stocké dans la mémoire du testeur. Il est donc essentiel d’utiliser
des conditions d’échantillonnage qui préservent l'information principale contenue dans le
signal binaire a temps continu. Ces différents aspects sont présentés dans cette section.
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3.1.1 Principes de reconstruction & partir d’'une acquisition 1-bit

Le travail précédent 13| a posé les bases de la reconstruction en phase et en amplitude
d’un signal analogique depuis une acquisition 1-bit. Pour cela, le signal & analyser est sur-
échantillonné a une fréquence f, par un canal digital, avec le seuil de comparaison du
comparateur C fixé a une valeur différente de 0 et inférieure a 'amplitude signal. Il en
résulte un vecteur binaire contenant uniquement des 0 et des 1 (figure 3.1).
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FIGURE 3.1 — Acquisition 1-bit sur-échantillonnée d’un signal analogique

La fréquence instantanée peut étre estimée simplement a partir des instants de tran-
sition '0’-> 17 (t) et 1’ -> 0" (¢;) du signal carré résultant de acquisition binaire.
Concrétement, ces instants sont utilisés pour déterminer 'instant de passage du signal

analogique par un maximum t,,..(n) = (t4(n) + t,(n))/2. La fréquence instantanée est
alors calculée, a chaque période, en utilisant deux maximums consécutifs :

F(n) = Je

th(nt1)+ty(n+1)  th(n)+ty(n) (3'1)
2 2

Cette formulation permet d’avoir un calcul de la fréquence instantanée indépendant
de la valeur du seuil de comparaison C'.

L’amplitude instantanée du signal dépend elle du seuil de comparaison C', de la fré-

quence du signal fj et de la différence entre les transitions montante et descendante dans
une période du signal carré :

C
= s fo (o) — tn(m)) (3:2)

ce qui peut étre simplement exprimé en utilisant le rapport cyclique At/T du signal
carreé :

A(n)
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A(n) = _c (3.3)

cos(m2t)

Dans le cas de notre application, le sur-échantillonnage ne peut pas étre utilisé car nous
travaillons sur un signal RF & 2,4 GHz et que la fréquence maximale d’échantillonnage
d’un canal digital standard de 1’équipement de test ciblé pour la mesure est limitée a 1,6
GS/s. Le signal RF doit donc étre sous-échantillonné.

3.1.2 Sous-échantillonnage
a) Principe du sous-échantillonnage

Un dispositif d’acquisition doit normalement respecter le théoréme de Shannon [49].
Le signal échantillonné ne doit pas contenir de fréquence supérieure ou égale a la fréquence
de Nyquist c’est-a-dire la moitié de la fréquence d’échantillonnage f.. Si ce critére n’est
pas respecté, il se produit un phénomeéne appelé repliement de spectre.

La figure 3.2 illustre ce phénomeéne. La partie du spectre du signal au-dessus de % est
ramenée a plus basse fréquence par le processus d’échantillonnage ou elle est mélangée
avec le "vrai" spectre du signal. Les deux contributions deviennent alors indistinguables
I'une de I'autre dans le signal résultant. Pour éviter ce phénoméne, un filtre passe-bas dit
"d’anti-repliement" avec une fréquence de coupure de f? doit étre ajouté.

L'aliasing renvoie le signal a plus
puissance basse fréquence

Le signal déborde dans la
/ 28™M€0ne

-
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Zéme F ?réquence
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—_ l\.)|<;TJ

187¢et 2™€ z0nes de Nyquist

FIGURE 3.2 — Phénomeéne de repliement de spectre

Le phénomeéne de repliement de spectre, encore appelé « aliasing », est souvent consi-
déré comme un effet indésirable. Il est néanmoins possible d’en tirer avantage dans le cas
ou le signal occupe une bande passante limitée située au-dessus de la fréquence d’échan-
tillonnage f. [50,51|. Dans ce cas, le signal sera ramené a une plus basse fréquence sans
perte d’information. Cela permet de limiter la fréquence d’échantillonnage a utiliser. Si
I'on considére un signal s(t) occupant une bande de fréquence comprise entre f; et fa, le
sous-échantillonnage peut se faire & une fréquence f. comprise entre :

< fe <

2*f2 2*fl
n “n-—1

(3.4)
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fo=f1’

avec n sous-multiple entier respectant 1 < n <
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FIGURE 3.3 — Sous-échantillonnage d’un signal & bande passante limitée

Le résultat de 'acquisition sous-échantillonnée est un signal avec une fréquence com-
prise entre f; — nf. et fo — nf. et une bande passante comprise entre % et ane Le
signal se voit simplement translaté a plus faible fréquence et préserve ses caractéristiques,
comme illustré sur la figure 3.4 dans le cas d’une sinusoide.
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FIGURE 3.4 — Sous-échantillonnage d’une sinusoide

Lorsque 'acquisition est effectuée dans une zone de Nyquist paire (n=2, n=4...), une
inversion spectrale se produit (figure 3.5). Le spectre est retourné symétriquement par
rapport a la fréquence intermédiaire. Ce phénomeéne d’inversion est bien connu dans le
domaine du traitement du signal. Il ne pose pas de probléme particulier, mais devra étre
pris en compte et corrigé pour des applications telles que le calcul de 'EVM ou le test de
masque spectral.
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FIGURE 3.5 — Inversion spectrale

Le sous-échantillonnage permet une forte réduction du nombre de points a capturer
diminuant ainsi la capacité de calcul ou le temps nécessaire au traitement de ’acquisition.
Il permet également de relacher les contraintes sur la fréquence d’échantillonnage d’un
ADC dans le cas o une numérisation du signal est effectuée [25,26]. En revanche, il
présente comme inconvénient de ne pas permettre 'acquisition de signaux multi-bandes
a la différence du sur-échantillonnage.

b) Application a une acquisition 1-bit d’un signal ZigBee

Cette stratégie de sous-échantillonnage doit étre mise en ceuvre avec un canal digital
d’ATE standard. La fréquence d’échantillonnage maximale du canal digital considéré est
1,6 GS/s. La fréquence porteuse du signal a analyser est f, = 2,405 GHz (1 canal
spécifié par la norme IEEE 802.15.4). Selon la norme, le spectre doit étre mesuré jusqu’a
+ 3,5 MHz de la fréquence porteuse. L’acquisition doit étre donc effectuée avec une
bande passante de minimum 7 MHz. La fréquence la plus élevée contenue dans le signal
peut étre considérée a fo = 2,405e€9 + 3,5e6 = 2,4085 GHz. La fréquence la plus faible
du signal est elle égale a f; = 2,405e9 — 3,5e6 = 2,4015 GHz. En utilisant I’équation
3.4, on peut constater que pour respecter la limite sur la fréquence d’échantillonnage, il
est nécessaire de prendre au minimum n = 4. En effet, la fréquence d’échantillonnage
minimale requise pour n = 3 est de w = 1,6057¢09 GS/s ce qui est au-dela des
capacités d’un canal digital standard. Avec n = 4, on a w < f. < w, soit
1,2043e09 < f. < 1,6010e09. La fréquence d’échantillonnage minimale requise est donc
de 1,2043 GS/s, ce qui est compatible avec les capacités d'un canal digital standard.

Une autre contrainte est également imposée par l'équipement de test. En effet, le
réglage de la fréquence d’échantillonnage d’un testeur industriel se fait par le réglage
de la durée d'un cycle (période testeur). Sur le testeur envisagé, un cycle peut contenir
jusqu’a huit fronts (« edges ») susceptibles de générer chacun un événement en lecture
ou en écriture (figure 3.6). On supposera que ces 8 événements sont équirépartis dans
la période testeur, et que chacun déclenche une acquisition binaire (lecture). La durée
minimale d’un cycle est de 5 ns, ce qui correspond a la fréquence d’échantillonnage la plus
élevée de % = 1,6 GS/s. Il est possible de fixer la durée d’un cycle avec une résolution
de +£0,1 ns, ce qui implique que la fréquence d’échantillonnage ne peut prendre qu'un
certain nombre de valeurs discrétes.
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FIGURE 3.6 — Réglage de la fréquence d’échantillonnage sur un testeur industriel

Compte tenu de cette contrainte sur le réglage de la durée d’un cycle, le premier cas
possible pour respecter la fréquence d’échantillonnage minimale de 1,2043 GS/s corres-
pond a une période testeur de 6,6 ns, soit une fréquence d’échantillonnage f. = ﬁ =
1,2121 GS/s. Le dernier cas correspond a la période testeur minimale de 5 ns, soit une
fréquence d’échantillonnage de f6568—_9 = 1,6 GS/s. Pour toutes les valeurs possibles de
fréquence d’échantillonnage dans cette plage, le résultat de ’acquisition par le canal di-
gital est un signal binaire de fréquence intermédiaire f; = % — f, contenu dans la 1%
bande de Nyquist.

Le tableau 3.7 liste les différentes fréquences d’échantillonnage possibles, ainsi que
la fréquence intermédiaire du signal résultant, la résolution temporelle de ce signal et
I'intervalle de fréquence correspondant & la 4°™ zone de Nyquist qui contient le signal RF

original.

Période Fréquence Fréquence | Résolution Bande
testeur | d’échantillonnage | intermédiaire | temporelle | passante
(ns) (GHz) (MHz) (Ech/per) (GHz)
5,0 1,60 795,0 2,0 2,40 - 3,20
5,1 1,57 732,3 2,1 2,35 - 3,14
5,2 1,54 671,9 2,3 2,31 — 3,08
5,3 1,51 613.,9 2.5 2,26 — 3,02
5,4 1,48 558,0 2,7 2,22 — 2,96
5,5 1,45 504,1 2.9 2,18 - 2,91
5,6 1,43 452,1 3,2 2,14 — 2,86
5,7 1,40 402,0 3,5 2,10 - 2,81
5,8 1,38 353,6 3,9 2,07 - 2,76
5,9 1,36 306.,9 4.4 2,03 - 2,71
6,0 1,33 261,7 5,1 2,00 - 2,67
6,1 1,31 218,0 6,0 1,97 - 2,62
6,2 1,29 175,6 7.3 1,94 - 2,58
6,3 1,27 134,7 9,4 1,90 - 2,54
6,4 1,25 95,0 13,2 1,87 — 2,50
6,5 1,23 56,5 21,8 1,85 — 2,46
6,6 1,21 19,2 63,0 1,81 — 2,42

FIGURE 3.7 — Fréquence d’échantillonnage possible, fréquence intermédiaire associée et
résolution temporelle correspondante, bande passante du signal RF

Pour les fréquences d’échantillonnage possibles, la fréquence du signal binaire peut
étre comprise entre 19,2 MHz et 795 MHz. On constate qu’il y a un décalage progressif
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depuis le début de la 1°7¢ zone de Nyquist vers la fin de cette zone au fur et & mesure que
la fréquence d’échantillonnage augmente. Associé a ce décalage, on observe également une
diminution de la résolution temporelle du signal binaire depuis 63 échantillons/période
jusqu’a seulement 2 échantillons/période. Cette diminution est particuliérement forte pour
les plus faibles valeurs de fréquence d’échantillonnage, puis ralentit lorsque la fréquence
d’échantillonnage continue & augmenter. La résolution temporelle du signal binaire passe
ainsi de 63 échantillons/période pour la plus faible fréquence d’échantillonnage possible
a 21,8 échantillons/période pour la fréquence suivante, soit une réduction par un facteur
de quasiment 3.

Cette observation est importante dans notre contexte car ’approche développée re-
pose sur l'utilisation des informations temporelles contenues dans le signal binaire. Il est
clair que meilleure est la résolution temporelle de ce signal, meilleure sera la précision des
informations extraites de ce signal et donc la qualité des mesures effectuées. Nous avons
donc intérét & choisir la plus faible valeur possible de fréquence d’échantillonnage qui
respecte la contrainte spectrale vis-a-vis de la fréquence et la bande passante du signal.
C’est ce choix qui sera fait pour la suite de I’étude.

A titre d’exemple, les figures 3.8 et 3.9 illustrent le résultat de 'acquisition d’un signal
ZigBee a 2,405 GHz par un canal testeur digital avec une fréquence d’échantillonnage a
1,2121 GHz dans les domaines fréquentiel et temporel.

puissanceT19,2MHz 2,405GHz

606MHz 1,21GHz 1,81GHz 2,42GHz fréquence
lé}'e 2'emg géme 4&*}}19
\ J
|

Zones de Nyquist 1a 4

FIGURE 3.8 — Résultat dans le domaine fréquentiel de ’acquisition 1-bit d’un signal ZigBee
a 2,405 GHz avec une fréquence d’échantillonnage de 1,21 GS/s
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FIGURE 3.9 — Résultat dans le domaine temporel de l'acquisition 1-bit d’un signal ZigBee
a 2,405 GHz avec une fréquence d’échantillonnage de 1,21 GS/s

A noter que la détermination de la fréquence d’échantillonnage doit étre faite pour les
différentes valeurs de la porteuse du signal RF correspondant aux 16 canaux spécifiés par
la norme. Par exemple, pour un signal avec une porteuse a 2,48 GHz (dernier canal), la
fréquence d’échantillonnage minimale qui satisfait a la fois la contrainte spectrale vis-a-vis
de la bande passante du signal et les contraintes testeur est de 1,25 GS/s, ce qui produit
un signal binaire & fréquence intermédiaire de 20 MHz et une résolution temporelle de
62,5 échantillons/période.

3.2 Algorithme de reconstruction

Une fois l'acquisition 1-bit sous-échantillonnée du signal RF réalisée, ’étape suivante
consiste a traiter cette acquisition afin d’obtenir une version estimée du signal RF original.
Pour cela, il est tout d’abord nécessaire d’extraire les variations de phase et d’amplitude
du signal RF contenues dans le signal binaire. Ces estimations seront alors utilisées pour

construire une représentation numérique d’un signal RF modulé, image du signal RF
original.

3.2.1 Extraction de la phase
a) Implémentation

L’extraction des fluctuations de phase contenues dans le signal binaire implique plu-
sieurs étapes de traitement illustrées par la figure 3.10 et détaillées dans la suite.

- ¥(iTe) —-y(®) --2(t) - $i() -~ $u(t)

Filtre Interpolatnon Transformée Soustraction
x(iTe) passe-bande parspline deHilbert Angle Unwrappnng fgz?:r::;n; ®(1)

FIGURE 3.10 — Extraction de la phase

L’entrée de l'algorithme est le signal binaire échantillonné x(iT,) capturé par le canal
testeur digital, ou T, est la période d’échantillonnage. Dans le cas de ’analyse d’un signal
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ZigBee avec une porteuse f, = 2,405 GHz échantillonnée & f. = 1,2121 GHz, le signal
binaire a une fréquence f; = 19,2 MHz et une résolution temporelle ft— de 63 échantillons
par période. '

Le signal z(iT,) passe d’abord a travers un filtre passe-bande centré sur la fréquence f;
afin d’éliminer les harmoniques introduites par la conversion 1-bit et transformer le signal
carré en une sinusoide y(i7,). La bande passante du filtre doit étre choisie de maniére a
conserver la bande passante du signal RF modulé, a savoir au minimum 7 MHz. La figure
3.11 illustre le spectre du signal binaire capturé par le testeur avant et apres filtrage, pour
un filtre du 4éme ordre avec une bande passante de 10 MHz.

P(dBm)
P(dBm)

FIGURE 3.11 — Spectre de I'acquisition 1-bit sous-échantillonnée, avant et apres filtrage

Le filtrage doit de préférence étre effectué sans déphasage pour ne pas introduire de
retard dans le signal filtré, retard qui nécessiterait d’étre compensé. Pour cela, la technique
de « forward-backward filtering » est utilisée (figure 3.12). Le signal est filtré une premiére
fois puis inversé temporellement. Un deuxiéme filtrage en utilisant le méme filtre est alors
appliqué. Puis le signal est inversé temporellement une derniére fois. La figure 3.13 présente
le résultat obtenu. Aucun déphasage n’est présent. Cette technique est néanmoins non
causale. Elle implique de connaitre I'intégralité du signal & filtrer et ne peut donc pas étre
utilisée en temps réel. Cette approche de filtrage a par exemple été utilisée dans [52] pour
traiter des signaux issus d'une électro-occulographie et d’une électroencéphalographie.
Chaque examen requiert un filtrage avec un filtre différent introduisant un déphasage
différent et rendant impossible l'interprétation combinée des deux examens. Dans [53| un
filtre écliptique est utilisé pour traiter les signaux impulsionnels d’un radar a pénétration
de sol. Le filtre introduit des distorsions sur le signal en raison de 1’évolution non linéaire
de sa phase. Le filtrage « forward-backward » permet de s’affranchir de ces limites.

x(t) Filtrage Inversion Filtrage Inversion y(t)
—— —
g temporelle g temporelle

FIGURE 3.12 — Filtrage « forward-backward »
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A la suite du filtrage, une interpolation par spline est appliquée afin d’augmenter arti-
ficiellement la résolution temporelle du signal & traiter. En effet, sans cette interpolation
la résolution temporelle du signal est incompatible avec la reconstruction du signal a f,,.
Le signal est interpolé tel que finerp > 2f, de maniere a respecter le critére de Shannon.
Le signal résultant est noté y(t); ce signal peut étre considéré comme un signal a temps
continu dans ’environnement de calcul numérique.
La transformée de Hilbert du signal interpolé y(t) est ensuite calculée afin d’obtenir
la représentation du signal dans le plan complexe :

2(t) = y(t) + jHT[y(t)]

La phase instantanée du signal est alors calculée avec :

HTy(t)]

o;(t) = atan( o0

)

(3.5)

(3.6)

La phase obtenue a ce stade comporte des discontinuités (figure 3.28a) liées a la pério-
dicité de la fonction arc tangente. La phase est comprise entre —m et 7. L’étape suivante
consiste a dérouler cette phase. Un multiple de 27 est ajouté a chaque transition afin de
restaurer la continuité de la phase (figure 3.28b).
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FIGURE 3.14 — Phase « wrappée » (a) et Phase « unwrappée » (b)
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La phase déroulée ¢, (t) présente une évolution linéaire qui dépend de la fréquence f;
a laquelle s’ajoutent les fluctuations de la phase liées a la modulation du signal ¢(t), ainsi
que l'offset de fréquence forsser et I'offset de phase ¢q si la fréquence porteuse n’est pas
exactement connue et qu’il n'y a pas synchronisation entre le DUT et 1’équipement de
test :

¢U<t) = 27Tflt + ¢(t) + 27Tfoffsett + ¢0 (37)

L’évolution linaire de la phase due a f; est supprimée de 'équation 3.7 par une simple
soustraction. Une estimation ¢(t) de la phase du signal modulé est ainsi obtenue :

~

O(t) = ¢u(t) — 2mfit = P(t) 4 27 for fsett + o (3.8)

A noter que les offsets de fréquence et de phase éventuellement présents seront pris
en compte dans le processus de démodulation et compensés pour la mesure d’EVM. Ces
offsets n’ont aucune influence sur le test de puissance qui est réalisé a partir d’'une mesure
amplitude et un impact négligeable sur le test de masque spectral.

La mesure de phase réalisée de cette maniére inclut une erreur de quantification liée a
la résolution temporelle de 'acquisition. Comme établi dans [13], le pas de quantification

()4 est directement lié a la résolution temporelle du signal binaire Le .

fi
_ Ji
Qg = 180 * 7 (3.9)
L’équation 3.9 indique que le pas de quantification est inversement proportionnel a la
résolution temporelle du signal binaire. Ainsi la plus fine est cette résolution temporelle,
la plus faible sera I'erreur de quantification et la plus précise la mesure des fluctuations de
phase. Ceci justifie le choix fait dans la section précédente de la fréquence d’échantillon-

nage offrant la meilleure résolution temporelle possible.

b) Validation

Le processus d’extraction de phase a été validé en simulation en supposant des condi-
tions d’acquisition parfaites (pas d’offset de fréquence ni de phase). Le modéle de modu-
lateur idéal développé dans la section 2.1.5 est utilisé pour générer un signal RF modulé
avec une porteuse a 2,405 GHz. Une opération de level-crossing est ensuite appliquée pour
transformer le signal RF en signal carré, suivie par un échantillonnage a 1,2121 GS/s. Les
différentes étapes du processus d’extraction de phase sont alors appliquées sur le signal bi-
naire discret résultant. La figure 3.15 illustre le résultat de ce processus. On peut constater
que l'estimation des fluctuations de phase faite & partir de la capture binaire suit parfai-
tement les variations de phase du signal RF, avec une différence qui reste inférieure & 2.1°
et une erreur de mesure RMS de seulement 0,62°.

60



N A N
100 F Original phase [
- Extracted phase
[1h]
g of 1
i
o
=100 b
1 1 1 1 1 1 1 1
4.4 4.5 4.6 47 4.8 4.9 5 5.1
t(s) x10°8
Difference between original and extracted phase
5 - .
S
5 o bR A Uy
2 MWH% y ol
-5 i 1 1 1 1 1 'l L Il ]

4.4 4.5 46 47 4.8 4.9 5 5.1
t(s) x107°

FIGURE 3.15 — Comparaison entre la phase originale et la phase reconstruite

La figure 3.16 illustre 'erreur de quantification liée a la résolution temporelle limitée
du signal binaire. D’aprés I'équation 3.9, on peut calculer que le pas de quantification
théorique est égal a 2,8° avec les paramétres spécifiés, ce qui correspond & une erreur
maximale théorique de 1,4°. Les résultats de simulation sont en accord avec ces valeurs.
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FIGURE 3.16 — Erreur de quantification sur la phase

3.2.2 Extraction de 'amplitude
a) Implémentation

En paralléle de I'extraction de phase, I'extraction de 'amplitude du signal RF est
effectuée au travers de l'analyse du rapport cyclique du signal binaire capturé par un
canal testeur digital. En effet comme introduit dans la section 3.1.1, il est possible d’es-
timer 'amplitude d’une sinusoide a partir du rapport cyclique du signal généré par une
opération de level-crossing, & condition de connaitre le seuil de comparaison (équation
3.3).Dans notre cas, le canal digital réalise non seulement une opération de level-crossing
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mais également une translation du signal vers une fréquence intermédiaire due & l'opéra-
tion de sous-échantillonnage. La relation entre 'amplitude du signal original et le rapport
cyclique du signal binaire & fréquence intermédiaire reste néanmoins valide.

L’objectif est donc de mesurer les variations temporelles du rapport cyclique du si-
gnal binaire afin d’estimer les fluctuations d’amplitude du signal RF. Il est important de
souligner que les fluctuations d’amplitude que nous cherchons a estimer sont des fluctua-
tions basse fréquence. En effet dans le cas d’une modulation OQPSK avec half-sine pulse
shaping, le signal RF présente normalement une amplitude constante. Les fluctuations
d’amplitude éventuelles proviennent donc de défauts du circuit, comme une dérive de
I’amplificateur de puissance ou un défaut d’IQ imbalance. Ce sont des variations lentes,
qui peuvent aller jusqu’a une fréquence de 1 MHz dans le cas d'un défaut d’IQQ imbalance.

En pratique, la mesure du rapport cyclique (%) est implémenté a 'aide d’un filtre
passe-bas, filtre qui réalise le calcul d’une moyenne mobile sur le signal binaire.La sé-
lectivité du filtre est un paramétre trés important. En effet, le filtre doit d’une part
couper les fréquences du signal binaire (19,2M Hz + 3,5M z), mais d’autre part préser-
ver les fréquences correspondant aux fluctuations d’amplitude que ’on cherche a évaluer
([0 = 1M Hz]). Une faible différence sépare donc les fréquences a conserver de celles a
atténuer.

Les filtres de Chebyshev et les filtres elliptiques présentent une bonne sélectivité comme
le montre la figure 3.17. Cependant, les filtres de Chebyshev d’ordre 1 et elliptiques pré-
sentent de fortes ondulations dans leur bande passante susceptibles de dégrader le signal.
Le choix du filtre pour notre application s’est donc porté sur un filtre de Chebyshev
d’ordre 2. Ce filtre présente également des ondulations dans sa fonction de transfert, mais
uniquement dans la bande atténuée ce qui est beaucoup moins préjudiciable. Le filtre est
spécifié de maniére & avoir une atténuation de -60 dB & TMHz.
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FIGURE 3.17 — Comparaison des fonctions de transfert de différents types de filtre
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Le choix de la valeur de seuil du comparateur est également un parameétre important.
Théoriquement, toute valeur non nulle et inférieure & I’amplitude du signal d’entrée permet
une estimation d’amplitude. En effet, il est bien évident que I’amplitude ne peut pas étre
reconstruite si le seuil de comparaison est placé a zéro, puisque dans ce cas, le rapport
cyclique du signal binaire vaut toujours 50% indépendamment de 1'amplitude du signal
d’entrée. De méme 'amplitude ne peut pas étre reconstruite si le seuil de comparaison
excéde I'amplitude du signal d’entrée, puisque dans ce cas, le signal binaire ne présente pas
de transition mais reste constant. Pour toutes les autres valeurs de seuil, une estimation
est possible.

La précision de l'estimation dépend toutefois de la valeur choisie. En effet comme
illustré sur la figure 3.18, on constate que l'erreur RMS d’estimation d’amplitude est
d’autant plus élevée que le seuil du comparateur est faible. Lorsque le seuil augmente, on
observe d’abord une forte diminution pour les premiéres valeurs, puis un ralentissement
de cette diminution pour les valeurs suivantes. A partir d’un seuil placé a 50%, l'erreur
reste inférieure & 10 mV (pour un signal d’amplitude 1 V); on peut donc considérer
que 'erreur devient faible. Le seuil ne doit pas toutefois étre trop élevé. Par exemple, une
utilisation d’un seuil de comparaison de 90% rend impossible la reconstruction d’un signal
comportant plus de 10% d’IQ imbalance. Dans notre implémentation, nous choisissons
d’utiliser une valeur de seuil qui peut étre ajustée entre 60 et 70% de 'amplitude du
signal.

Erreur RMS sur l'amplitude (V)

[==]
]

0% 20% 4% 6% 0% 10:0%

Seui
FIGURE 3.18 — Erreur RMS d’estimation d’amplitude en fonction du seuil de comparaison

Concrétement le processus d’extraction d’amplitude comporte trois étapes, comme
illustré sur la figure 3.19. La premiére est le filtrage du signal binaire z(i7},) capturé par
le canal testeur digital. Comme pour l'extraction de phase, ce filtrage est réalisé avec
la technique de « forward-backward filtering » pour ne pas introduire de retard dans le
signal filtré. Cette étape produit un signal discret a(iT.) dont 1’évolution dans le temps
correspond aux variations du rapport cyclique du signal binaire. La deuxiéme étape est
la conversion de ces variations de rapport cyclique en variations d’amplitude avec :

. C

AGT) = s (3.10)
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Finalement la derniére étape consiste a appliquer une interpolation par spline afin
d’augmenter artificiellement la résolution temporelle et obtenir un signal A(t) avec la
méme résolution que le signal ¢(t).

- a(ily) - A(iT,)

, Conversion .
x(iT.) Filtre ; Rapport Cyclique/ ; Interpolgmn ﬁ(r)
passe-bas Amplitude par spline

FIGURE 3.19 — Extraction de 'amplitude

b) Validation

Le processus d’extraction de 'amplitude a été validé en simulation en supposant des
conditions d’acquisition parfaites. La figure 3.20 illustre le résultat de ce processus pour
une capture avec un seuil de comparaison a 70% et une fréquence d’échantillonnage de
1,2121GS/s, sur un signal RF idéal modulé a 2,405 GHz et d’amplitude 1V. Une bonne
estimation d’amplitude est obtenue, avec une erreur maximale inférieure a 15 mV et une
erreur RMS de seulement 6 mV.

Capture RF
1.01 Capture 1-bit
1.0056 ¢
= i f\
[i¥] 1 n I ﬂ (\f\ﬂl
k= 1]
=
=
E
< 0.995
099 r
0.985 ) ) ) ) )
75 8 8.5 9 95
t(s) 10%

FI1GURE 3.20 — Comparaison entre 'amplitude originale et 'amplitude reconstruite

La méme simulation a été réalisée avec un défaut d’IQ imbalance de 10%. La figure 3.21
montre que les fluctuations d’amplitude sont correctement reconstruites, avec une erreur
maximale inférieure & 17 mV et une erreur RMS de 7 mV sur l'estimation de I'enveloppe
du signal.
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FIGURE 3.21 — Comparaison entre ’enveloppe originale et reconstruite pour un signal

présentant 10% d’IQ imbalance.

Une autre simulation a été réalisée avec un signal d’entrée présentant cette fois une
dérive d’amplitude. La figure 3.22 illustre les résultats. L’enveloppe du signal est également
correctement reconstruite, avec une erreur maximale inférieure a 16 mV et une erreur RMS

de 5 mV.
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FIGURE 3.22 — Comparaison entre ’enveloppe originale et reconstruite pour un signal

présentant une dérive d’amplitude
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c) Application a la mesure de puissance

La mesure de la puissance peut étre réalisée en calculant la valeur moyenne de ’am-
plitude reconstruite sur I’ensemble de la séquence émise. Ce calcul peut toutefois étre
effectué plus simplement a partir du signal binaire capturé par le canal testeur digital.
Il suffit en effet d’évaluer le rapport cyclique moyen, ce qui revient a calculer le rapport
entre le nombre de "1’ contenus dans 'acquisition binaire et le nombre de bits capturés.
Une estimation de 'amplitude moyenne du signal RF est ainsi donnée par :

C

Nombrede 1 )
Nombre de bits

Amoy =

(3.11)
cos(m
A partir de 'amplitude moyenne du signal RF, la puissance du signal en dBm peut
étre simplement calculée en connaissant I'impédance d’entrée de 'instrument de mesure.
L’équation 3.12 donne le calcul de la puissance pour une impédance d’entrée de 50 €2 :

A

2

Amo

Cette mesure de puissance a été validée en simulation, comme illustré sur la figure 3.23
qui montre la puissance mesurée & partir de 'acquisition 1-bit en fonction de la puissance
utilisée pour la génération du signal RF par le modulateur idéal. On observe une trés
bonne corrélation sur une large gamme de puissance. L’erreur de mesure introduite par
I’acquisition binaire est inférieure a 0,033 dBm.
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FIGURE 3.23 — Puissance mesurée a partir de l’acquisition 1-bit en fonction de la puissance
du signal RF

L’influence de la valeur du seuil de comparaison a également été évaluée. La figure
3.24 reporte l'erreur de mesure observée avec ’acquisition binaire en fonction de la valeur
relative du seuil par rapport a 'amplitude du signal, pour un signal de puissance 10 dBm.
On constate 'estimation de puissance n’est pas sensible a la valeur du seuil, & condition
qu’il se situe au dessus de 20% de I'amplitude du signal. En dessous de ce ratio, I'erreur
de mesure augmente rapidement.
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FIGURE 3.24 — Erreur de mesure sur la puissance pour différentes valeurs du seuil de
comparaison

3.2.3 Reconstruction du signal RF

Une fois les fluctuations de phase et d’amplitude extraite du signal binaire, il est
possible de recréer un signal RF image du signal original dans la bande passante de
I’acquisition.

a) Implémentation

Les fluctuations de phase sont simplement ajoutées a I’évolution linéaire de la fréquence
porteuse d’une sinusoide. Le signal reconstruit en phase est ensuite multiplié par les
fluctuations d’enveloppe mesurées pour obtenir le signal reconstruit :

3(t) = A(t)sin(2n ft £ ¢(t)) (3.13)

Selon que l'acquisition est réalisée dans une zone de Nyquist paire ou impaire, ¢(t)
doit étre soustraite ou ajoutée pour ne pas induire une inversion spectrale.

Lors de la réalisation de cette étape, il est primordial que les déphasages introduits par
les filtres utilisés dans les deux étapes précédentes soient compensés. Si ce n’est pas le cas,
la phase et 'amplitude reconstruites présenteront des déphasages différents par rapport
au signal original en raison de l'utilisation de filtres distincts ; le signal reconstruit ne sera
alors pas identique a l'original.

La figure 3.25 résume l’ensemble du processus depuis 1'acquisition du signal RF s(t)
par un canal testeur digital jusqu’au signal RF reconstruit §(¢) et aux fonctions de test
implémentées. En effet une fois le signal RF reconstruit, il est possible de réaliser les
différents tests spécifiés par la norme. Le test de puissance est effectué directement a
partir de 'acquisition binaire. Le test de masque spectral est effectué en appliquant une
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FFT sur le signal RF reconstruit. Finalement le test fonctionnel et la mesure d’EVM sont
réalisés en utilisant les fonctions logicielles développées au chapitre précédent.

C T
N aleul N estde

"|Nb“1’/Nb bits| ~ Puissance

_ i 3 Testde

x(iT,) Extraction | / FFT — ?piﬁ'r";

| de phase -
Level- . Reconstruction | | Fonction Test
s(® A{Crossing}[&ham'”omag%» signal RF Démodulation|  fonctionnel
Extraction
C fe d'amplitude | Fonction Mesure

CalculEVM [ dEVM
—

FIGURE 3.25 — Reconstruction du signal RF & partir d’'une acquisition 1-bit et tests
implémentés

b) Validation

L’ensemble du processus a été validé en simulation. Nous avons tout d’abord évalué
la réponse fréquentielle du processus « acquisition-reconstruction ». Pour cela, un signal
sinusoidal avec un chirp en fréquence est généré. Le balayage commence a 2,395 GHz et
se termine a 2,415 GHz. L’acquisition et la reconstruction sont effectuées sur ce signal.
On calcule ensuite la fonction de transfert de la reconstruction en faisant le rapport
entre le spectre reconstruit et le spectre du signal original. Dans cette simulation, le
filtre passe-bande utilisé pour I'extraction de phase a été centré sur une fréquence de
19,2 MHz (fréquence fondamentale du signal binaire pour un signal RF a 2,405 GHz sous-
échantillonné & 1,2121 GHz), avec une bande passante de +£5 MHz. La figure 3.26 présente
le résultat obtenu.
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FIGURE 3.26 — Réponse fréquentielle du processus « acquisition-reconstruction »

On peut constater que 'on obtient une réponse fréquentielle parfaitement plate a 0
dB dans la bande passante d’intérét pour le signal RF modulé, c’est-a-dire +3,5 MHz
autour de 2,405 GHz. La plage de fonctionnement observée est en fait une zone de 45
MHz autour de 2,405 GHz. Cette plage de fonctionnement est plus faible que la plage
théorique comprise entre 1,81 GHz et 2,42 GHz telle que définie par 'utilisation du sous-
échantillonnage, et correspond a la bande passante du filtre utilisé dans le processus
d’extraction de phase. En effet dans notre I'implémentation, le sous-échantillonnage n’est
pas directement réalisé sur le signal RF mais sur le signal carré résultant de 'opération
de level-crossing. L’utilisation du filtre passe-bande est dans ce cas indispensable pour
transformer le signal binaire obtenu dans la lére zone de Nyquist en sinusoide. En dehors
de la bande passante du filtre, le filtrage du binaire ne produit plus une sinusoide, ce
qui conduit au calcul d’une transformée de Hilbert erronée et & un dysfonctionnement
de l'algorithme. C’est donc ce filtre qui détermine la plage de fonctionnement pour la
reconstruction du signal RF dans la zone de Nyquist sélectionnée.

A noter qu’il est essentiel que le filtre soit centré sur la fréquence fondamentale du
signal binaire généré dans la 1ére zone de Nyquist. Cette fréquence dépend de la fréquence
porteuse f, du signal RF et de la fréquence d’échantillonnage f. du testeur. La fréquence
centrale du filtre devra donc étre ajustée pour chaque valeur du couple (f,, fe). Dans
ces conditions, un fonctionnement correct de l'algorithme est assuré dans toute la bande
passante d’intérét du signal RF modulé.

Des simulations ont ensuite été réalisées en utilisant le modéle idéal de modulateur
pour générer le signal RF. L’acquisition et la reconstruction sont effectuées sur ce signal.
Le spectre du signal reconstruit est alors calculé et comparé a l'orignal (figure 3.27). Une
bonne correspondance peut étre observée entre les deux.
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FIGURE 3.27 — Comparaison du spectre reconstruit avec l'original

Plus globalement, la figure 3.28 reporte la mesure d’OEVM réalisée & partir de 1'ac-
quisition 1-bit en fonction de la mesure I’OEVM réalisée sur le signal RF original pour
différentes valeurs de défauts injectés dans le modéle du modulateur (IQ imbalance entre
0 et 10%, bruit de phase allant jusqu’a -98dBc/Hz pour un offset de fréquence de 1 MHz,
dérive en puissance entre 0 et 10% pour une séquence de 512 bits). On observe un trés
bon accord entre les deux mesures sur une large gamme de valeurs EVM allant de 0.4% a
7.5%, avec une erreur de mesure inférieure a 0.2%. On peut également noter que pour un
signal sans défaut, L’EVM plancher mesurable est de 0.47%, ce qui semblable a la valeur

plancher d'un équipement de test RF.
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FIGURE 3.28 — Mesure d’OEVM (a) et erreur de mesure (b) & partir de I'acquisition 1-
bit versus mesure d’OEVM sur le signal RF original, pour différentes valeurs de défauts

injectés dans le circuit sous test

L’ensemble de ces simulations valide le bon fonctionnement de la solution proposée
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sous des conditions d’acquisition idéales.

3.3 Robustesse de I’algorithme

Dans cette partie, la robustesse et le comportement des algorithmes face aux imper-
fections susceptibles d’affecter un canal testeur digital sont étudiés.

3.3.1 Jitter

Le «jitter » est un défaut qui se manifeste sur la période d’un signal en introduisant une
instabilité de la période du signal physique par rapport a la période théorique. Dans notre
cas, un jitter peut étre présent sur le signal d’horloge généré par le testeur pour effectuer
I’échantillonnage. Le fabricant de I’équipement de test spécifie une valeur maximale de
jitter de 5 ps pour un canal digital standard.

Des simulations ont été réalisées pour évaluer 'effet du jitter sur 'estimation de phase
et d’amplitude ainsi que sur le spectre et '’EVM mesurés sur le signal reconstruit. Le jitter
est modélisé dans les simulations sous la forme d’une erreur temporelle ajoutée sur la
période d’échantillonnage en utilisant une variable aléatoire de distribution normale [54].
L’écart type de la distribution permet d’ajuster le niveau de jitter injecté.

La figure 3.29 illustre l'effet d’un jitter de 5ps sur le signal binaire résultant de 1’ac-
quisition 1 bit. Comparé au signal binaire obtenu sous des conditions idéales, on observe
la présence occasionnelle de transitions multiples a la place d’une transition unique et un
décalage de certaines transitions. Ces différences sont susceptibles d’affecter la qualité du
signal reconstruit et donc des mesures réalisées.

1 [ T T T T T T T T . T
Sansjitter
0.8 Avecjitter | 0
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U 1 1 1 1 1 1 1 1 1
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t(s) 1072

FIGURE 3.29 — Effet d’un jitter de 5ps sur le signal binaire résultant de ’acquisition 1-bit

Effet sur estimation de phase

La figure 3.30 présente 1’évolution de ’erreur RMS sur ’estimation de phase en fonction
du niveau de jitter injecté, pour un signal RF modulé parfait. On constate que le jitter
introduit une augmentation de ’erreur RMS de maniére sensiblement linéaire dans la zone
de 0 & 5 ps. L’erreur de mesure reste inférieure a 2° pour le niveau maximum de jitter
spécifié pour I’équipement de test.
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FIGURE 3.30 — Erreur RMS de 'estimation de phase en fonction du jitter

Effet sur ’estimation d’amplitude

La figure 3.31 illustre 'effet du jitter sur la reconstruction d’amplitude, pour un signal
RF modulé parfait. Un seuil de comparaison fixé a 70% de ’'amplitude du signal est utilisé.
La présence de jitter provoque des fluctuations dans ’enveloppe reconstruite.
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FI1GURE 3.31 — Enveloppe reconstruite pour différentes valeurs de jitter

La figure 3.32 présente l'erreur RMS (exprimée en %) obtenue pour 'estimation de
I’amplitude en fonction du niveau de jitter injecté. La encore, 'erreur augmente de maniére
quasi-linéaire avec le jitter dans la zone de 0 & 5 ps. L’erreur de mesure est seulement de
1,78% pour le niveau maximum de jitter spécifié¢ pour 1’équipement de test.
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FI1GURE 3.32 — Erreur RMS de 'estimation d’amplitude en fonction du jitter

Effet sur le spectre du signal reconstruit

La figure 3.33 illustre leffet du jitter sur le spectre du signal reconstruit. On peut
observer que la présence de jitter induit une légére élévation de 'amplitude des lobes
secondaires, en particulier du troisieme lobe.
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FIGURE 3.33 — Spectre reconstruit pour différentes valeurs de jitter

La figure 3.34 présente 1’évolution de l'erreur de mesure sur la puissance maximum
du troisiéme lobe (situé¢ autour de —45 dBm en dessous du lobe principal) en fonction
du niveau de jitter injecté. En I'absence de jitter, cette erreur est trés faible avec une
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sous-estimation de la puissance maximum du troisiéme lobe de seulement -0,41 dBm.
En présence de jitter, on observe une légére surestimation avec une erreur qui augmente
linéairement avec le niveau de jitter. L’erreur reste toutefois limitée. Ainsi pour un jitter de
5 ps, l'erreur de surestimation est inférieure & +2 dBm , ce qui est totalement compatible
avec le test de masque spectral défini dans la norme IEEE 802.15.4 qui impose de vérifier
qu'une différence de 20 dB est présente entre le lobe principal et le troisiéme lobe.
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FIGURE 3.34 — Erreur de mesure sur la puissance maximale du troisieme lobe en fonction
du jitter

Effet sur ’EVM

L’augmentation de I'erreur RMS sur I'estimation de phase et d’amplitude introduite
par le jitter affecte la mesure de 'EVM. La figure 3.35 présente la mesure de 'OEVM en
fonction du jitter, pour un signal RF modulé parfait. On constate que 'augmentation du
jitter conduit a une surestimation de 'OEVM. Cette surestimation évolue linéairement.
Pour un jitter de 5 ps, TOEVM est surestimé d’environ +1,2%. A noter que méme en 1’ab-
sence de jitter, on observe une surestimation d’environ +0.4% qui correspond au plancher
de mesure de I’algorithme.
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FIGURE 3.35 — Mesure OEVM en fonction du jitter

Pour aller plus loin dans 'analyse de I'impact du jitter sur les mesures d’EVM, des
simulations complémentaires ont été réalisées pour différentes valeurs de défauts injectés
dans le modulateur qui génére le signal RF. 7 signaux RF ont été analysés avec un OEVM
théorique compris entre 0% (signal sans défaut) et 6.4% (signal avec 1Q imbalance, bruit
de phase et dérive en puissance). Pour chacun de ces signaux, 'OEVM est calculé pour une
acquisition 1-bit sans jitter puis avec un jitter de 5 et 10 ps. Les résultats sont présentés
dans la figure 3.36 qui reporte la différence entre 'OEVM calculé a partir de ’acquisition
1-bit et 'OEVM mesuré sur le signal RF original, en fonction de la qualité du signal.

On constate effectivement que dans le cas de signaux de bonne qualité (faible valeur
d’OEVM mesuré sur le signal RF), la mesure réalisée a partir de ’acquisition 1-bit conduit
a une surestimation, surestimation d’autant plus forte que le niveau de jitter est élevé.
On observe toutefois que cette surestimation n’est pas constante, mais diminue au fur et
a mesure que la qualité du signal se dégrade. Dans le cas de signaux fortement dégra-
dés (OEVM supérieur a 6%), on peut méme observer une trés légére sous-estimation de
I’OEVM mesuré a partir de 'acquisition 1-bit.

Globalement, il existe une tendance linéaire entre ’erreur de mesure OEVM réalisée
a partir de 'acquisition 1-bit et la qualité du signal (les points ne sont pas parfaitement
alignés en raison de l'incertitude liée a l'utilisation de l'algorithme de mesure d’EVM
comme détaillé dans le chapitre 2). La pente et 'offset de cette tendance linéaire dépendent
du niveau de jitter présent. Néanmoins, cette évolution linéaire permet d’envisager une
correction simple de la mesure OEVM réalisée & partir de 'acquisition 1-bit, & condition
de procéder a une caractérisation du canal digital utilisé.
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FIGURE 3.36 — Erreur de mesure OEVM pour différentes valeurs de jitter

3.3.2 Délai sur le comparateur

La conversion 1-bit réalisée par le canal digital du testeur est en pratique implémentée
par un simple comparateur. Ce comparateur peut réagir & un changement d’état avec un
certain délai 7. Ce délai peut étre symétrique, c’est-a-dire identique a la montée et a la
descente ou asymétrique, c¢’est-a-dire différent a la montée et a la descente. Nous étudions
ici 'influence de cette imperfection sur la qualité des estimations réalisées.

Délai symétrique

Dans le cas d’un délai symétrique, le résultat de la comparaison est simplement décalé
dans le temps comme l'illustre la figure 3.37. Ce retard ne modifiant pas le rapport cyclique
du signal carré ni sa fréquence instantanée, il n’a aucune influence sur la qualité de la
reconstruction de phase et d’amplitude. Il peut en revanche induire un léger déphasage
sur le signal reconstruit qui s’ajoute au déphasage créé par ’absence de synchronisation
entre ’ATE et le DUT. Un délai symétrique est donc corrigé par les algorithmes de test
qui analysent le signal RF et ne pose pas de probléme.
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FIGURE 3.37 — Délai symétrique

Délai asymétrique

Un délai asymétrique modifie le rapport cyclique du signal (figure 3.38), mais pas sa
fréquence instantanée. La précision de la mesure de phase reste inchangée. En revanche la
mesure d’amplitude peut étre affectée. Dans le cas ou le temps de transition de 1’état bas
vers haut (71) est inférieur au temps de transition de ’état haut vers bas (73) le rapport
cyclique est augmenté et 'amplitude du signal sera donc sous-estimée. Dans le cas inverse,
le rapport cyclique est diminué entrainant une surestimation de I’amplitude.
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FIGURE 3.38 — Délai asymétrique
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Des simulations effectuées en variant les délais a la montée et & la descente du compara-
teur permettent de visualiser et quantifier 1'effet de ce défaut, comme illustré sur la figure
3.39 qui reporte l'erreur sur 'amplitude moyenne estimée en fonction de la différence de
délai (77 — 72), pour un seuil de comparaison fixé a 70% de amplitude du signal.

Erreur moyenne sur la mesure d amplitude (%)

-2 145 1 045 0 0.5 1 1.5 2
Différence délai a la montée et 4 la descente (ns) 10

FIGURE 3.39 — Erreur moyenne en fonction de la différence de délai entre une transition
montante et une transition descendante du comparateur

On peut constater que la différence de délai entre une transition montante et une
transition descendante du comparateur doit étre significative (au-dela de £0.4 ns) pour
introduire une erreur sur la mesure d’amplitude. Cela peut s’expliquer par le fait que
le signal binaire analysé pour réaliser ’estimation d’amplitude est un signal discret avec
un pas d’échantillonnage de T, = 1/f. = 0,825 ns a une fréquence intermédiaire faible
en raison de l'utilisation du sous-échantillonnage. L’augmentation ou la diminution du
rapport cyclique de ce signal n’est donc visible que si la différence |7 — 75| excéde T, /2,
c’est-a-dire 0.4125 ns. Une telle différence de l'ordre de la demi-nanoseconde est trés
improbable sur un équipement de test commercialisé pour fonctionner a une fréquence de
1,6 GS/s. Cette hypothése est donc écartée dans le reste de notre travail.

3.3.3 Bruit

Des simulations ont été conduites en ajoutant un bruit blanc sur un signal modulé
parfait de puissance 0 dBm. La puissance du bruit est variée entre -100 dBm et -40 dBm.
L’influence de ce bruit sur la mesure I’OEVM réalisée & partir de 'acquisition 1-bit est
illustrée sur la figure 3.40.

On constate que la mesure d’OEVM n’est pas affectée pour un bruit blanc d'une
puissance inférieure ou égale a -65 dBm (OEVM constant a 0,47% qui correspond a la
valeur plancher pour un signal parfait mesuré a partir du signal binaire capturé par le
testeur). Une telle puissance de bruit dans un environnement de test est trés improbable.
La solution développée est donc plutdt robuste & ce type de bruit. L’utilisation de filtre
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pour les extractions de phase et d’amplitude contribue notamment & cette bonne immunité
au bruit.

OEWM 1-bit [26)
[e=]
oo

0 -80 -70 -60 -50 -40 -30 -20

[¥=)

-110 -100

Puissance du bruit{dBm)

FIGURE 3.40 — Effet d’un bruit blanc sur la mesure ’OEVM

3.3.4 Erreur sur le seuil de comparaison

Une différence entre le seuil théorique (Cipeorigue) €t le seuil réel (Cyeer) du comparateur
peut exister (figure 3.41). Cette différence produit un effet similaire & un délai symétrique
sur le comparateur, a savoir n’affecte pas le rapport cyclique du signal carré. Une erreur sur
le seuil de comparaison n’a donc aucun effet sur la reconstruction de phase. En revanche, ce
défaut peut amener a une estimation d’amplitude erronée puisque le calcul de 'amplitude
utilise directement la valeur du seuil de comparaison (cf. equation 3.10).
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FIGURE 3.41 — Offset sur le seuil de comparaison
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L’erreur induite sur 'estimation d’amplitude est directement liée au rapport entre la

A Cthéorique

valeur théorique et la valeur réelle du seuil avec €(A) = —t. = —1, comme illustré sur la
ree

figure 3.42. Une erreur positive engendre une sous-estimation de 'amplitude alors qu’une

erreur négative engendre une surestimation.

Erreur surl'estimation d'amplitude (%)
[ =]
L

-0

Erreur sur le sewil du comparateur (%)

FIGURE 3.42 — Effet d’une erreur sur le seuil du comparateur

La précision typique sur le réglage du seuil du comparateur pour un équipement in-
dustriel est de &1 mV. Cela correspond a une erreur relative de £1,43% dans le cas le
plus défavorable de notre application, ¢’est-a-dire pour un signal de faible puissance a -10
dBm. L’erreur d’estimation d’amplitude observée dans ce cas est inférieure a 1,5%, ce qui
montre une bonne robustesse de ’algorithme vis-a-vis de type de défaut.

3.4 Conclusion

Ce chapitre a présenté les études et développements réalisés pour la mise en ceuvre
d’un algorithme permettant la reconstruction d’un signal ZigBee a partir d’une capture
par un canal testeur digital. Une fois le signal reconstruit, les différents tests spécifiés par
la norme IEEE 802.15.4 peuvent alors étre appliqués.

L’algorithme s’appuie sur une acquisition 1-bit sous-échantillonnée accomplie par les
ressources matérielles du canal digital. La reconstruction du signal RF repose ensuite sur
I'extraction des fluctuations de phase et d’amplitude contenues dans le signal binaire ré-
sultant. Le seuil de comparaison et la fréquence d’échantillonnage sont deux parameétres
importants & considérer afin de reconstruire un signal le plus proche possible de I'original.
La fréquence d’échantillonnage influence la bande passante du processus « acquisition-
reconstruction ». Le seuil de comparaison influence lui la qualité de I'estimation d’am-
plitude, mais n’a aucune influence sur ’estimation de phase. Les conditions appropriées
pour l'analyse d’un signal ZigBee ont été définies. Des processus spécifiques de traitement
numérique du signal dédiés a 'extraction des fluctuations de phase et d’amplitude ont éga-
lement été développés et validés en simulation. Finalement, la robustesse de ’algorithme
vis-a-vis des défauts susceptibles d’affecter I’électronique d’un canal testeur digital a été
étudiée. Cette étude a montré que les choix de conception de I'algorithme permettent de
minimiser I'influence de ces défauts. Ainsi, 'algorithme est intrinséquement robuste aux
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imperfections sur le délai ou le seuil du comparateur et présente une trés bonne immunité
au bruit, notamment due a 'utilisation de filtres pour 'extraction de phase et d’ampli-
tude. Le jitter sur ’horloge d’échantillonnage affecte la mesure d’EVM réalisée a partir
de l'acquisition 1-bit dans de faibles proportions, mais peut toutefois avoir un impact non
négligeable lorsqu’il s’agit de mesurer un EVM de trés faible valeur. Cet impact a été
analysé et quantifié, permettant ainsi d‘envisager une correction au moyen d’une phase
de calibration de I’équipement de test utilisé, comme pour tout instrument de mesure.
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Chapitre 4

Validation expérimentale

Ce chapitre est consacré a la validation expérimentale de la solution proposée. Deux
approches complémentaires sont présentées. La premiére est basée sur la conception et la
réalisation d’un banc de test en laboratoire. Elle permet d’étudier le comportement des
algorithmes de traitement proposés dans des conditions relativement idéales et controlées.
La deuxiéme approche expérimentale est directement conduite en milieu industriel, dans
le contexte d’application réel sur les équipements cibles.

La conception et la réalisation du banc de test sont présentées dans une premiére
partie. Les résultats de 'utilisation de ce banc de test sont présentés dans la deuxiéme
partie. La troisiéme partie est dédiée a la validation de la solution proposée sur un équi-
pement de test industriel. Les résultats obtenus au moyen d’un test traditionnel, faisant
donc usage de ressources RF, sont comparés avec ceux obtenus au moyen de ’acquisition
1-bit proposée. Les résultats de deux campagnes de mesures sont commentés. La premiére
concerne 923 circuits mesurés d’une part avec un canal RF et d’autre part avec un canal
digital. Ces mesures ont toutefois été réalisées de maniére décalée dans le temps et sur
des sites de test différents. La deuxiéme campagne concerne elle 600 circuits mesurés au
méme moment et dans le méme environnement.

4.1 Développement d’un banc de test

Le schéma général du banc de test développé est présenté figure 4.1 et sa mise en
oeuvre matérielle est illustrées sur la figure 4.2. Ce banc a été développé dans le but
de permettre ’étude des solutions proposées dans des conditions relativement maitrisées.
Chaque élément est ainsi dimensionné pour fonctionner avec un signal a 2,4 GHz. Le banc
permet la génération d’un signal RF modulé et la réalisation simultanée d’une acquisition
du signal RF original et du signal binaire résultant d’une opération de level-crossing. Le
signal RF reconstruit a partir du signal binaire peut ainsi étre comparé avec le signal RF
original.

Le banc de test est composé de différents blocs fonctionnels qui sont détaillés ci-apres.
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FIGURE 4.1 — Schéma du banc de test
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FIGURE 4.2 — Mise en ceuvre matérielle du banc de test

4.1.1 Génération du signal RF modulé

Le premier élément est une radio logicielle (SDR pour « Software-Defined-Radio » ou

USRP pour « Universal Software Radio Peripheral ») qui permet d’émuler le circuit sous
test. Le concept de radio logicielle a été défini en 1995 [55] comme un dispositif électro-
nique, dynamiquement configurable, capable de s’adapter pour émettre ou recevoir des

signaux RF de différentes natures (schéma de modulation, puissance, fréquence...). Dans

notre application, la radio logicielle permet d’émuler un émetteur ZigBee. Un USRP 2901
de National Instrument est utilisé pour cela. Les propriétés du signal RF généré sont dé-
finies par la programmation logicielle réalisée. Il est donc possible d’injecter de maniére

83



parfaitement controlée des défauts représentatifs d’un circuit sous test défaillant, et ainsi
d’étudier le comportement des algorithmes développés vis-a-vis de la présence de ces dé-
fauts.

Comme illustré sur la figure 4.3, le canal émetteur du module USRP est constitué
de deux convertisseurs Numériques Analogiques (DAC) permettant une modulation en
quadrature. Les signaux générés par ces deux DAC passent ensuite dans un filtre passe-bas
programmable pour supprimer le bruit de quantification. Aprés filtrage, une multiplication
par la fréquence porteuse est réalisée (cosinus et sinus) avant addition comme dans un
modulateur QPSK. Les DAC de 'USRP 2901 peuvent générer un signal en bande de base
échantillonné avec une fréquence maximale de 15 MS/s [56]. Les signaux en bande de base
peuvent ensuite étre multipliés par une porteuse dont la fréquence peut étre comprise entre
70 MHz et 6 GHz.

DAC ¢
Transmit cosine R
control RF
DAC & modulated
, signal
sine

USRP

FIGURE 4.3 — Schéma de la partie TX d’un USRP

Un modeéle d’émetteur ZigBee (figure 4.4) a été développé dans l'environnement libre
GNU Radio [57] qui est un logiciel dédié a I'implémentation de radio logicielle. La fré-
quence porteuse ainsi que le niveau de puissance du signal émis peuvent étre librement
choisis. Le modéle créé permet également le paramétrage de défauts comme 1'lQ imba-
lance, le bruit de phase ou encore la dérive de puissance.
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FIGURE 4.4 — Schéma du modulateur ZigBee réalisé sous GNU radio

4.1.2 Reépartition du signal RF modulé

Le signal RF généré par le module USRP est ensuite routé au moyen d’un répartiteur
RF vers un oscilloscope d’une part, et vers un comparateur d’autre part. Ce répartiteur
utilise un diviseur de puissance résistif. Le role du diviseur de puissance est de répartir le
signal sans dégrader 'adaptation d’'impédance. En effet, I'utilisation d’un simple connec-
teur en T conduirait a la mise en parallele de 'impédance de 'oscilloscope de Z; = 502
avec I'impédance du comparateur qui est elle aussi Zy = 50€). Cela serait donc équivalent
a une impédance de 25€) qui introduirait un probléme d’adaptation. Seule une partie de la
puissance du signal serait alors transmise au comparateur et a 1’oscilloscope. L’autre par-
tie serait réfléchie vers 'USRP. Pour éviter cela, le diviseur de puissance utilisé et montré
sur la figure 4.5 contient 3 résistances de R; = 16.66¢). L’expression de I'impédance vue
par 'USRP devient ainsi : Rl—i—% = 5092. L’impédance est ainsi adaptée. L’utilisation
de ce type de diviseur de puissance introduit une atténuation de 6 dB sur le signal, quel
que soit le port utilisé. Une atténuation de 3 dB est présente en raison des pertes dues a
I'utilisation des résistances. Les autres 3 dB sont dus au fait que la moitié de la puissance
est envoyée sur le port voisin. La puissance sur chaque port est ainsi divisée par quatre
par rapport a la puissance en entrée et 'amplitude est réduite d’un facteur deux.
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FIGURE 4.5 — Diviseur de puissance résistif

Une sortie du diviseur de puissance est connectée a ’oscilloscope qui numérise le signal.
L’autre sortie est connectée & un comparateur rapide qui convertit le signal RF en signal
binaire.

4.1.3 Emulation du canal de test digital

L’émulation du canal digital est réalisée par un bloc comparateur s’appuyant sur un
circuit intégré du commerce. Le modéle utilisé est un ADCMP 572 fabriqué par Analog
Devices [58]. Tl s’agit d’un comparateur rapide qui dispose d’'un mode de fonctionnement
latché. Il posséde deux entrées V, et V,, pour les signaux a comparer. Le signal RF est
ainsi connecté sur V,, tandis que V,, est connecté & une source de tension DC réglable
permettant de fixer le seuil de comparaison. L’entrée LE controle elle la fonction de latch
et permet de reproduire 'opération d’échantillonnage réalisée par le canal digital d'un
testeur industriel. Lorsque le signal sur 'entrée LE est a 1’état haut, la sortie @) est le
résultat de la comparaison instantanée asynchrone. Lorsque LFE est a I'état bas, la sortie
@ est bloquée sur son dernier état. Pour reproduire une opération d’échantillonnage, telle
que réalisée au sein d'un testeur, il est donc nécessaire que le signal appliqué sur I'entrée
LFE se rapproche d’une impulsion breéve.

N’ayant pas a disposition un tel générateur d’impulsion, nous avons improvisé une
solution mettant en ceuvre un second comparateur. Celui-ci recoit sur 'une de ses entrées
un signal sinusoidal a la fréquence d’échantillonnage souhaitée. Sur I'autre entrée, nous
positionnons une tension fixe de valeur légérement inférieure a la tension créte de la
sinusoide. Le résultat en sortie est un signal carré avec un trés faible rapport cyclique qui
peut s’apparenter & un peigne de Dirac (figue 4.6). Ce signal est connecté sur le premier
comparateur et permet son controle.

86



1F —— ™ T =T T = T i
Sinusoide

081 Signal latch
0.6+
04}

> 02t

L]

=

=

=

E

=Y

U

95305 9531 95315 9532 95325 9533 95335 9534 95345
i(s) 10%

FIGURE 4.6 — Génération du signal de latch

Le signal binaire en sortie du comparateur est envoyé vers 1’oscilloscope pour étre
numeérisé.

4.1.4 Acquisition des signaux

L’oscilloscope utilisé pour réaliser I'acquisition et la numérisation des signaux est un
oscilloscope & stockage numérique Agilent qui a une capacité d’échantillonnage a 20 GS/s
et une capacité mémoire de 2,05 millions de points. L’oscilloscope doit numériser a la fois
le signal RF' et le signal binaire issu du comparateur. Il est important que 1’acquisition
soit réalisée de facon simultanée sur les deux voies pour permettre une comparaison juste
entre les mesures réalisées sur le signal RFE' et celles obtenues & partir du signal binaire. La
mémoire disponible pour chaque signal est donc en pratique divisée par deux, soit 1,025
millions de points par canal. Par ailleurs 'acquisition doit étre réalisée sur une durée
suffisamment longue pour permettre le calcul de 'OEVM, idéalement 250 ps (500 bits
de données). Compte tenu de la capacité mémoire limitée, la fréquence d’échantillonnage
choisie doit donc étre la plus faible possible afin d’acquérir le signal sur une durée la plus
longue possible.

Le choix de la fréquence d’échantillonnage utilisée pour l'acquisition des signaux ré-
sulte en fait de plusieurs contraintes. En effet I'acquisition doit certes étre réalisée sur
une durée suffisamment longue pour permettre le calcul de TOEVM, mais la fréquence
d’échantillonnage choisie doit également assurer une capture correcte du signal RF, c’est-
a-dire étre supérieure a la fréquence de Nyquist du signal. D’autre part, la fréquence
d’échantillonnage de 1'oscilloscope doit étre compatible avec la fréquence d’échantillon-
nage du comparateur qui génére le signal binaire.

Compte tenu de ces contraintes, le choix est d’utiliser une fréquence d’échantillonnage
de 5 GS/s. En effet, il s’agit de la premiére fréquence possible qui permet de respecter
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le critére de Shannon pour l'acquisition du signal RF. Avec une capacité de stockage de
1,025 millions de points sur chaque voie, les acquisitions seront donc réalisées sur 205 us,
a savoir sur 410 bits de données a la place des 500 recommandés pour le calcul d’OEVM,
ce qui reste raisonnable. Concernant ’acquisition du signal binaire, la fréquence de 5 GS/s
n’est pas compatible avec la fréquence de 1,2121 GS/s définie pour la capture 1-bit d'un
signal a 2,405 GHz. Nous avons toutefois la possibilité de jouer sur le canal ZigBee utilisé
pour changer la fréquence porteuse du signal RF, et par conséquent la fréquence de sous-
échantillonnage utilisée pour la génération du signal binaire. En particulier comme établi
au chapitre précédent dans la section 3.1.2, la fréquence d’échantillonnage sélectionnée
pour un signal a 2,48 GHz (canal 26) est de 1,25 GS/s. Le signal binaire correspondant
est alors un signal a 20 MHz avec une résolution temporelle de 62,5 échantillons/période.
L’intérét de cette fréquence de 1,25 GS /s est qu’elle est compatible avec la fréquence
d’échantillonnage de 5GS/s de 1'oscilloscope puisque ¢’est un sous-multiple exact.

En pratique, les conditions de génération et d’acquisition des signaux sont donc les
suivantes. Un signal RF modulé avec une porteuse & 2,48 GHz est généré par I'URSP. La
fréquence d’échantillonnage du comparateur transformant le signal RF en signal binaire
est fixée a 1,25 GHz. Sauf indication contraire, toutes les acquisitions présentées par la
suite sont effectuées avec un seuil de comparaison réglé a environ 70 % de I'amplitude du
signal RF en entrée. L’acquisition simultanée des signaux RF et binaire est réalisée par
loscilloscope avec une fréquence d’échantillonnage de 5 GS/s sur une durée de 205 us.
L’ensemble des données mémorisées sont alors transférées sur PC pour étre traitées dans
I’environnement de calcul numérique avec les algorithmes développés. Une décimation
d’un facteur 4 est au préalable appliquée sur la capture binaire afin d’obtenir un signal
échantillonné a 1,25 GS/s.

En termes de fréquence du signal RF et fréquence d’échantillonnage pour la capture
1-bit, ces conditions sont similaires a celles retenues pour utilisation sur un testeur in-
dustriel. Il faut toutefois noter certaines faiblesses de ce setup. En effet, une différence
de fréquence mineure entre I’horloge interne de 'oscilloscope et celle du latch du com-
parateur est inévitable. Cette légére différence est susceptible d’avoir une influence sur
la précision des mesures. De plus, la décimation appliquée sur le signal binaire numérisé
par l'oscilloscope peut se produire sur une transition de ce dernier, provoquant ainsi une
erreur sur 1 échantillon a ’endroit de la transition. Ce type d’erreur est susceptible d’avoir
une influence sur la précision des mesures.

4.2 Validation sur le banc de test

4.2.1 Extraction de phase

La phase du signal RF numérisé par l'oscilloscope et la phase mesurée a partir du
signal binaire sont comparées, pour un signal RF modulé sans aucun défaut généré par
I’'USRP. La figure 4.7 présente le résultat obtenu. On constate que la différence entre les
deux mesures est trés faible avec une erreur RMS inférieure a 0,95° et une erreur maximale
de 4°. Cette erreur est supérieure a erreur maximale théorique de 1,44° (équation 3.9),
ce qui peut s’expliquer par les conditions imparfaites du setup expérimental.
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FIGURE 4.7 — Mesure de phase sur un signal RF sans défaut

4.2.2 Extraction d’amplitude

Une premiére acquisition est réalisée en utilisant un signal modulé sans aucun défaut,
donc a priori un signal RF avec une enveloppe constante. La figure 4.8 présente le résultat
de I'amplitude mesurée sur le signal RF numérisé par l'oscilloscope et celle obtenue a
partir de la capture du signal binaire. On constate un bon accord sur la valeur moyenne
mesurée dans les deux cas (différence inférieure & 1 mV), ainsi que sur 'ordre de grandeur
des variations d’amplitude (différence d’écart type inférieure a 0,4 mV). Ces résultats sont

en bon accord avec les résultats de simulation présentés au chapitre précédent.

0.245
Capture RF .
Capture 1-bi Valeur | Ecart
0.24 moyenne | type
=
% 0235
g i Capture RF | 233mV | 3mV
0.23
0 225 Capture 1-bit | 234mV | 2.6mV
45 4 35 3
t(s) 108 (b)

(a)

FIGURE 4.8 — Mesure d’amplitude sur un signal RF sans défaut

Une deuxiéme acquisition est réalisée en ajoutant 7% d’IQ) imbalance. Les résultats
sont présentés sur la figure 4.9. On constate que les fluctuations de I'amplitude sont
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correctement reconstruites, avec une erreur RMS de 3 mV et une erreur maximale de 8
mV, ce qui correspond & une erreur RMS relative de 1,3% et une erreur maximale relative
de 3,5%. La encore ces résultats sont en bon accord avec les résultats de simulation
présentés au chapitre précédent.
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FIGURE 4.9 — Mesure d’amplitude sur un signal RF avec 7% d’IQ imbalance

Une troisiéme acquisition est réalisée en ajoutant cette fois un défaut de dérive en
puissance dans la programmation du module USRP. Le seuil de comparaison est fixé a
70% de Pamplitude considérée la plus faible. La figure 4.10 présente le résultat obtenu en
faisant varier 'amplitude du signal source linéairement. La dérive d’amplitude estimée a
partir de la capture 1-bit suit parfaitement celle observée sur le signal RF. Les fluctuations
d’amplitude liées a l'erreur de mesure sur le signal binaire diminuent au fur et & mesure
que l'enveloppe du signal RF diminue du fait d’un seuil de comparaison plus favorable.
Ces fluctuations sont néanmoins du méme ordre de grandeur que celles obtenues pour la
mesure d’amplitude réalisée directement sur le signal RF.
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FIGURE 4.10 — Mesure d’amplitude sur un signal RF avec une dérive d’amplitude

4.2.3 Reconstruction du signal

Afin de valider la reconstruction du signal a partir de la capture 1-bit, le spectre du
signal RF reconstruit a partir du signal binaire a été calculé et comparé avec le spectre du
signal RF numérisé par l'oscilloscope. La figure 4.11 illustre les résultats. La figure parle
d’elle-méme, et on peut constater que les deux spectres sont trés proches I'un de 'autre.
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FIGURE 4.11 — Spectre d’un signal OQPSK avec half-sine pulse shaping

Pour éprouver nos algorithmes avec un scénario plus défavorable, nous avons modulé
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la porteuse sans mettre en ceuvre le pulse shaping. Cela dégrade fortement D'efficacité
spectrale de la transmission avec une remontée en puissance des lobes secondaires. Comme
le montre la figure 4.12, le signal est toujours correctement reconstruit.
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FIGURE 4.12 — Spectre d’un signal OQPSK sans half-sine pulse shaping

Ces résultats valident le bon fonctionnement de la solution proposée pour la recons-
truction du signal RF & partir d'une capture binaire, et donc la possibilité de réaliser des
mesures sur le spectre du signal reconstruit.

4.2.4 Mesure de puissance

L’USRP est utilisé pour explorer des puissances de signal comprises entre -31 dBm et
+1 dBm, aprés 'atténuation de 6 dB apportée par le diviseur de puissance. Pour chaque
niveau de puissance, une mesure de ’amplitude du signal RF numérisé par ’oscilloscope
est réalisée ainsi que 'estimation d’amplitude & partir du signal binaire en utilisant 1’équa-
tion 3.11 basée sur le ratio entre le nombre de 1 et le nombre de bits capturés. Ces deux
mesures d’amplitude sont alors converties en puissance avec :

A%/27,

— ) (4.1)
ImW

ol Zy est 'impédance d’entrée de I'instrument de mesure, dans notre cas 50 €2.

Pigm = 10log(

Une premiére série de mesures a été réalisée en ajustant le seuil du comparateur a 70%
de 'amplitude du signal, pour chaque niveau de puissance. Les résultats sont illustrés sur
la figure 4.13 qui présente la puissance estimée a partir du signal binaire en fonction de
celle mesurée sur le signal RF. Cette figure révéle deux zones de fonctionnement distinctes.
On observe une premiére zone pour une puissance recue allant de -22 dBm a +1 dBm ou
I’estimation réalisée a partir du signal binaire suit fidélement la puissance mesurée sur le
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signal RF. On observe une deuxiéme zone pour les puissances inférieures ou 'estimation
réalisée a partir du signal binaire s’écarte progressivement de la mesure sur le signal RF'.
L’évolution reste toutefois linéaire, mais avec une pente différente de la pente idéale de 1.
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& degradee
-30 Mesure idéale

y=15891x + 15,71

Puissance RF (dBm)

FIGURE 4.13 — Puissance mesurée sur le signal binaire en fonction de la puissance mesurée
sur le signal RF

Des investigations ont étés menées pour expliquer la discontinuité du comportement
linéaire observée autour de -22 dBm, mais toutes nos hypothéses ont été invalidées en
simulation. Cette erreur est peut-étre liée au comportement analogique du comparateur,
mais reste inexpliquée a ce stade de I’étude.

Une solution pragmatique pour répondre a ce probléme repose sur une phase initiale
de caractérisation du canal utilisé pour 'acquisition binaire. En effet & partir de cette ca-
ractérisation, il est facile de déterminer les coefficients d’offset et de pente correspondant a
la tendance linéaire associée a chacune des deux zones de fonctionnement. Ces coefficients
peuvent alors étre utilisés pour corriger la puissance estimée.

A titre d’illustration, la figure 4.14 reporte la puissance corrigée mesurée sur le signal
binaire en fonction de la puissance mesurée sur le signal RF. On constate un trés bon
accord entre les deux mesures, avec une erreur moyenne de seulement 0,1 dBm, une
erreur RMS de 0,08 dBm et une erreur maximale de 1 dBm.

93



s ® 0
-35 -25 -15 !i ol 3 5
= .
o »
= . -10
= .
o > .
= . -15
& .
c . -20
@ .
=] » -25
o ™
® -30
™
_ -35
Puissance RF (dBm)
(a)
1.2
1 [ ]
gE] 0.8
=
w 0.6
2 .
£ 0.4
[ah]
o .
; . 00
E > L ] - o
ol * L] - & ..
-35 ® 25 -15 -5 3
0,2
o
0,4

Puissance RF (dBm)

(b)

FIGURE 4.14 — Puissance corrigée mesurée sur signal binaire (a) et erreur (b) en fonction
de la puissance mesurée sur le signal RF

Une deuxiéme série de mesures a été réalisée en gardant un seuil de comparaison
constant arbitrairement fixé & 25 mV pour des signaux dont la puissance recue varie entre
-21 dBm et +1 dBm, ce qui correspond a un ratio entre le seuil de comparaison et I’am-
plitude du signal variant entre 7% et 90%. Les résultats obtenus sont présentés sur la
figure 4.15. On constate qu’il est possible d’estimer correctement la puissance avec un
seuil fixe sur une large plage allant de -21 dBm & -6 dBm, soit une dynamique d’environ
15 dB. Au-dela de -6 dBm, une sous-estimation de la puissance apparait. Ces résultats
sont en parfait accord avec les résultats de simulation présentés au chapitre précédent qui
montraient que la mesure de puissance était trés peu sensible au seuil, a condition que
celui-ci soit supérieur a 20%. Dans cette expérience on observe une sous-estimation de la
puissance & partir de -6 dBm, ce qui correspond a une valeur de seuil de 16%.

94



Il est possible d’étendre la dynamique de mesure en effectuant un ajustement du seuil.
En pratique, cet ajustement peut étre facilement implémenté avec une procédure itérative.
L’idée est de réaliser une premiére mesure (coarse) avec un seuil de comparaison relative-
ment bas, suivi d'une deuxiéme mesure (fine) avec le seuil de comparaison ajusté a 70%
de I'amplitude estimée. La procédure peut étre répétée si nécessaire pour améliorer encore
la précision de 'estimation. Les résultats de cette procédure d’ajustement sont également
présentés sur la figure 4.15. On observe que la procédure de mesure avec deux valeurs de
seuil permet d’étendre la dynamique de mesure & 19 dBm. Une itération supplémentaire
permet de couvrir I’ensemble de la gamme.
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FIGURE 4.15 — Puissance estimée a partir du signal binaire en fonction de la puissance
mesurée sur le signal RF

Ces résultats montrent que la solution proposée avec la procédure d’ajustement du
seuil permet de réaliser des mesures de puissance précises dans une large dynamique, a
condition de réaliser au préalable une caractérisation du canal utilisé.

4.2.5 Mesure d’EVM
a) Sur USRP

Diverses acquisitions ont été réalisées pour valider les mesures d’EVM a partir d’une
capture 1-bit en jouant sur le signal généré par 'USRP. Un signal RF modulé est généré
une premiére fois sans imperfection, puis progressivement, du bruit de phase ou de I'lQ
imbalance sont ajoutés. Pour chaque acquisition, 'OEVM est calculé d’une part en uti-
lisant le signal RF capturé par l'oscilloscope, puis d’autre part sur le signal reconstruit
a partir de l'acquisition binaire. La figure 4.16 présente les résultats obtenus. On peut
constater une bonne correspondance entre les deux mesures sur une gamme de valeurs
d’OEVM allant d’environ 1% a 7%. L’erreur moyenne est seulement de -0,03% et 1’erreur
RMS de 0,19%.
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FIGURE 4.16 — Mesure OEVM sur le signal binaire en fonction de la mesure OEVM sur
le signal RF

b) Sur transceiver ZigBee

Un inconvénient de 'USRP est que, méme en programmant un émetteur ZigBee sans
aucune imperfection, la qualité du signal généré ne permet pas d’explorer des valeurs
d’OEVM inférieures a 1,2%. Il est donc impossible de s’assurer, avec ce module, que des
mesures d’OEVM inférieures a cette limite peuvent étre réalisées. Le produit NXP ciblé
dans cette thése présente un OEVM typique bien inférieur, de I'ordre de 0,45%. Dans cette
partie, 'USRP est donc remplacé par le véritable transceiver Zigbee (NXP JN518x). Une
carte d’évaluation développée par NXP Semiconductors est pour cela utilisée (figure 4.17).
Le circuit posséde de nombreux registres internes de configuration, dont un qui peut étre
programmé avec trois valeurs différentes ayant un impact sur 'OEVM du signal généré.
Ces configurations sont dénommeées dans la suite SPSF0, SPFS1 et SPSF2, SPSF2 étant
la configuration nominale qui produit un signal avec un EVM minimum.

DUT

Sortie RF

FIGURE 4.17 — Carte d’évaluation du circuit NXP JN518x
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Des mesures ont été réalisées dans ces différentes configurations, les acquisitions étant
répétées 50 fois pour chacune des trois configurations d’OEVM possibles. Les résultats
obtenus sont illustrés sur la figure 4.18 qui présente la distribution des valeurs d’OEVM
calculées a partir du signal binaire et la distribution des mesures réalisées sur le signal RF.
La figure 4.19 résume les statistiques sur les 50 acquisitions, en termes de valeur moyenne
et écart type. On constate un trés bon accord entre les mesures obtenues a partir du signal
binaire et celles réalisées sur le signal RF, avec une différence sur les valeurs moyennes qui
n’excéde pas 0,04%. On observe également un écart type similaire pour la mesure 1-bit et
la mesure RF dans chacune des configurations, indiquant qu’il n’y a pas de dégradation
de la répétabilité de la mesure en utilisant la capture binaire.
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FI1GURE 4.18 — Distribution des mesures OEVM sur 50 acquisitions dans 3 configurations
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Capture RF Capture 1-bit
Valeur moyenne (Ecart type) | Valeur moyenne (Ecart type)

SPFS2 0,72% (0,03%) 0,72% (0,03%)
SPFSI1 0,94% (0,07%) 0,98% (0,11%)
SPFS0 1,57% (0,16%) 1,56% (0,16%)

FIGURE 4.19 — Valeur moyenne et écart type des mesures OEVM sur 50 acquisitions

Ces résultats démontrent la capacité de la solution proposée pour réaliser des mesures
précises d’OEVM, y compris en cas de valeurs trés faibles inférieures a 1%.

4.3 Validation sur testeur industriel

Pour aller plus loin dans la validation de la solution proposée, des mesures ont été
réalisées sur le transceiver JN518x développé par NXP Semiconductors en utilisant un
testeur industriel (Advantest 93K). Les mesures ont pour la plupart été réalisées directe-
ment dans I’environnement de test de production et sur un grand nombre de piéces. Cette
section présente tout d’abord les optimisations apportées a ’algorithme pour son utili-
sation sur un testeur industriel. Les résultats d’un essai préliminaire sur une piéce sont
ensuite analysés et une amélioration de l’algorithme de reconstruction d’amplitude est
apportée. Finalement, les résultats de deux campagnes de mesure sur plusieurs centaines
de piéces sont détaillés et commentés.

4.3.1 Optimisation de l’algorithme pour utilisation sur testeur
industriel

Afin de réaliser la validation, l'algorithme de traitement initialement prototypé dans
I’environnement Matlab, a été optimisé et porté en C pour pouvoir étre exécuté plus ra-
pidement, dans 'environnement industriel de test. En effet en production, le temps de
test est un critére déterminant qui constitue une partie non négligeable du cotit. Quelques
ajustements de 'algorithme ont par ailleurs été effectués dans cet objectif.

Une premiére adaptation a porté sur la fréquence de reconstruction du signal. En effet,
une maniére efficace de réduire le temps de calcul consiste a réduire le nombre de points &
traiter. Pour cela, I'idée est de réduire la fréquence du signal reconstruit afin de diminuer
le nombre de points nécessaires a sa représentation. Dans notre cas, nous avons choisi
de reconstruire le signal a une fréquence intermédiaire de 50 MHz en utilisant un taux
d’échantillonnage de 300 MS/s qui est largement suffisant pour assurer une représentation
correcte du signal. Concrétement, les procédures d’extraction de phase et d’amplitude ont
été modifiées en supprimant les interpolations par spline qui visaient a augmenter la
résolution temporelle des signaux, et introduisant au contraire une décimation vers 300
MS/s. Cette décimation est réalisée juste aprés le filtrage du signal binaire capturé a
1,2121 GS/s (figure 4.20). Le reste de la procédure est identique, excepté que la fréquence
porteuse pour la reconstruction du signal est fixée & 50 MHz. Grace a cette adaptation, le
nombre de points a traiter aprés les opérations de filtrage est réduit d’un facteur proche
de 4, ce qui améliore fortement le temps de calcul. Ainsi aprés compilation, le programme
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développé permet la reconstruction d’un signal d’une durée de 500 ps en 60 ms seulement,
a la place de 570 ms pour la version initiale.

~ e ~ )
Filtrage .| Décimation Extrggtlon
passe-bande [ | & 300MS/s la phase
~ ‘ < ‘ Reconstruction
Signal binaire du signal a s(t)
(1,2121GSls) ~ ~ — 50MHz
Filtrage .| Décimation Extrg;tlon
passe-bas | a300MS/s lenveloppe
J \ J J

FIGURE 4.20 — Principe de la reconstruction du signal avec optimisation pour une utili-
sation sur testeur

Une deuxiéme adaptation a consisté & modifier I'algorithme pour qu’il puisse utiliser
certaines des fonctions de test RF existantes fournies par le fabricant d’ATE, notamment
la fonction qui réalise des mesures sur le spectre et la fonction de calcul d’EVM. Ces fonc-
tions n’opérent pas directement sur le signal RF, mais demandent en entrée les formes
d’ondes I et Q qui peuvent étre obtenues par un détecteur de quadrature. Ce détecteur
récupére les formes d’onde I et Q simplement en multipliant le signal RF par un sinus
et un cosinus de méme fréquence que la fréquence porteuse du signal RF; un filtrage
passe-bas est alors appliqué sur chacun des deux signaux résultants afin éliminer la com-
posante a fréquence double et garder uniquement le signal en bande de base. Finalement,
une décimation a 32 MS/s est effectuée, 32 MS/s étant la fréquence d’échantillonnage des
signaux numérisés par ’ADC dans un canal testeur RF.

Les adaptations apportées sur l'algorithme sont résumées sur la figure 4.21 qui pré-
sente l'architecture de 'implémentation réalisée en C. La mesure de puissance est réalisée
directement sur le signal binaire capturé. Les mesures sur le spectre et les mesures d’EVM
sont elles effectuées en utilisant les fonctions de test fournies par le fabricant testeur, apres
reconstruction du signal a 50 MHz et extraction des formes d’onde I et Q).

Mesure de Puissance
» puissance [—> gjgnal
(Nb'1/Nb bits)
—
Y |
Signal binaire Reconstruction Détecteur » Décimation » Mesures sur Puissance
—— | signal &4 50MHz de Q a q | lespectre lobes
(1,2121GS/s) (300MS/s) quadrature 32MS/s ¥ (fonction ATE)
vy
L, Calcul
Q EVM — OEVM
—» (fonction ATE)

FIGURE 4.21 — Architecture de I'implémentation réalisée en C

4.3.2 Essai préliminaire

Avant de lancer des campagnes de mesure en grand volume, un essai préliminaire a
été conduit sur une piéce. L’expérimentation est réalisée en utilisant une carte d’interface
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circuit /testeur existante dédiée a la mise en oceuvre du test RF classique. Cette carte
d’interface a été modifiée de maniére a pouvoir raccorder la sortie RF du circuit & un
canal digital du testeur. Ce raccordement est fait par I'intermédiaire d’une carte générique
servant au routage des signaux, laquelle n’a pas été développée pour des applications RF.
Ce setup n’est donc absolument pas optimal mais suffisant pour réaliser des mesures avec
un canal testeur digital. Cette section présente les résultats de mesures de puissance,
mesures sur le spectre et mesures d’EVM.

a) Mesures de puissance

Des mesures de puissance ont été réalisées en utilisant le canal RF d’une part et le canal
digital d’autre part, en variant la puissance du signal généré par le circuit entre -10 dBm
et +10 dBm. La figure 4.22 reporte la puissance calculée & partir de l'acquisition par le
canal digital en fonction de la puissance mesurée par le canal RF. Un premier commentaire
est que le niveau de puissance mesuré avec le canal digital est trés inférieur au niveau de
puissance mesuré avec le canal RF. Cela s’explique par le fait que le raccordement de la
sortie RF au canal testeur digital n’est pas optimisé; une forte atténuation d’environ 20
dB est apportée par les pistes assurant ce routage. Néanmoins, le comportement observé
est en accord avec les résultats obtenus sur le banc de test dans la section précédente.
En effet on distingue bien les deux zones de fonctionnement identifiées selon le niveau
de puissance, a savoir une zone linéaire avec une pente proche de 1 pour les puissances
supérieures a -20 dBm et une zone linéaire avec une pente plus forte pour les puissances
inférieures. Cette caractérisation permet de déterminer les coefficients a appliquer pour
corriger les mesures de puissance réalisées avec le canal digital.
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FIGURE 4.22 — Puissance mesurée avec le canal digital en fonction de la puissance mesurée
avec le canal RF

b) Mesures sur le spectre

Des mesures ont été réalisées sur le spectre du signal capturé par le canal RF ainsi
que sur le spectre du signal RF reconstruit a partir du signal binaire capturé par le canal
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digital. Ces mesures ont été effectuées a une puissance de +10 dBm et avec une séquence
d’une durée de 256 ps (512 bits de données), comme préconisé par la norme pour le test
de masque spectral.

A noter que la mesure automatisée dans le testeur industriel ne restitue pas 'intégralité
du spectre, mais seulement quelques valeurs d’amplitudes spectrales a des fréquences
préalablement choisies. Pour cette expérience nous avons choisi 5 valeurs correspondant
au lobe principal et aux premiers et troisiémes lobes secondaires comme illustré sur la
figure 4.23.
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FIGURE 4.23 — Choix des fréquences pour les amplitudes spectrales sauvegardées

Les résultats des amplitudes spectrales mesurées sont reportés sur la figure 4.24. On
constate globalement un bon accord entre les mesures réalisées sur le spectre du signal
reconstruit et celles réalisées sur le spectre du signal RF d’origine, avec une différence
inférieure a 0,2 dB pour la mesure sur le lobe principal et une différence qui n’excéde pas
0,9 dB pour les mesures sur les lobes secondaires.

Lobe ler lobe ler lobe 3eme lobe | 3éme lobe
principal inférieur supérieur inférieur supérieur
Capture RF | -3,41 dBm | -37,32 dBm | -37,19 dBm | -40,82 dBm | -40,19 dBm
Capture 1-bit | -3,57 dBm | -38,02 dBm | -37,56 dBm | -40,17 dBm | -41,03 dBm

FIGURE 4.24 — Mesures d’amplitudes spectrales

Il est intéressant de souligner que la séquence de symboles utilisée pour cette mesure est
une séquence aléatoire qui est automatiquement générée par le produit sous test dans un
mode spécifiquement implémenté pour les besoins du test. Les deux mesures (RF /digitale)
n’étant pas effectuées en méme temps, la séquence émise pour la mesure avec le canal
RF n’est pas identique a la séquence émise pour la mesure par le canal digital. Cette
différence peut affecter légerement 'amplitude des différents lobes et contribue donc a
I'incertitude de mesure. Ce phénomeéne doit étre relativement négligeable si la séquence
est suffisamment longue car les deux séquences utilisées ont les mémes propriétés en terme
d’aléatoirité. La figure 4.25 montre une simulation qui illustre les variations d’amplitude
des lobes pour différentes séquences de 512 bits.
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FIGURE 4.25 — Spectre du signal pour différentes séquences de 512 bits (16 séquences
DSSS)

c) Mesures ’EVM

Un premier essai préliminaire de mesure d’OEVM a été conduit sur une piéce. Une
acquisition avec le canal testeur digital est réalisée en fixant le seuil de comparaison a
70% de Pamplitude du signal et 'OEVM est calculé sur cette acquisition. Une mesure
d’OEVM est ensuite réalisée sur la méme piéce en utilisant 'option RF. L’OEVM mesuré
par l'option RF est de 0,5% alors que TOEVM mesuré par le canal digital est de 2,2%.

Cette différence n’est apparue que sur le testeur industriel. Elle est importante et
peut s’expliquer par un dysfonctionnement de I'extraction d’amplitude, de I'extraction de
phase ou des deux simultanément. Afin de comprendre l'origine de cette surestimation,
le signal est reconstruit uniquement en phase. L’OEVM passe de 2,2% a 0,48% ce qui est
cohérent avec la mesure de I'option RF.

L’observation de I’enveloppe reconstruite (figure 4.26) permet d’analyser l'erreur d’es-
timation de TOEVM. En effet, ’enveloppe reconstruite présente de fortes fluctuations, ce
qui n’est pas le cas quand les ressources RF sont mobilisées. Ce phénomeéne de fluctuations
ne peut pas étre expliqué par les défauts hypothétiques étudiés dans le chapitre précé-
dent. En effet, nous avons montré que le jitter d’horloge peut engendrer des fluctuations
d’amplitude, mais il engendre également une augmentation de ’erreur de mesure sur la
phase. Or, la mesure de phase est réalisée correctement, car ’OEVM binaire d’un signal
reconstruit uniquement en phase correspond a 'OEVM binaire du canal RF. Une origine
possible est dans I'impédance de la piste reliant la sortie RF du circuit a I'entrée du ca-
nal digital, qui n’est pas adaptée pour un signal & 2,4GHz. La présence de plusieurs vias
peut par exemple causer de multiples réflexions et une forte atténuation [59-61]. Ces ré-
flexions peuvent engendrer des fluctuations rapides de I’enveloppe du signal. En revanche,
les mouvements de phase étant trés lents, la reconstruction en phase n’est pas affectée.
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FIGURE 4.26 — Fluctuations de I'enveloppe du signal reconstruit a partir de la capture
avec le canal digital (amplitude normalisée a 1

Pour résoudre ce probléme et obtenir une mesure correcte, 1’algorithme de reconstruc-
tion d’amplitude a été modifié. L’idée est de réaliser en paralléle deux reconstructions
d’enveloppe avec des bandes passantes différentes et de fusionner les informations issues
de ces reconstructions, comme illustré sur la figure 4.27.
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FIGURE 4.27 — Principe de I'algorithme modifié de reconstruction d’enveloppe

Concrétement, une premiére reconstruction d’enveloppe est réalisée en diminuant la
bande passante a 0,3 MHz. Cela réduit les fluctuations d’amplitude mais exclut la repré-
sentation d'un éventuel défaut d’I( imbalance. Seules les fluctuations d’amplitude lentes
comme une dérive en puissance sont reconstruites.

En paralléle, une estimation de I'IQ imbalance éventuellement présent est effectuée a
partir de la reconstruction utilisée précédemment avec la bande passante a 5 MHz. Pour
cela, un fit est réalisé entre ’enveloppe reconstruite avec les fluctuations d’amplitude para-
sites et une enveloppe théorique correspondant a la présence d’un défaut d’IQ imbalance.
Cette enveloppe théorique est de la forme A;gsin(2wft + ¢1g), ou f = IMHz est la
fréquence des données sur les voies I et Q, et Arg et ¢r¢g sont respectivement ’amplitude
et la phase des fluctuations introduites par le défaut. La méthode des moindres carrés est
utilisée pour réaliser ce fit.
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La derniére étape consiste simplement & ajouter le signal d’enveloppe théorique déter-
miné aprés le fit au signal reconstruit avec la faible bande passante.

Le bon fonctionnement de ce nouvel algorithme a tout d’abord été validé en simula-
tion. Pour cela, une simulation est effectuée en ajoutant de 1'I(Q imbalance et une dérive
en puissance sur le signal RF. Un jitter de 6 ps est également ajouté sur ’horloge d’échan-
tillonnage afin de se placer dans des conditions réalistes. La figure 4.28 présente ’enveloppe
originale du signal RF ainsi que les enveloppes reconstruites avec une faible et une large
bande passante. On constate que la reconstruction faible bande passante élimine effecti-
vement toutes les fluctuations d’amplitude parasites, mais également les fluctuations liées
a la présence d’I() imbalance.
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FIGURE 4.28 — Comparaison entre ’enveloppe du signal RF d’origine et les enveloppes
reconstruites avec faible et large bande passante

La figure 4.29 présente ’enveloppe obtenue avec fusion des deux reconstructions et ef-
fectue une comparaison avec la méthode utilisée précédemment. On peut constater que la
nouvelle méthode permet une bonne reconstruction de I’enveloppe du signal RF d’origine
en éliminant les fluctuations d’amplitudes parasites mais en conservant les fluctuations
lices a la présence du défaut d’IQ imbalance. On observe ainsi une erreur RMS de seule-
ment 6 mV a la place de 16 mV, et une erreur maximale de 5 mV a la place de 50 mV. Ce
nouvel algorithme sera utilisé pour les campagnes de mesures présentées dans les sections
suivantes.
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FIGURE 4.29 — Enveloppe reconstruite avec fusion des reconstructions faible et large
bandes passantes

Des mesures d’EVM ont par ailleurs été réalisées sur le testeur pour une autre piéce
en utilisant seulement une reconstruction en phase. Une observation préalable du signal
RF a permis de s’assurer de I'absence de fluctuations d’amplitude sur ce circuit en parti-
culier. Les mesures ont été réalisées dans les trois configurations SPSF2, SPSF1 et SPSFO
ayant un impact sur 'OEVM du signal généré. Pour chacune de ces configurations, 50
acquisitions ont été effectuées avec le canal digital, puis 50 acquisitions avec le canal RF.
Les résultats obtenus sont résumés sur la figure 4.30 qui présente ’histogramme des va-
leurs d’OEVM mesurées pour chacune des configurations et la figure 4.31 qui donne les
statistiques sur les 50 acquisitions, en terme de valeur moyenne et écart type.
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FIGURE 4.30 — Distribution des mesures OEVM sur 50 acquisitions testeur dans 3 confi-
gurations

Capture RF Capture 1-bit

Valeur moyenne (Ecart type) | Valeur moyenne (Ecart type)
SPFS2 0,55% (0,03%) 0,48% (0,03%)
SPFS1 0,68% (0,04%) 0,66% (0,05%)
SPFSO 1,20% (0,10%) 1,17% (0,12%)

FIGURE 4.31 — Valeur moyenne et écart type des mesures OEVM sur 50 acquisitions
testeur

L’analyse de ces résultats révéle un trés bon accord entre les valeurs ’OEVM calcu-
lées a partir du signal binaire et celles mesurées sur le signal RF d’origine. La mesure de
phase est donc correctement effectuée. La différence sur les valeurs moyennes mesurées
est inférieure a 0.1%, la plus élevée étant de 0,07% dans la configuration SPSF2. 11 faut
souligner que cette configuration correspond & un niveau d’OEVM extrémement faible,
de l'ordre de 0,5%, alors que '’EVM plancher typique d’instrument de mesure RF est de
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0,6% [62]. La précision de la mesure RF elle-méme n’est donc pas garantie. Concernant la
dispersion, ’écart type observé dans chaque configuration est similaire que ’on utilise la
mesure RF classique ou la mesure a partir de 'acquisition digitale, confirmant ainsi qu’il
n’y a pas de dégradation de la répétabilité de la mesure.

4.3.3 Premiére campagne de mesures
a) Setup

Pour cette premiére campagne en volume, nous avons récupéré 923 pieéces qui avaient
été évaluées lors de leur production selon un test classique sur un testeur Advantest
93k équipé de canaux RF. Ces mémes piéces ont ensuite été soumises a une deuxiéme
évaluation, réalisée elle aussi dans un environnement industriel sur un testeur Advantest
93k, mais en utilisant cette fois seulement des canaux digitaux standards (PS 1600).
Cette deuxiéme évaluation a eu lieu sur un site géographique différent et avec une carte
d’interface différente. La carte d’interface utilisée posséde trois emplacements pour les
DUTs. Des connexions supplémentaires ont été créées entre la sortie RF du DUT sur
chacun des emplacements et trois canaux digitaux du testeur, via une carte de routage
générique. Trois circuits peuvent donc étre testés en paralléle. Ce setup général est illustré

sur la figure 4.32.
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FIGURE 4.32 — Setup de validation industrielle pour la premiére campagne de mesures

b) Mesure de puissance

Les résultats bruts de mesure de puissance sur chacun des sites sont présentés sur la
figure 4.33, pour les trois niveaux de puissance programmeés sur le circuit (-10, 0 et +10
dBm). Comme dans 'expérience précédente, on observe que la puissance mesurée avec le
canal digital est trés inférieure a la puissance mesurée avec le canal RF, ce qui s’explique
par deux raisons. La premiére étant que les pistes assurant le routage « improvisé » entre
les sorties RF du circuit et les canaux testeur digitaux apportent une forte atténuation.
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La deuxiéme raison provient trés certainement du canal digital lui méme. En effet, ce
dernier n’est pas dimensionné pour des fréquences si élevées. On constate également que
cette atténuation est légérement différente d’'un site a l'autre, ce qui s’explique par le
fait que la longueur et la géométrie des pistes utilisées pour chaque site ne sont pas
strictement identiques. Finalement, on peut noter que les valeurs estimées avec le canal
digital concernent une gamme de puissance entre -5 dBm et -35 dBm, c’est-a-dire une
gamme qui couvre la discontinuité de linéarité observée autour de -20 dBm dans les
expérimentations précédentes. Il est donc nécessaire de procéder a une correction des
mesures en se basant sur une caractérisation du canal testeur utilisé, caractérisation qui
doit étre effectuée individuellement pour chaque site.
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FIGURE 4.33 — Mesure de puissance brute pour chaque site

La figure 4.34 présente les résultats aprés application des corrections sur chaque site.
On observe cette fois un trés bon accord entre la puissance mesurée avec un canal RF
et celle estimée a partir de 'acquisition avec un canal digital, les résultats des trois sites
étant bien alignés sur la droite de corrélation idéale.
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La figure 4.35 présente la distribution de la différence entre la mesure avec le canal
RF et la mesure avec le canal digital, pour tous les sites et toutes les puissances. On peut
constater que I'erreur maximale de mesure n’excéde pas 3 dB.
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FIGURE 4.35 — Différence de mesure de puissance entre le canal RF et le canal digital

(tous sites et tous niveaux de puissance confondus)

c) Mesures sur le spectre

Les résultats des mesures de puissance sur le lobe principal et sur les premiers et
troisiémes lobes secondaires sont résumés sur la figure 4.36 qui présente les histogrammes
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de la différence entre la mesure réalisée a partir de 'acquisition digitale et la mesure RF
classique pour les 923 piéces. Ces mesures ont été réalisées sur un signal de puissance
10 dBm comme préconisé par la norme pour le test de masque spectral. On observe que
toutes les distributions sont bien centrées sur zéro, montrant que la solution proposée
n’introduit pas de biais. On constate par ailleurs que 'écart type de la distribution est
deux fois plus pour faible pour les mesures sur le lobe principal que pour les mesures
sur les lobes secondaires. Cela s’explique par le fait que la puissance du lobe principal
(autour de -3 dBm) est trés supérieure a la puissance des lobes secondaires (autour de
-40 dBm), facilitant la précision de la mesure. Néanmoins, méme pour les mesures sur le
troisiéme lobe qui est a un trés faible niveau de puissance, ’erreur observée reste contenue
et n’excéde pas 2,5 dBm. Il s’agit d’un résultat extrémement satisfaisant si 'on prend en
compte que les séquences de symboles utilisées pour la mesure RF' classique ne sont pas
identiques a celles utilisées pour la mesure avec le canal testeur digital. Plus généralement,
ces résultats valident totalement la solution proposée concernant la mise en ceuvre du test
de masque spectral spécifié par la norme.
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FIGURE 4.36 — Différence entre la puissance des lobes mesurée avec un canal digital et
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d) Mesures ’EVM

Les résultats des mesures d’OEVM sur les 923 piéces sont présentés sur la figure 4.37.
Ces résultats concernent uniquement la configuration SPSF2 qui est la configuration nomi-
nale. En effet, les 923 pieces récupérées ont été testées uniquement sous cette configuration
lors de leur production. Nous ne disposons donc pas de mesures d’OEVM par un test RF
classique pour les configurations SPSF1 et SPSFO.
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FIGURE 4.37 — OEVM mesuré avec le canal digital en fonction de TOEVM mesuré avec
le canal RF

Un premier commentaire évident d’aprés les résultats de la figure 4.37 est que la me-
sure avec le canal digital introduit globalement une surestimation. En effet, les valeurs
d’OEVM mesurées avec le canal RF sur les 923 piéces couvrent une gamme allant de
0,3% a 0,85%, alors que les valeurs mesurées avec le canal digital sont comprises entre
0,65% et 1,2%. Un deuxiéme commentaire est qu’il est difficile d’observer une corrélation
entre les mesures RF et les mesures digitales. Cette absence de corrélation visible peut
étre expliquée par le fait que les piéces mesurées présentent des performances trés proches
les unes des autres, avec une variation d’OEVM de seulement 0,55% sur ’ensemble des
923 piéces. Cette variation est du méme ordre de grandeur que l'incertitude de mesure
typique d’un instrument RF. Par exemple dans [63], ’erreur de mesure maximale spécifiée
par le fabricant de VSA est de 1%. Compte tenu de l'incertitude sur les mesures RF, il
est plutot logique de ne pas observer de corrélation.

Pour aller plus loin dans I'analyse, la figure 4.38 reporte I’histogramme de la différence
entre les valeurs ’OEVM mesurés avec le canal digital et celles mesurées avec le canal RF.
On constate effectivement que la distribution est centrée sur +0,4%, indiquant que ’on
a en moyenne une surestimation de 'OEVM en utilisant la méthode 1-bit. Par rapport
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a cette valeur moyenne, 'erreur maximale est seulement de +0,4%, ce qui est plutot
satisfaisant vis-a-vis de l'incertitude de mesure typique d'un instrument RF.
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FI1GURE 4.38 — Différence entre 'OEVM mesuré avec un canal digital et celui mesuré avec
un canal RF

Plusieurs éléments peuvent expliquer la surestimation observée. Un premier élément
est que, malgré la modification du processus de reconstruction d’enveloppe, il peut subsis-
ter de faibles fluctuations d’amplitude indésirables qui provoquent une augmentation de
IOEVM. Un autre élément important est que le lieu de mesure n’est pas identique pour
les mesures RF et binaire. En effet, les circuits ont été testés en sortie de production,
stockés un certain temps puis envoyés vers un nouveau lieu pour étre testés a nouveau.
Or lors du démarrage du circuit, celui-ci effectue une auto-calibration qui peut légérement
différer a chaque démarrage. Ces différences de conditions sont susceptibles de contribuer
a lerreur de mesure.

Plus généralement, ces résultats sont encourageants car méme avec la surestimation,
Perreur maximale observée est de +0,8%, soit inférieure a ’erreur maximale typique d’un
instrument de mesure RF. Ces résultats sont néanmoins insuffisants pour conclure défini-
tivement sur les performances de la solution proposée concernant les mesures d’EVM.

4.3.4 Deuxiéme campagne de mesures
a) Setup

Une deuxiéme campagne de mesures a été réalisée pour d’une part pallier certaines
faiblesses du setup précédent, et d’autre part pour étudier la mesure de 'TOEVM sur une
dynamique de mesure plus large. Un nouveau setup a été développé dans lequel le circuit
sous test est connecté a la fois & un canal digital et & un canal RF en utilisant un diviseur
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de puissance (figures 4.39 et 4.40). Le circuit est démarré en mode test, une capture
digitale est effectuée puis une acquisition RF une fois celle-ci terminée. Les algorithmes de
test sont ensuite appliqués sur les deux signaux. A noter que les acquisitions ne peuvent
pas étre accomplies en paralléle en raison de limitation matérielle et sont donc faites
séquentiellement.

Advantest |
......... VI3K
: IN518x
(600 pieces)
l' Signal Canal RF Signal "\|Post-Processing| Résultats
Diviseur RF (Portscale RE®) [MUMETISE /| (Fonctions ATE) de test
DUT Si%r;al de
puissance
signal \| Canal digital [ vecteur \|Post-Processing| Résultats

de test

RF (Pinscale 1600®) |_binaire /| (g0 (23

FIGURE 4.39 — Setup de validation industrielle pour la deuxiéme campagne de mesures
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FIGURE 4.40 — Raccordement de la sortie RF du circuit a un canal digital et un canal RF
via un diviseur de puissance

Des mesures de puissance et I’EVM ont été réalisées avec ce setup sur 600 piéces. Les
résultats sont commentés dans les sous-sections suivantes.

b) Mesures de puissance

Un premier essai a été effectué en mesurant 5 piéces pour trois niveaux de puissance de
+10, 0 et -10 dBm. Les résultats sont présentés sur la figure 4.41 qui reporte la puissance
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mesurée sur les 5 piéces avec le canal digital en fonction de celle mesurée avec le canal
RF.

ir

A0+ |

FPuissance mesurée avec le canal digital (dBm)

50 - - - - -
15 10 5 0 5 10 15

Puissance mesurée avec le canal RF (dBm)

FIGURE 4.41 — Puissance mesurée avec le canal digital en fonction de la puissance mesurée
avec le canal RF, sur 5 piéces

On observe, comme dans le setup précédent, que la connectique non adaptée entre
la sortie RF du circuit et le canal digital entraine une trés forte atténuation du signal
puisque la puissance évaluée par le canal digital est trés inférieure a la puissance mesurée
avec le canal RF. Avec ce setup, la puissance regue au niveau du canal digital est toujours
inférieure a -10dBm. Les mesures correspondant au niveau de puissance de +10dBm sont
réalisées dans la zone de fonctionnement nominale du comparateur. Pour ces mesures, une
correction de 'offset (atténuation) est suffisante. Les mesures correspondant aux niveaux
de puissance inférieure (0 et -10 dBm) sont réalisées dans la zone de faible puissance ot il
est nécessaire de corriger non seulement 1’offset mais aussi la pente de la tendance linéaire.
Les coefficients de correction établis a partir de cet essai préliminaire sont utilisés dans la
suite pour corriger les mesures de puissance.

Les 600 piéces ont été mesurées pour les trois niveaux de puissance de +10, 0 et -10
dBm programmés dans le circuit. La figure 4.42 présente la puissance mesurée avec le
canal digital en fonction de la puissance mesurée avec le canal RF, aprés correction. Une
trés bonne concordance entre les deux mesures est observée.
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FIGURE 4.42 — Mesure de puissance corrigée sur 600 piéces

La figure 4.43 donne les histogrammes de la différence entre la mesure digitale et la
mesure RF, pour chacun des niveaux de puissance. Dans les trois cas, on constate que la
distribution est bien centrée sur zéro. On observe que la dispersion est trés limitée pour les
mesures & +10 et 0 dBm, avec une erreur maximale de -0,1 et 0,22 dBm respectivement.
La dispersion augmente toutefois significativement pour les mesures a -10 dBm, avec une
erreur maximale de -1,66 dBm. En effet, les mesures & -10 dBm obtenues avec ce setup
sont davantage affectées par le bruit, le canal digital recevant dans ce cas un signal d’une
amplitude de seulement quelques millivolts. Il est clair que lors de la mise en production de
la méthode proposée, cette dispersion pourra étre grandement réduite par une conception
adaptée de la carte d’interface entre le circuit et le testeur. Ces résultats valident donc la
mise en ceuvre d’un test de puissance par la méthode proposée.
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FIGURE 4.43 — Différence de puissance entre la mesure digitale et la mesure RF sur 600
piéces, pour 3 niveaux de puissance

c) Mesures EVM

Un premier essai a été effectué sur une piéce en répétant 50 fois la mesure binaire et
la mesure RF pour chaque configuration.. La figure 4.44 présente les résultats obtenus
(les points correspondent & la valeur moyenne sur les 50 répétitions et les rectangles en
pointillés représentent 'incertitude de mesure déterminée par trois fois I’écart type observé
dans chacune des configurations).
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On observe bien une relation linéaire entre la valeur moyenne d’OEVM déterminée
avec le canal digital et celle mesurée avec le canal RF. On constate cependant que la cap-
ture digitale conduit & une surestimation de ’OEVM, surestimation qui diminue lorsque
le niveau d’EVM du signal augmente. Ce comportement est similaire & celui observé au
chapitre 3 lors de I’étude de I'impact du jitter sur la mesure I’OEVM et peut étre faci-
lement compensé. L’équation de la tendance linéaire obtenue sur cette piéce est utilisée
dans la suite pour corriger les mesures d’OEVM des 600 piéces (figure 4.45).

Concernant la dispersion, on observe que celle-ci augmente avec le niveau d’EVM a la
fois pour la mesure digitale et la mesure RF (figure 4.46). Dans la configuration SPSF2 qui
correspond au niveau d’EVM le plus faible, la dispersion de la mesure digitale est légére-
ment plus élevée que celle de la mesure RF, avec une incertitude de mesure de +0,27% au
lieu de +0,15%. Dans les deux autres configurations, la mesure digitale et la mesure RF
présentent une dispersion relativement similaire, avec une incertitude de mesure autour
de 0,24 % pour la configuration SPSF1 et +0,45% pour la configuration SPSFO0.

Les 600 piéces ont été mesurées dans les trois configurations possibles. La figure 4.45
présente les résultats de la mesure digitale en fonction de la mesure RF, aprés correction.
On observe une trés bonne corrélation entre les deux mesures, les nuages de points mesurés
dans les trois configurations étant bien centrés sur la droite de corrélation idéale.
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Pour affiner I'analyse, la figure 4.46 donne 'histogramme de la différence entre la
mesure digitale et la mesure RF, pour chacune des configurations. Dans tous les cas, on
observe une précision de mesure satisfaisante, avec une erreur maximale de l'ordre de
seulement 0,4% dans les configurations SPSF2 et SPQF1, et 0,6% dans la configuration
SPSFO.
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Ces résultats valident totalement la méthode proposée concernant la mise en ceuvre
de mesures d’EVM, y compris sur des signaux avec un OEVM trés faible.

4.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons validé expérimentalement la solution développée. Un
banc de test en laboratoire a permis une validation dans des conditions expérimentales
parfaitement maitrisées en utilisant un module USRP pour émuler le circuit sous test.
Dans ces conditions, tous les paramétres du signal & analyser peuvent étre facilement
controlés et les tests effectués sans aucune difficulté. Des validations dans I’environnement
de test industriel ont ensuite été réalisées sur un transceiver ZigBee produit par NXP
Semiconductors. Une premiére campagne de mesures a concerné 923 piéces qui avaient
été préalablement testées lors de leur production avec un test RF classique, et qui ont
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été testées & nouveau en utilisant les canaux digitaux d’un équipement de test industriel.
La deuxiéme campagne a concerné 600 piéces testées sur un méme site a la fois avec un
test RF classique et avec la solution digitale proposée. Dans les deux cas, le test avec les
ressources digitales n’est pas effectué dans des conditions idéales. En effet, une carte de
test existante a été modifiée pour raccorder la sortie RF du circuit a un canal testeur
digital. Ce raccordement n’est pas effectué en respectant toutes les bonnes pratiques
relatives a la propagation d’un signal a 2,4 GHz et engendre notamment une atténuation
trés importante du signal a l'entrée du canal testeur digital. Malgré les imperfections
de ce setup et apres quelques améliorations apportées a l'algorithme de reconstruction,
un excellent accord a été obtenu entre les mesures digitales et les mesures RF, tant sur
des mesures de puissance, que des mesures sur le spectre ou encore des mesures d’EVM.
Ces résultats permettent d’envisager sereinement la mise en production de la solution
proposée pour tester la chaine d’émission RF des produits ZigBee en utilisant seulement
les ressources digitales standards d’un testeur industriel.
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Conclusion

Le travail présenté dans cette thése propose une solution & faible colt pour tester la
partie radio de produits ZigBee dédiés a 'IOT. Ce domaine est amené a se développer
fortement dans les années a venir. Les produits visés par ce travail sont des systémes sur
puce comportant un microcontroleur et une partie RF. Leur test requiert classiquement
I'utilisation d’un testeur industriel équipé a la fois de ressources digitales mais égale-
ment RF. Le colit des ressources de test RF est un des éléments contribuant fortement
au colt de fabrication total de ces produits. Le cotit des ressources de test digitales est
lui trés modeste et contribue donc beaucoup moins fortement au prix de revient du circuit.

L’approche présentée dans cette thése repose sur une analyse du signal RF en utili-
sant seulement des ressources digitales. La technique développée permet la reconstruction
d’une version numérique du signal RF original & partir d’ une acquisition effectuée par un
canal digital standard. Une fois reconstruit, le signal peut étre analysé par des techniques
de traitement du signal pour mettre en ceuvre les différents tests nécessaires a la vérifi-
cation du circuit (test fonctionnel, test de puissance, test de masque spectral et mesure
EVM). Grace a cette approche, le besoin de ressources RF sur I’équipement de test est
éliminé, offrant ainsi une réduction drastique des cofits de test.

Le premier chapitre a présenté la solution de test RF classique telle que pratiquée
en production, ainsi qu'un état de I'art des approches existantes dans la littérature pour
réduire le cott lié a I'utilisation de ressources de test RF.

Dans le deuxiéme chapitre, le fonctionnement d’un modulateur ZigBee et les algo-
rithmes de traitement du signal permettant le test RF ont été présentés et modélisés.
Disposer d’'un modéle du modulateur et des algorithmes de test existants dans un envi-
ronnement de calcul numérique est un point essentiel pour le développement de la solution
proposée et sa comparaison avec la solution existante au moyen de simulations.

Dans le troisiéme chapitre, les conditions de sous-échantillonnage appropriées pour
I’analyse d'un signal ZigBee ont été définies en prenant en compte les contraintes de
I’équipement de test. Le fonctionnement des algorithmes permettant la reconstruction du
signal RF en phase et en amplitude a partir d’une acquisition 1-bit sous-échantillonnée a
été détaillé. La robustesse des algorithmes vis-a-vis des possibles défauts du canal testeur
digital a également été investiguée.

Le quatriéme chapitre a été dédié a 1’évaluation et a la validation de la solution propo-
sée par des mesures physiques. Un banc de test expérimental a été développé afin de tester
la technique développée dans des conditions de laboratoire contrélées. Dans un deuxiéme
temps, la solution a été évaluée dans un environnement industriel de test de production
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en mesurant les divers paramétres mesurés en production sur plusieurs centaines de cir-
cuits avec un canal testeur RF et avec un canal testeur digital standard. L’algorithme de
traitement a été porté en C afin d’étre utilisé sur I’équipement de test industriel. La com-
paraison des résultats issus des deux acquisitions RF et digitale a démontré I'efficacité de
la solution proposée qui permet 1’évaluation des performances du circuit avec une bonne
précision en utilisant seulement un canal testeur digital standard.

Les travaux conduits dans cette thése ont porté sur le test de circuits RF utilisant le
protocole ZigBee basé sur une modulation de phase du signal, mais rien ne semble em-
pécher 'exploitation de ’approche développée pour le test de circuits utilisant d’autres
protocoles éventuellement basés sur d’autres formats de modulation. La seule principale
contrainte pour 1'utilisation de cette approche est que le signal a analyser ne soit pas un
signal large bande. L’approche parait donc trés adaptée pour des protocoles IOT tels que
le Bluetooth ou le LORA qui utilisent une faible bande passante, a I'inverse de protocoles
de communication plus généralistes tels que le WIFT ou la 4G. Ceci constitue un premier
axe intéressant a prospecter pour la généralisation de nos travaux.

Finalement, il est important de souligner que cette thése s’est focalisée sur 1'aspect
analyse de signaux RF, mais pas du tout sur ’aspect génération de signaux RF. La so-
lution développée permet ainsi de mettre en ceuvre un test faible cott pour la partie
émission d’un transceiver, mais n’aborde pas la question du test de la partie réception.
Le principal test réalisé en production pour la vérification de la partie réception consiste
a appliquer un signal RF modulé sur ’entrée de la chaine de réception et a calculer le
taux d’erreur BER (« Bit Error Rate ») observé en sortie, le signal RF étant généré
par les ressources RF de ’équipement de test. Une solution proposée dans la littérature
pour éviter 'utilisation de telles ressources consiste a utiliser un rebouclage entre la par-
tie émission et la partie réception. Dans ce cas, c’est la chaine d’émission du circuit qui
réalise la génération du signal RF appliqué a ’entrée de la chaine de réception. Cette
technique est connue sous la dénomination de « loopback testing ». Le circuit dont le
test est ici visé posséde un rebouclage interne entre I’émetteur et le récepteur permet-
tant la mise en oeuvre d'un test BIST du récepteur. Un des inconvénients majeurs de
cette solution est que la qualité du signal appliqué en entrée du récepteur ne peut pas
étre controlée mais dépend totalement des performances de I’émetteur du circuit sous test.

Dans ce contexte, une voie intéressante pour la poursuite de nos travaux concerne
le développement d’une solution de génération de signaux RF modulés a partir des res-
sources disponibles dans un canal testeur digital. L’idée générale consiste a générer un
signal carré de relativement faible fréquence avec une séquence de 0 et de 1 bien spéci-
fique, et a filtrer un des harmoniques supérieurs de ce signal pour obtenir un signal RF.
La problématique & résoudre est : comment définir la séquence appropriée de 0 et de 1 et &
quelle fréquence les données binaires doivent-elles étre générées pour obtenir un signal RF
avec la modulation souhaitée une fois le signal carré filtré? Cette solution constituerait
une extension de notre approche sur le test de circuits RF avec un ATE numérique et
nous permettrait de disposer d’une solution compléte faible cotit pour vérifier de fagon
indépendante les fonctions émission et réception.
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Annexe A

Transformée de Hilbert

A.1 Définition

La transformée de Hilbert est un opérateur linéaire permettant d’étendre un signal
réel dans le domaine complexe en introduisant un déphasage de 90°. La transformé de
Hilbert de x(t) est Z(t) et est donnée par :

i) = = /OO (k) gy — Wi ® 2(t) (A.1)

A.2 Calcul de la phase instantanée

La phase d’un signal peut étre calculée simplement & 'aide de la transformée de
Hilbert. Un point placé sur le cercle correspondant & un angle 6. Il peut étre également
décrit par ses coordonnées x = cos(f) et y = sin(f). En introduisant un déphase de 7
(figure A.1), la transformée de Hilbert rend possible le calcul de la phase instantanée
(équation A.2).

6(t) = atan( ) (A.2)
x
642
o
vosin@@)
! I
cos (9 + g) cos(0)
= sin(8)

FIGURE A.1 — Calcul de la phase instantanée
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A.3 Calcul de Pamplitude

L’enveloppe du signal peut étre elle étre calculée en utilisant le théoréme de Pythagore

(équation A.2).
A=/22+ HT(x)? (A.3)

- 6+o
L 2
N
vosin(@) S
o < »
cos (9 + E) cos(0)
= sin(#)

FIGURE A.2 — Calcul de 'amplitude instantanée

A.4 Implémentation

Le calcul de la transformée de Hilbert peut étre implémenté de deux maniéres. La
premiére consiste en un calcul dans le domaine temporel en utilisant un filtre a réponse
impulsionnelle finie (FIR). La deuxiéme fait usage de la transformée de Fourier.

A.4.1 Calcul dans le domaine temporel

L’implémentation dans le domaine temporel peut étre réalisée par 1'utilisation d’un

filtre & réponse impulsionnelle finie. La formule suivante permet le calcul des coefficients
du filtre :

X m
AW = 05 Ly — 05

Le filtre est ensuite appliqué en calculant la convolution entre les coefficients du filtre
et le signal dont on souhaite obtenir la transformée de Hilbert

(A.4)

A.4.2 Calcul dans le domaine fréquentiel

La transformée de Fourier du signal est calculée puis toutes les fréquences négatives
sont multipliées par j et toutes les fréquences positives par —j. Cela provoque une rotation
de 90 °. La transformée de Fourier inverse du signal est ensuite calculée pour finalement
obtenir le résultat de la transformée.
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