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Introduction

E domaine des télécommunications et des réseaux a connu fdegsahange-

L ments, et une évolution rapide pendant les années 1990pavezemple le dé-
veloppement des systémes informatiques grand publiceSuauh technologique en par-
ticulier, les réseaux de transmission ont vu leur capa@tEroitre, notamment concer-
nant le débit supporté. Mais la demande est toujours plusritapte, et suit I'évolu-
tion des contenus transportés. Car en plus des donnée@imadites, les contenus dits
multimédig comportant entre autres du son et de la vidéo de haute @uaditessitent
toujours plus de vitesse, ainsi que des capacités de teitethn signal accrues.

Concernant les télécommunications, différents niveauxaltement peuvent étre
considérés. Entre le niveau applicatif, qui concerne tiéraent I'utilisateur, et le meé-
dium physique de transmission, pour lequel seuls des sigelales composantes élé-
mentaires des données sont pris en compte, les algorithiisesmoeuvre n’ont pas
les mémes objectifs, ni les mémes contraintes de perforesadcl’extrémité du dis-
positif de télécommunication se trouvent les couches les passes de la chaine de
transmission, celles qui sont chargées de produire unisigpm@sentatif des données a
transmettre et adapté au médium, permettant sa transmigsie son destinataire. Ce
sont ces couches basses qui sont les plus sensibles auwentantg de protocoles de
transmission, car elles doivent produire un signal dont#gactéristiques physiques et

temporelles sont tres dépendantes des spécifications dudsacommunication. Aussi,

Xiii



Xiv INTRODUCTION

ces éléments requiérent pour leur conception, une attettide particuliére afin de ne
pas brider la vitesse de traitement qu’ils sont capableaseitare, ce qui limiterait leur
champ d’application et les possibilités d’évolution.

Des systéemes complexes de codage et d'adaptation dessigmatudonc apparus
pour exploiter au maximum les capacités des média de trasgmj et les architectures
de modulation et de démodulation qui en découlent ont ellssiad( évoluer pour
supporter les cadences de traitement plus élevées.

Habituellement, ces architectures reposent sur des c@nfsslectroniques ana-
logiques compatibles avec les hautes fréquences de fanetioent. Mais ces techno-
logies sont chéres et peu adaptées a I'évolution des noaeesalgorithmes ou des
protocoles utilisés.

La démocratisation des circuits programmables de type PR feur adéquation
aux petites séries ainsi que lI'augmentation de leurs pagnces font qu’ils ne sont
plus seulement utilisés a des fins de prototypage avant imglan sur silicium, mais
aussi comme cible finale d’'une chaine de conception. liseptéat de nombreux avan-
tages, en particulier leur faible colt mais aussi le faiffdioune capacité d’évolution
importante aux systémes, permettant par conséquent dgpgamadapidement aux chan-
gements de protocoles frequents dans le domaine des tét@aupations. En outre,
ils s’intégrent parfaitement dans la chaine de conceptiom slysteme, ou la réutilisa-
tion de blocs fonctionnels devient primordiale, avec I'anggtation de la complexité de
ceux-ci, et des codts et temps de développement inhérents.

Cependant, les algorithmes de traitement du signal capdélie®r le meilleur parti
des spécificités structurelles de ces composants sonteepeomombreux. A plus forte
raison, les solutions de modulation ou de démodulation wesé I'origine pour fonc-

tionner sur des systemes majoritairement analogiquesrigas forcément adaptées a

Field Programmable Gate Array
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ces nouveaux supports, ni a un traitement purement nuneriqu

Plusieurs tentatives ont été effectuées pour transposesrfeome de circuits nu-
mériques les solutions technologiques ayant fait leuray@a® dans le domaine analo-
gique [TIER71, MATT93, CURTO0O]. Cependant, la transpositi@s donctionnalités
analogigues en numérique introduit des chemins critiquiéisilieés a réduire, qui li-
mitent la fréquence de fonctionnement et restreignentgleide tels systemes aux
applications a faible débit. C’est notamment le cas pour tegles a verrouillage de
phase, présentes dans la plupart des modulateurs et d&tedalanalogiques, et dont
les fonctionnalités sont trés difficiles a transposer effoaent en numérique [CARDO2,

BELLOO, FRAI99].

Lors de I'implantation sur circuit numérique d’algorithende traitement du signal,
il est nécessaire de prendre en considération I'influend@deantillonnage sur la fré-
quence maximale des signaux que ceux-ci peuvent traiterd'@ares le critere établi
par Nyquist et Shannon, la fréquence d’échantillonnageéle supérieure au double
de la fréquence réelle des signaux que notre circuit va pegardcompte. Or, les circuits
considérés fonctionnant selon une logique synchronegestrpas possible, dans le cas
d’un traitement séquentiel direct, d’échantillonner a tnéguence supérieure a la fre-
guence d’horloge du systéeme sur lequel ils sont implantBg\[#8, BELL02]. Mais
les protocoles utilisés dans les communications haut-aeégiessitent le plus souvent
des signaux dont la fréquence est bien supérieure a la mégquBhorloge des circuits
numériques qui nous intéressent ici. Pour pouvoir prétentliser ces signaux, il faut
donc concevoir des architectures capables de fonctionnee &réquence aussi proche
gue possible de la fréequence maximale admise par la teajiralomerique employée,
et présentant un degré de parallélisme suffisant pour dteelas débits requis par les

protocoles que nous nous proposons de traiter.
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C’est ici que la méthodologie traditionnelle qui consiste,partant d’'un modéle
ou d'un algorithme fonctionnant parfaitement dans le domanalogique, a tenter de
I'adapter en utilisant les éléments du monde numérique mases limites. Le plus sou-
vent, les performances du systeme résultant sont déceyahtees en deca de celles qui
peuvent étre obtenues avec un systéme analogique. Cansefté@ments fonctionnels
analogiques ne peuvent étre traduits en numérique que peised’opérations combi-
natoires ou séquentielles complexes. Plus particuliénéroette méthodologie introduit
des chemins critiques préjudiciables aux performanceambésectures numériques. Il
apparait alors qu’une simple transposition n’apporte atb@&néfice en terme de perfor-
mances. |l devient par conséquent intéressant de recoesais la source la méthodo-
logie de conception des circuits numériques pour permeftegtraduction directe de la
fonctionnalité souhaitée en un algorithme adapté aux itrcuumériques, sans passer
par une étape analogique susceptible d’introduire desaiatés en contradiction avec

la démarche de conception de ces circuits.

Dans cette thése sont étudiées deux nouvelles architecdeptées a la paralléli-
sation, compatibles avec I'évolution des débits et destiomcalités des protocoles ac-
tuels. L'une concerne la modulation, I'autre la démodolatie signaux. L'architecture
pour la modulation est basée sur une version modifiée deliggne CORDIC, origi-
nellement congu pour la génération itérative de fonctioigemomeétriques [VOLD59,
VOLDOQ]. L'architecture de démodulation utilise des réxgis a décalage a rétroac-
tion linéaire (LFSR) afin de directement mesurer la phase ou la fréquence des si-
gnaux qui lui sont fournis. Ces deux architectures fonctonrsur un FPGA de type
Flex10KE200E a la fréquence de 150 MHz et, aprés paralléisapermettent d’'at-

teindre un débit d’échantillons de sinusoides de 1 GHz, teagtespond a une amélio-

2COrdinate Rotation Dlgital Computer
3Linear Feedback Shift Register
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ration d’un facteur 3 par rapport a la frequence maximalemi avec les architectures
classiques implantées sur le méme support, et jusqu’a teuia8 pour le débit binaire
admissible en entrée. Lutilisation de logiciels de sintiola permettra de nous assu-
rer de la validité de chaque algorithme, puis leur desanipéin langage VHDL et leur

implantation sur un systeme cible permettra d’évaluersi@arformances.

Le premier chapitre pose les bases et fondements d’'un systértransmission, et
présente son architecture générale, en insistant sur éesfispiés des systemes pure-
ment numériques. Ensuite, il met en lumiere les principaddmentaux du traitement
du signal, comme le théoreme de I'échantillonnage qui irgluenotre méthodologie
de conception d’'une architecture entierement numériqueshbrésentons également
les solutions les plus utilisées dans les architecturebgigaes, en nous focalisant
sur les difficultés de leur transposition vers des systém&&rement numeériques, afin
d’extraire une nouvelle méthode pour nous affranchir degdiions introduites par la

transposition des architectures analogique sur circuntérigue.

Le second chapitre porte sur la réalisation d’'une architegburement numérique
pour un modulateur. Les différentes méthodes permettagédérer un signal modulé
y seront présentées, et deux d’entre elles seront plusplgtement au centre de nos
attentions. Une premiére méthode, utilisant des échamsille sinusoide pré-calculés,
est souvent employée car tres simple a mettre en oeuvre. &/s@N hybride, mettant
en oeuvre des filtres numériques interpolateurs est égateemaminée. Enfin, notre
nouvelle architecture construite sur la base de I'algof@hCORDIC est présentée et
confrontée aux deux précédentes. Limplantation sur tiFlRGA de ces solutions per-
met de mettre en évidence la meilleure adéquation de cetitéede architecture aux

systemes numériques qui constituent notre cible.

Parmi les différentes architectures de démodulation le®syes utilisant des boucles
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a verrouillage de phase (Pt)Lsont traditionnellement employés dans le monde analo-
gique. Dans le cadre d’'une implantation sous forme d’agchitre synchrone, ce type
de systeme présente plusieurs limites, qui ne permettensqraintégration dans des
systemes demandant un haut débit de données. Par consgpieaiose dans le troi-
sieme chapitre une nouvelle architecture parallele atiliplusieurs bancs de registres
a décalage. Son adéquation avec les systemes numériguasesh valeur, sur la base

de comparaisons avec des architectures de démodulatstarmes.

4Phase Locked Loop



Chapitre 1

Transmission numeérique de

I'iInformation

E chapitre présente en premier lieu une chaine de transmidsigignaux nu-
C mériques, afin de situer et préciser 'importance des fonstde modulation et
de démodulation, replacées dans leur contexte. Ces deurrige situent a des po-
sitions déterminantes (au deux extrémités d’'un canal aesitnassion) ce qui implique
gu’ils sont les plus sujets a des évolutions importantesglee le débit imposé par les
protocoles de communication ou la fréquence du signal pentent les informations

augmentent.

Pour comprendre et aborder les difficultés que doivent saotendes architectures
numériques lors de la production d’'un signal a haute frégeieles principes régis-
sant la conversion entre le monde numeérique et le mondegigaty tels que le théo-
reme de I'échantillonnage, sont rappelés. De la sont detkstcriteres constituant les
contraintes de conception pour des modulateurs ou démeduanumeériques équiva-

lents a leurs contreparties analogiques. Les avantages dagecturesout numérique

1



2 CHAPITRE 1. TRANSMISSION NUMERIQUE DE L'INFORMATION

pour les systemes de transmission sont mis en avant enybiartien terme d’évolu-
tion, de co(t et de ressources. A cet égard, I'architecténégle et le fonctionnement
d’un circuit de type FPGA sont analysés, ainsi que leur aaééguavec les algorithmes

utilisés pour la modulation et la modulation de signaux.
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1.1 Chaine de transmission de lI'information

1.1.1 Introduction

Les systemes de transmission numérique de I'informatidricuéent des données
entre deux entités élémentaires que sont la source et limateste. Ces données cir-
culent par le biais d’'un support physique qui peut étre ureca@le la fibre optique ou

un faisceau hertzien [TANEO3, PUJOO3].

1.1.2 Les modeles de référence

Des efforts de modélisation ont été effectués pour perendtrséparer les diffé-
rents niveaux de fonctionnalité d’un systeme de traitemantérique de I'information,
plus particulierement dans le cadre de transmissions uéfleexiste trois principaux
modeles :
— le modéle OSl est souvent employé pour décrire cette segmentation, hien g
peu de protocoles réels soient effectivement basés surANEO03] ;
— le modeéle TCP/IR, antérieur au précédent, dispose d’une architecture raweul
ressemblant a celle d’OSI. Il est a la base du réseau momdgahet [COMEOQQ] ;
— enfin, le modéle UIT-Fest né pour satisfaire aux besoins spécifiques des réseaux
a haut-débit [GAGNOL1]. Il est plus particulierement uslidans les réseaux de

nouvelle génération [PUJOO03].

Le modéle OSI

Il se compose de sept couches distinctes, et est présenééfigure 1.1.

10pen System Interconnection
2Transmission Control Protocol / Internet Protocol
3Union Internationale des Télécommunications
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Données
échangées
H i i Protocole d’application X X H
i7 Application :7 Application {APDU
H i H H . i
' | ;
) X Protocole de présentation ) R
i6 Présentation i6 Présentation iPPDU
' | ;
i Protocole de session )
i5 Session ; 5 Session iSPDU
H 3 i i : i
v v
H Protocole de transport H
i4 Transport ; 14 Transport i TPDU
H . H H " i
{"Routeur Routeur ™
Y Y. :
3 Réseau 3 Réseau épaquet
‘ 3 3 H
io Liaison de i Liaison de i trame
H données données
4 s 3 H
¥ Y ' v
1 Physique I Il Physique bit
Hote A Frontiére de sous-réseau Hoéte B

Fig. 1.1: Modéle de Référence OSI

Le modele OSI décrit des niveaux de transmission mais noprig®ecoles pro-
prement dits. Il divise I'ensemble des protocoles en septltes indépendantes entre
lesquelles sont définis deux types de relations : les relatrerticales entre les couches
d’'un méme systéme (interfaces) et les relations horizestallatives au dialogue entre
deux couches de méme niveau (les protocoles). Les coucle8 &t 4 sont orientées

transmission et les couches 5, 6 et 7 sont orientées traiteme

— La coucheapplication(7) fournit les services et interfaces de communication aux
utilisateurs;

— La coucheprésentation(6) s’occupe de la syntaxe des données. Cette couche
permet a deux machines de communiquer méme lorsqu’ellesenti des repre-
sentations de données différentes. Elle gére des streataréonnées haut niveau

pour accomplir cette tache ;
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— La couchesessior(5) permet d’établir une connexion logique entre deux appli
tions. Elle assure I'organisation et la synchronisatiom@logue ;

— La couchetransport (4) permet I'établissement, le maintien et la rupture des
connexions. L'une des taches principales de cette coutlibaesepter des don-
nées de la couche supérieure et de les diviser en unités etiiesp: il s'agit
de I'opération de fragmentation. Elle offre un service melbout en bout de la
source a la destination, indépendant du chemin effeclis@tentre les machines.
Dans les couches plus basses, les protocoles établissentldBons entre une
machine et ses voisins immédiats et non entre les machineseset destination.

En effet, les couches 1 a 3 sont chainées alors que les cotighésont de bout
en bout;

— La coucheéseau(3) assure la commutation et le routage des paquets entre les
nceuds du réseau. Pour le modele OSl, il existe deux méthddempples d’ache-
minement : la commutation de circuits et la commutation dgupts. C’est cette
couche qui gere les congestions sur les nceuds du réseau;

— La couchdiaison (2) a pour but de transmettre les données sans erreur. Elle dé
compose les données de I'émetteur en trames de donnéesgeis/bie de fagon
séquentielle. Différentes méthodes permettant de protégelonnées contre les
erreurs sont utilisées, comme le codage de détection et rdection d’erreur.
Dans les réseaux a canal partagé, cette couche s’occupdaassitroler 'accés
au canal par I'intermédiaire d’une sous-couche MAC

— La couchephysique(1) s’occupe de la connexion physique sur le réseau. Elle se
charge de la transmission de bits a I'état brut sur un canélassmission. Les
problémes de conception de cette couche concernent lefagds électriques,

la synchronisation, ainsi que les spécifications du suggorsique de transmis-

4Medium Access Control
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sion. En mode émission, elle est chargée de s’assurer dentee iansmissions
de données fournies par la couche liaison qui la précédeestairial de trans-
mission. En mode réception, I'intégrité des données regaeprise en compte.
La gestion d’éventuels mécanismes de synchronisation @menunications bi-
directionnelles est dévolue a la couche physique, le cada@thLa transition
entre la représentation des informations sous forme delsignis sous forme
de bits, est effectuée dans cette couche. C’est a ce niveamdiohnement que
nous nous intéressons plus particulierement dans la s@ite;’est dans celui-
ci qu'interviennent en particulier les opérations de matah et de démodula-
tion [TANEO3].
Le modéle d’abstraction OSI permet donc de situer les opésatde modulation
et de démodulation dans un systéme de transmission d’'iatimpouvant éventuel-
lement s’inscrire dans le cadre plus global d’'un réseau adgréchelle. Les étapes de

traitement effectuées dans cette couche physique sons@apaans la section 1.1.3.

Le modéle TCP/IP

Au contraire d’OSl, TCP/IP est né apres les protocoles quitiétise, et il ne fait
que peu de distinctions entre les concepts de servicesedanes ou encore de pro-
tocoles [BUSBO0O]. Par conséquent, la segmentation en ceundépendantes d’OSI
n'est pas présente de fagon aussi stricte dans TCP/IP. Leenb@®/IP permet simple-
ment de positionner les protocoles existants et futurs darcsdre theorique.
— La coucheapplicationde ce modele contient entre autres tous les protocoles de
haut niveau, comme Telnet ou FTP

— la couchdransportpermet aux applications d’échanger des données indépendam

5File Transfer Protocol
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OSI TCP/IP

7 Application Application

6 Présentation

5 Session
4 Transport Transport
3 Réseau Internet (IP)

2 Liaison de
données

Acces
réseau

FIG. 1.2: Modele de reféerence TCP/IP en parallele avec le modsle O

ment du réseau utilisé, grace aux protocoles TCP etyDP

— la couchdnternet ou réseau, est la pierre angulaire de cette architectupere
met aux hotes d’envoyer des paquets élémentaires indéusnesuns des autres,
sans se préoccuper des détails concernant leur acheminesngihdte destina-
tion;

— enfin la couche’acces au réseaast mal définie par le protocole. Elle regroupe
tous les éléments nécessaires pour accéder a un réseaguehygiel qu’il soit.
Elle contient en particulier les spécifications concerdantansmission de don-

nées sur le réseau physique, tout comme la premiére couahedkie OSI.
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Couche supérieure Couche supérieure esgfgﬁ de
Couche d’adapta?ion ATM (AAL) ’ Gecsotlllocrﬁede

Couche ATM

Couche physique

FiGc. 1.3: Modéle de référence UIT-T

Le modéle UIT-T

L'architecture fonctionnelle du modéle UIT-T est présengér la figure 1.3, dans
le cas d’ATM'. Il a été spécifiquement concu pour permettre aux nouveasea
de prendre en compte les applications multimédia, ce quiaskiit par I'existence de
trois «plans» se partageant la méme ressource physiqueutigslexage. Il utilise de
petits paquets de longueur fixe de type ATM appelés cellld€d-M99]. Il présente de
nombreuses similarités avec le modele OSI, en particulier :

— La couche AAE geére l'interface avec les couches supérieures et regronge u
partie des fonctionnalités de la couche 4 du modéle OSli(ihanque les opéra-
tions de fragmentation et réassemblage) ;

— La couche ATM est responsable de 'acheminement des esltld I'émetteur au
destinataire. Elle est équivalente a la couche 3 du modele OS

— La gestion du protocole dépendant du support physiqueoediee a la couche
physigue de ce modele. Elle est donc responsable de la tissismau niveau
bit des informations. Celle-ci s’occupe en plus de la recwmsiaace des paquets

ATM. Elle est donc équivalentes aux couches 1 et 2 du modele OS

6User Datagram Protocol
’Asynchronous Transfer Mode
8ATM Adaptation Layer
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1.1.3 Organisation fonctionnelle de la couche physique

couche liaison couche physique
SOURCE CODAGE CODRAE
du message source capdl Emetteur
Canal de transmission
couche physique couche liaison
DEJODAGE DECODAGE DESTINATION
Recepteur

camal source du message

FIG. 1.4: Représentation fonctionnelle des couches physidiasatn d’un systeme de
transmission comprenant une paire émetteur - récepteur

La figure 1.4 permet de présenter les fonctions de base dstereg de transmis-
sion numérique remplissant le role d’interface entre laaigontinu adapté au médium
de transmission et les informations binaires transmisgsauches supérieures. Cette
figure présente a la fois des fonctions appartenant a la equitysique, et d’autres a la
couche liaison de données. Mais certaines, comme le codaig peuvent appartenir
aux deux niveaux simultanément.

La source du message correspond aux données fournies pamdhecliaison de
I'émetteur, et réciproquement, la destination du messagespond a la couche liaison
du destinataire se trouvant a I'autre extrémité de la lign&ahsmission.

Le codeur source peut éventuellement modifier les élémaemagrds a transmettre.
Ceci est par exemple utile pour appliquer des opérations m@@ssion permettant de

réduire le nombre de bits effectivement présents dans lzeség a envoyer vers le ré-
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cepteur. Cette étape repose en grande partie sur une bonressamce des paramétres

statistiques du signal transmis.

Le codage de canal permet entre autres d’adapter cettersgde maniére a lui
offrir une meilleure résistance aux perturbations et aubreits qui peuvent intervenir
lors du transit sur le canal de transmission. Ce codage iatdrsous la forme d’algo-
rithmes a base de codes, comme les codes cycliques, le cétliaing ou encore les

turbo-codes, et constitue une fonctionnalité de la couelisoh [BADR02, HANZ02].

Les données numériques a émettre sont présentes sous &adergrandeurs abs-
traites n'ayant de signification logique que pour le systénm@érique sur lequel elle
sont produites. Il est donc nécessaire de leur associeepnesentation physique concrete,
qui peut se matérialiser par exemple, sous forme d’un s@eatrique. La fonction de
I’émetteur correspondante est la modulation, qui assodi®gue groupe deéléments
du message source un signal de duréen- T [FRAIQ9]. Cette association s’effectuer
au niveau de I'amplitude, de la fréquence, ou bien de la ptassgnal transmis. I
est également possible d’utiliser une combinaison de gluside ces paramétres. Le
nombre et les genres de modifications qu’il est possiblepdietpr au signal de sortie
sont définis par le type de modulation choisie. Si les donséesgroupées par paquets
de n bits, il y aura en touM = 2" états possibles. L'émetteur est également chargé
d’effectuer une fonction de filtrage, et le cas échéant desprasition de fréquence afin
d’éliminer les fréquences parasites, et de centrer le kigiwalulé autour d’'une fré-

guence centrale souhaitée compatible avec le supportrarission [PUJO03].

Le figure 1.5 permet de mettre en valeur la séparation erdrddax types de trai-
tements qui sont effectués sur une ligne de transmissiorérigue. Le bloc ETTD

correspond a I'ensemble des fonctionnalités qui ne sontlpastement liées a la pro-

9Equipement Terminal Transmetteur de Données
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numérique analogique numérique

ETTD Canal de ETTD
SOURCE ETCD transmissior ETCD DESTINATION

FIG. 1.5: Représentation d’une ligne de transmission, séparatialogique numérique

duction des signaux a transmettre sur le canal. Le bloc Ef@Dant a lui est chargé

de la fonction de transformation des signaux binaires amasig numerique.

LETCD est souvent désigné par le terme de "modem"”, contracksomodulateur
/ démodulateur [STEI91]. L'adaptation au support nécessituvent la modulation et
la démodulation d’'une fréquence porteuse. Car le signalyitrpadr la source dans sa
forme brute a une occupation spectrale infinie, et le trattsensans modification, en
bande de base, n’est souvent pas compatible avec le caniffusdeod. Il est nécessaire
de lui apporter des modifications pour qu’il corresponde @anactéristiques de ce ca-
nal. Lopération de modulation vise en particulier a travsgy la bande de fréquences
occupée par ce signal dans une plage adaptée au médium.riolisiison numeérique
bi-directionnelle simultanée ou a I'alternat, il est néa®e que chaque ETCD prenne
en charge les deux fonctions. Les modems disposent d’ueidneé analogique avec le
canal de transmission, et d’une interface numérique a#cTD auquel ils sont asso-
ciés. Le passage d'un mode de gestion numérique des donm@esiade analogique
s’effectue dans 'ETCD et, en ce qui concerne les architesttraditionnelles, en amont
de la fonction de modulation. Cette transition est effectudaide de convertisseurs

analogigue / numérique.

1°Equipement Terminal de Circuit de Données
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1.1.4 Atouts et contraintes d’un traitement numérique

Une partie importante de I'équipement de transmission deées est réalisée a
I'aide de circuits ou de composants analogiques [FRAI99% &ehitectures qui sont
implantées de cette fagon atteignent des fréquences dédimmement importantes.
Mais ce sont surtout les avancées technologiques et plegsou permettent de repous-
ser plus haut encore ces vitesses. Par contre, les ciromssdérés ne se prétent pas a
une évolution des protocoles ou des modulations liées,est ihécessaire de produire

de nouveaux circuits a chaque changement de norme.

Les circuits FPGA, tout comme les ASIC, fonctionnent a I'aiigesignaux échan-
tilonnés et doivent se conformer aux contraintes de I'é@thannage que se traduisent
en particulier les critéres de Nyquist et Shannon, lesgesignt étudiés un plus loin
dans la section 1.2. Ces contraintes font que les circuit€ngoes ne sont pas aussi
rapides que les circuits analogiques correspondantsyet peerformances brutes s’en

ressentent. Par contre, ils disposent d’autres avantages :

il N’y a pas de dérive des caractéristiques en fonction deditons extérieures;;

la précision des informations traitées est garantie pawiebre de bits choisi pour

représenter les nombres;

il est possible d’'implanter directement des fonctions lefie avancées qui ne

sont pas accessibles dans le domaine analogique ;

I'intégration avec les étapes de codage ou de préparaéisrsignaux est bien

meilleure.

Pour pouvoir traiter des signaux dans une bande passantetante, il est nécessaire
de disposer d'une vitesse de calcul élevée [GLAVI6]. Lesudis de type ASIC béné-
ficient de technologies de fabrication autorisant des padioces relativement élevées.

Mais leur structure interne est figée : ils ne possedent daadgs mémes possibilités
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d’évolution que les circuits FPGA. Ces derniers disposeatbdits specifiques :
— les possibilités de prototypage sont infinies, et la sitmardogicielle aisée;
— il est possible de modifier I'architecture de traitementjetype de modulation
utilisée pour s’adapter a de nouveaux protocoles sans ehdegcomposant;;
— les codts inhérents au développement d’applicationget des composants sont

trés inférieurs a ceux des ASIC.

1.2 Transmission d’'un signal numérique en bande

transposée

La transmission d’un signal numérique peut étre faite edleale base, en utilisant
un simple codage adapté. Cependant, 'encombrement dpeteds signaux est théo-
riguement infini, bien qu’il soit possible de le réduire a atervalle fini a I'aide d’'un
filtrage adapté [BELLOZ2]. Mais la bande de fréquence occupéeip signal en bande
de base dépend directement du type de codage utilisé et duddé&ymboles binaires
choisi. Ce type de signal est particulierement sensible aégr@gmeénes d’atténuation et
de distorsion lesquels sont d’autant plus prononcés qustinde entre I'émetteur et le
récepteur est grande. La distorsion limite a terme la fregaele transmission possible
en bande de base [STEI91].

Les communications a haut débit utilisent un autre modeatesinission, bien plus
efficace, mais qui nécessite d’adapter le signal a l'aideel’'modulation [IEEE99,
GRASO01]. Cette opération a pour but de produire un signal @osppéctre est transposé
pour le rendre conforme a la bande passante du support denision. Elle permet

aussi le multiplexage fréquentiel permettant a plusieyssesnes d’accéder simultané-

L est-a-dire sans modifier la bande de fréquence occupésgreaal aprés son codage.
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ment a un méme canal [FRAI99].

1.2.1 Echantillonnage des signaux

L'échantillonnage est I'opération qui permet de représede facon discréte un
signal continu dans le temps. Le signal échantillonné spoed aux valeurs du signal
original, prélevées a des intervalles de temps fixes, nedtig'une durée donnée et qui

est appelée période d’échantillonnage

Le théoréme de I'échantillonnage [SHAN48] présente les conditions dans lesquelles
un signal continu peut étre completement représenté paitiadiscrete de ses échan-
tilons. En d’autres termes, un signal est completementésmté si a partir de ses
échantillons prélevés a intervallg@s il est possible de reconstruire I'intégralité du si-
gnal initial.

Ce théoreme s’exprime de la fagon suivante : un signal dorgdetse ne contient
aucune composante de fréquence supérieure ou égale a guerfcé maximaldnax
peut étre entierement représenté par la suite de valeussitt@e par ses échantillons,
a condition que ceux-ci soient prélevés a des intervaligsligrement espacés, dont la

duréeTe n'excede pas
1

- 2fmax‘

Te

(1.1)

On peut alors définir la fréquence d’échantillonnagefpat %3

1.2.2 Cas des sighaux sinusoidaux

L'opération d’échantillonnage présente un intérét toutipalier en ce qui concerne
les signaux sinusoidaux. Car c’est de cette opération queubtlét les architectures

d’'un grand nombre de générateurs de signaux numeériques tilisani une quantité
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limitée d’échantillons stockés dans des mémaoires, ils essiple de reconstruire un
ensemble complet de signaux de fréquence variée [BELLO2].

Soit le signal sinusoidal suivant :
S(t) = coqwt + @). (1.2)
L'échantillonnage de conduit a la production de la suitén) telle que

1 . L .
s(n) = coJwn+ @), avecTe = f—la période d’échantillonnage (1.3)
e

1.2.3 Quantification d’'un signal

Un signal échantillonné se présente comme une suite d’'signd dont les ampli-
tudes peuvent prendre une infinité de valeurs distinctesyuamtification consiste a
réduire le nombre de valeurs que peut prendre cette amglierdattribuant a chaque
échantillon une valeur choisie parmi un ensemble fini dewalerédéterminées. Ces
valeurs sont les niveaux de quantification. Tous les édlanrtiayant une amplitude
réelle différente, mais se trouvant dans une méme plagéel@nage se verront attri-
buer la méme valeur de quantification.

La quantification d’un signal introduit une erreur, qui puddiu bruit de haute fré-
quence lors de la reconstruction du signal analogique a @uftnaitement numérique.

Ce bruit de quantificatiogg(t) correspond a I'équation :

&(t) = m(t) —my(t), (2.4)

oum(t) correspond au signal source ngf(t) au signal quantifie.

De plus, certaines techniques de modulation utilisent gpsoximations de la va-
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leur de quantification des échantillons pour simplifier lakwals sur ceux-ci ou pour
réduire la surface occupée par une fonction logique. Ce®ajppations peuvent en par-
tie étre absorbées par le filtre passe-bas en sortie ded’ étagérique. Celui-ci permet,
entre autres, d’éliminer une partie des fréquences irat@les. Cependant, plus les er-
reurs et approximations sont éleveées, plus I'ordre du filereorrection doit étre grand.
Ceci peut engendrer un colt important, d’autant plus que ldat@maine des transmis-
sions haut débit, ce filtre doit pouvoir fonctionner avec sigmaux de fréquence trés

élevée.

1.2.4 Production numérique de signaux en bande transposée

La génération de signaux en bande transposée consistdjradpar signal numé-
rique ou analogique donné, a transposer sa fréquence legmiiar que son spectre se
retrouve dans une bande de fréquence bien définie. Cette danfdégquence dépend
principalement des caractéristiques physiques du cartahdgmission. Les protocoles
utilisés et les formes de modulations qu’ils préconisent songus pour se conformer
au maximum a ces caractéristiques [BELL02, GLAV96, OFDMO00, BRE&].

La production a I'aide d’architectures numériques de sigren bande transposée
doit se conformer aux regles de I'échantillonnage et de knfification. Les perfor-
mances d’un systeme numérique dédié a par exemple la miothutairont donc dépen-
dantes :

— de la vitesse maximum de traitement des échantillons rigoes;

— de la précision avec laquelle les calculs sur ces échamgiont faits.

Un systeme numérique fonctionnant a une vitesse d’horlég@é permettra donc
d’atteindre un débit d’échantillons important. Plus laotéson en nombre de bits des

échantillons est importante, plus les opérations aritlqués qui sont effectuées sur ces
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échantillons pour produire un signal modul€, ou pour le dduter, ont une influence
néfaste sur la vitesse de fonctionnement du circuit nuraérfGLAV96].

Pour obtenir les meilleures performances, il est donc b d’utiliser autant
gue possible des opérateurs et des fonctions adaptéefigpgoient a I'architecture

numeérique cible.

1.3 Architectures analogiques pour la modulation et la

déemodulation numériques

Dans cette section, nous présentons la structure d’un ddatedr QAM analogique
et du démodulateur associé. Bien que la modulation QAM negsiine des méthodes
existantes pour transmettre un signal numeérique sur ugedrie porteuse, elle illustre,
de par la complexité des opérateurs qu’elle met en ceuvreplgsaintes que pourra

poser a terme son implantation sur une architecture numeriq

1.3.1 Modulateur QAM analogique

Une modulation QAM peut étre produite de deux fagons distsc

— elle peut étre considérée comme une modulation d’'ampliétde phase, et com-
bine alors les techniques utilisées pour ces deux types delaton ;

— il est également possible de moduler en amplitude deuepses en quadrature,
puis de reconstituer le signal résultant a I'aide d’un additeur. C’est cette tech-
nique qui est la plus fréequemment utilisée [FRAI99] et quipgésentée ci-apres.

Le modulateur correspondant est présenté sur la figurel & hotamment consti-

tué d’'un bloc de codage qui associe a chaque séri bis en provenance de I'émet-
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numerique analogique

% | ena @

S(n) COS (w‘t + @) Gi m t)

b CNA @
\ﬁsin (wt + )
‘ cos (Wt + @) %ﬂ 7/2‘

FIG. 1.6: Architecture d’'un modulateur QAM analogique

teur un couple de valeurs correspondant aux amplitudesaepasantes sinusoidales
en phase et en quadrature.

Les fonctions de génération des sinusoides, représeraéds ploc coswt + @)
sont le plus souvent implantées a l'aide de boucles a vélagaide phase, ou a l'aide
de filtres d’ordre élevé. Les termes d’amplitude sont apigisga I'aide de deux multi-
plieurs, I'un pour la composante en phase, l'autre pour lapmsante en quadrature.
Les deux sinusoides sont alors combinées a l'aide d’uniaddéur pour produire le

signal modulé & émettist).

1.3.2 Démodulateur QAM analogique

Le démodulateur QAM correspondant est présenté sur la figdrédeux chemins
de calculs sont utilisés, I'un pour la composante en phaséré pour celle en quadra-
ture. Plus précisément, les deux composantes sont ségmé@esaux multiplications
par coswt + @) et sinwt + @). Les blocs de prise de décision sont ensuite chargés d’ef-
fectuer une discrimination parmi I'ensemble discret ddfdintes valeurs possibles
d’amplitude. La valeur résultante est communiquée a unruoeérique qui reconstitue

la suite de bits correspondante.
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FIG. 1.7: Architecture d’'un démodulateur QAM analogique

La structure du démodulateur est beaucoup plus complexeaiigedu modulateur
QAM, en particulier parce que le spectre des signaux modd#dd ne contient aucune
raie a la frequence de I'onde porteuse. La boucle utilisés dat exemple pour récu-
pérer la phase de I'onde porteuse, est appelée boucle desCBtaest composée de
deux multiplieurs, d’'un additionneur, d’'un filtre et d’unailfateur contr6lé en tension
(VCO"). La sinusoide en phase correspondant & 'onde porteusecesistituée par
interpolation et corrections successives a partir desivalgumeériques produites par les
deux blocs de décision. Deux filtres passe-bas placés entamars blocs de décision
permettent de supprimer les composantes a fréquence glquésubsistent apres la

multiplication.

1.3.3 Incompatibilités avec le traitement numérique

Aussi bien dans le démodulateur que dans le modulateurpondrdes fonctionna-

lités dont la mise en ceuvre sur un circuit numérique limitgessivement la vitesse de

2\pltage Controled Oscillator
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fonctionnement, tout en occupant une surface ou un nomlrelllges logiques impor-
tants. Les difficultés sont posées principalement par I@igéeur de sinusoides, repré-
senté sous la forme d’un bloc dogt + ¢) sur la figure 1.6, et par I'oscillateur controlé
en tension, not¥ COsur la figure 1.7. Dans un circuit numérique utilisant unedog
synchrone le chemin le plus lent entre deux registres egl@pghemin critique». Or,
I'ensemble des opérations arithmétiques effectuées desmbaucles se traduit par un
chemin critique trés long si elles sont implantées sur uohit@cture numérique. La
fréquence de fonctionnement d’'une architecture numeéngpend essentiellement de
la taille des chemins critiques [TIER71]. Une architectunengrique utilisant ce type
de boucle serait sans doute contrainte de recourir a un cganpanalogique externe
pour permettre des performances acceptables.

De plus, les multiplieurs utilisés pour supprimer les pasts en quadrature et en
phase dans le démodulateur, ou pour produire ces méme cantpssians le modula-
teur, doivent fonctionner a une fréquence élevée pour farare précision suffisante

au signal de sortie et étre compatibles avec des fréquetd@dsadtillonage élevées.

1.4 Circuits FPGA dans le cadre de la modulation et la

démodulation

Les nouvelles génération de circuits FPGA fournissent serraéme puce I'équi-
valent de plusieurs centaines de milliers de portes logicai@si qu’un certain nombre
de bancs de mémoire vive [FLEX03, STRAO5] Les avantages de&sAFSIr les sys-
témes de type ASIE sont doubles :

— ils proposent tout d’abord un flot de conception plus coertngcessitant pas

Bapplication Specific Integrated Circuit
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d’étape industrielle de production de circuit ;
— ensuite, il est possible de passer directement du praatygroduit final en uti-

lisant dans les deux cas la méme plate-forme.

D’un autre c6té, les ASICs permettent d’atteindre des perdoices supérieures, en
particulier en ce qui concerne les fréquences de fonctioeng et les fonctionnalités
gu'il est possible d’y implanter. Cependant, les FPGA s’am&étre une solution de

compromis intéressante pour systémes produits en peatitneol

ASIC FPGA CPU ou
DSP [PAGE92,
PHIL98]
Performances Trés élevées Elevées Faibles
Taille Faible Moyenne Elevée
Consommation Faible Moyenne Trés Elevée
Intégration Systéme sur une Systéme sur une Composants annexes
puce puce nécessaires
Souplesse Fonctions figées Reconfigurable Programmable
Mise en ceuvre Complexe Moyennement com; Faiblement El
plexe moyennement
complexe
Colt composants Trés élevé Moyen Faible

TAB. 1.1: Comparaison des FPGA par rapport aux autres archiésatie traitement du
signal [MESUOQ5]

Le tableau 1.1 présente les avantages et inconvénienttédspukes architectures les
plus couramment utilisées pour le traitement numériqueighat Les circuits FPGA
apparaissent comme un bon compromis, tant du point de vueutglix de revient
limité que de leurs performances leur permettant d'étrégirits dans les architectures
de traitement du signal & haut-débit. Les sections suiggtesentent a titre d’exemple
I'architecture interne d’'un FPGA Altera FLEX10KE200[FLBEZX], qui est le circuit

cible pour 'ensemble des architectures proposées dansccengnt.
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1.4.1 Architecture interne

Embedded Array Block (EAB)
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FiG. 1.8: Architecture globale d'un FPGA de type FLEX10KE

La figure 1.8 présente I'architecture interne d’un circU?GA de type Flex10KE,
produit par Altera. Cette structure est composée de tromstgpelément de base, ainsi
que de structures d’interconnexion et de cellules gérargmérées-sorties (IG8). Les
trois éléments de bases sont :

— les éléments logiques élémentaires, notéSLE

— les matrices d’éléments logiques élémentaires, notés'f AB

— des blocs de mémoire versatiles, notées EAB

Ynput/Output Element
15 ogical Element

18| ogical Array Bloc
YEmbedded Array Block
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Problématique

La structure interne des FPGA est une contrainte pour lelai@vement au niveau
RTL!8 d’architectures adaptées. Mais le concepteur ne choisitapiacon d’implanter
les fonctionnalités dans les EAB, LAB ou LE. Ceci est |la tachéodiciel de synthése :
il se charge de répartir dans les ressources disponiblds BRRGA ciblé les différents
éléments logiques composant I'architecture de I'appboatéveloppée.

Cependant, une bonne connaissance du type et de la quantéésieirces dispo-
nibles permet d’orienter les stratégies de conception pbaisir les fonctions les plus

aptes a étre implantées efficacement [CARDO02, CARDO3, DICKO02, 198 E/ALLO04].

Les blocs de mémoire EAB

lls sont composés d’éléments de mémoire basiques, auxsprgladjoints des ports
pour de gérer les entrées et les sorties. Ces ports dispasphisede registres, ce qui
permet d'utiliser ces mémoires pour implanter des fonstimgiques potentiellement
complexes. La taille de ces blocs permet d'y intégrer pamge des multiplieurs ou
des circuits de correction d’erreur. Dans le cas de fonstiogiques, un schéma corres-
pondant & une LU est implanté au moment de la configuration du FPGA dans ces
blocs de RAM, ce qui permet de calculer les fonctions de lagmpmbinatoire par une
recherche directe des résultats dans la table, plutét qlesdwaluer a I'aide de portes
logiques. Cette technique permet un gain de vitesse pouwairestfonctions logiques
complexes.

Les blocs de mémoire peuvent aussi étre utilisés sous folasectassique pour

supporter les fonctions de mémoire vive ou morte.

18Register Transfer Level
19 ook Up Table
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Ces blocs permettent d’obtenir de bonnes performances psuodctions logiques

relativement complexes, mais :

— ils sont disponibles en nombre limité (24 sur un FLEX10KRQgar exemple).
Une fois I'ensemble des EAB occupés, les fonctions compglegeont implantées
al'aide de LE;

— la complexité des fonctions pouvant étre «pré-calculdags un EAB est limitée
(8 entrées et 16 sorties binaires pour un EAB dans un FLEXQ0K? La réali-
sation de fonctions plus complexes nécessite de combinsiepks blocs. Dans
ce cas, des délais dis aux interconnexions apparaissent.

Il est possible de prévoir des I'étape de conception deaieskre au maximum le

nombre de fonctions complexes constituant notre architectfin d’éviter de dépasser

ces limites.

1.4.2 Les blocs logiques LAB

lIs sont composés de huit blocs logiques élémentaires de lt¥#p La figure 1.9
présente I'architecture interne de I'un de ces blocs. Ilemartent également des che-
mins optimisés pour la propagation de retenues, utiles dgitpler dans le cadre de
I'implantation de fonctions arithmétiques comme les ddditeurs. De plus, des che-
mins d’interconnexion rapides et simplifiés entre les diffés LE d’'un méme LAB
sont disponibles. Des signaux de contrdle programmabtes@arnis et peuvent servir
a acheminer un signal d’horloge ou de type reset asynchrone.

Les LAB facilitent la combinaison de plusieurs LE et donddalisation de fonctions
combinatoires ou séquentielles plus complexes. En protiEsichemins de propagation
intégrés, les fonctions implantées dans un seul LAB béréticde délais de propaga-

tion réduits entre les différents LE intégrés. Mais un LABragroupe gqu’un nombre



1.4. CIRCUITS FPGA DANS LE CADRE DE LA MODULATION ET LA

Dedicated Inputs &
Global Signals Row Interconnect g
* (1) b 5 ‘
; 4
TAB Local 16 6 See Figure 12
Interconnect (2) — [ /”for details.
. 4
}O Carry-In & FYyr Y /
LAB Control __| Cascade-n Fe b osto]as
Signals "‘__-—-—-______ﬁ_‘ ” ‘2
R
. » L i [~ Column-to-Row
y -
4 L u Interconnect
7 P LE2 1T
4 | e = Column
. - 1 I Interconnect
” »> L3 —& Py
4 l e 4 s
16
> LE4 1t °
4 | S ’
i - -
. ot LES
4 =" =
P - &
' o LEB
4 | S ’
v P LE? 11
L 1
v i LE T
ol 8
4 L -
8
Carry-Out &
Cascade-Out =N

FIG. 1.9: Architecture d’un bloc logique

restreint de LE (8 sur I'architecture FLEX10KE). Les fomcts trop complexes, ou qui
nécessitent un trop grand nombre d’entrées/sorties sartt idgplantées sur plusieurs
LAB distincts, et les délais de propagation entre cellubggdues s’en trouvent dégra-

dés.

Le plus petit élément structurel de cette architecturé@énhent logique décrit dans

la section suivante.
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1.4.3 Architecture d’'une cellule logique

Les éléments logiques LE correspondent a la plus fine gmtgufzour le type de

FPGA décrit ici. Leur structure est présentée sur la figut8.1ls sont composés d’'une

Carry-In Cascade-In Register Bypass Programmable

Y

Register

datal P o
data2 — Carry Cascade PRN L FastTrack
Table . —t N
data3 » (Lum Chain Chain m >0 a »Pp Interconnect
datad —p >
I ENA
CLRN
AN LAB Local
- Interconnect
L
SRR
labetrll ———— 5o

labetrl2 ———  preget

Logic

Chip-Wide .

Reset

Clock
Select

labetrl3 —>\|
labctrl4 4’{

 J v

Carry-Out Cascade-Out

FIG. 1.10: Architecture d’'une cellule logique

table LUT a quatre entrées permettant de réaliser des fosctiombinatoires a quatre
variables. Le second élément important est un registre@nagable, autorisant avec la
table LUT la gestion de fonctions de logique synchrone. Edf#ss chemins spécifiques
sont intégrés. lls sont dédiés a la propagation des retelasegpérations arithmétiques
de base et a l'utilisation en cascade de plusieurs LE poliseéaes fonctions compor-

tant plus de quatre entrées.

Il faut remarquer que ces cellules ont quatre modes distolefonctionnement :

mode normal ;

mode arithmétique ;

mode compteur / décompteur ;

mode compteur avec remise a zéro synchrone.
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Les modes de fonctionnement les plus intéressants poutgestmes de traite-
ment du signal, et en particulier pour ceux qui touchent addutration et la démodula-

tion de signaux, sont les deux premiers modes.

Carry-In Cascade-In

LE-Crut to FastTrack
datal

& {!} Interconnect

dataZ PRN
4-Input o a
LuT
data3 —
EMA LE-Qut 1z Local
CLREN Interconnect

Cascade-Out

FiG. 1.11: Elément logique en mode de fonctionnement «normal»

Mode de fonctionnement normal

Ce mode propose une table LUT a quatre entrées permettargéetedas fonctions
combinatoires classiques. Le schéma structurel d’'un élélogique fonctionnant dans
ce mode est présenté sur la figure 1.11. La présence d’'unilgénterconnexion dédié
et rapide entre les LE d’'un méme LAB permet de réaliser destifams combinatoires
plus complexes utilisant plus de quatre entrées. Ce cheniregéré par les entrées
Cascade Iret Cascade Ousur le schéma de la figure 1.11.

Le mode «normal» ne propose pas de chemin optimisé pour ¢gmgations de
retenues. Il est donc plus spécifiqguement utilisé dans leedsnctions combinatoires

simples et isolées.

Le mode arithmétiqgue propose deux LUT a trois entrées au lieu de la seule LUT a
quatre entrées du mode normal. Cette architecture estydatement indiquée pour la
réalisation d’additionneurs, ou de fonctions équivaleni effet, dans ce cas I'une des

LUT peut effectuer la somme de trois signaux (en tenant cenhpta retenue éventuelle
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Carry-In Cascads-In
é LE-Out
datail __._l_ PRN
_- 3-Input D a
daia2 | T ]
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CLBHN
3-Input
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Carry-Out Cascade-QOut

FiG. 1.12: Elément logique en mode de fonctionnement aritiquéti

provenant d’un autre étage du compteur), pendant que ladedable est utilisée pour
calculer la valeur de la retenue qui sera propagée aux etagemts du compteur.
Comme dans le mode normal, différents LE peuvent étre casqaalér réaliser des
fonctions combinatoires plus complexes.
Ce mode comble I'une des lacune du mode «normal» en propasahemin adapté

a la propagation rapide de retenues. En contrepartie, fetiéms logiques que le LE
est capable de traiter sont limitées a deux entrées de danbéeplus, les chemins
optimisés pour les retenues sont cantonnés a un méme LAB.I®aas d’'une fonction

complexe s’étendant sur plusieurs LAB, le bénéfice est perdu.

1.4.4 Limitations et avantages pour le traitement numérique du

signal

La structure générale d’'un FPGA en fait un outil de premiangbour implanter
des algorithmes de traitement du signal et notamment, ¢ggitdimes de modulation
et de démodulation qui nous intéressent. Cependant, nons auwdans les sections
1.3.1 et 1.3.2 que les architectures analogiques pour lallaiah et la démodulation
numériques mettent en ceuvre des fonctions complexes etteupar un grand nombre

de multiplieurs et/ou de diviseurs.
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Un multiplieur peut étre implanté en utilisant par exemplmbde arithmétiqudes
éléments logiques. Il est par exemple possible de I'implaan tirant partie des che-
mins optimisés qui permettent de cascader plusieurs eslpdur réaliser une fonction
complexe, et des propagations de retenues rapides. Maslplexité dans le domaine
des circuits FPGA est d’abord mesurée par le nombre d’élétogigues, qui consti-
tuent la partie élémentaire du circuit. Ceci est différemtsi@s circuits de type ASIC,
ou cette complexité est évaluée en nombre de portes. Ureecadlille logique peut étre
équivalente a une architecture ASIC comprenant de une ari@sp®e plus pour les
FPGA, le nombre de cellules logiques élémentaires dispopit limité des la concep-
tion du circuit. Lorsque le taux de remplissage du FPGA agipgale sa capacité limite,
la vitesse de fonctionnement se trouve tres affectée pdeélas d’'interconnexion entre
les différents éléments logiques.

Par conséquent, lors de la conception d’'une architecturgérigue dont la cible est
un circuit FPGA, il est nécessaire de limiter la complexis fbnctions arithmétiques
et logiques dans les limites imposées par la taille destsireg élémentaires dispo-
nibles. Autant que possible, les fonctions ne doivent patesdre sur plusieurs LAB,
ni dépasser la taille des EAB. Les cellules élémentaires sleipguits sont composées
d’une fonction combinatoire simple suivie d’un registrel&favorise les architectures
tendant a reproduire cette structure, et ce sont cellesi@rgsenteront les meilleures
performances sur ce type de circuit [ANDR98].

Les fonctions arithmétiques mises en ceuvre dans les astthriés analogiques dé-
crites plus haut sont trop complexes pour permettre unsatidn optimale d’'un FPGA.
Il est donc nécessaire de définir de nouvelles fonctions/élguites, mais mieux adap-

tées a la structure interne de ces circuits.
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1.5 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les fondements théorigi régissent la
transmission numérique des informations. La position ale des modulateurs et
des démodulateurs dans une chaine de transmission a éi@téxpinsi que les dif-
ficultés d'implantation posées aux architectures numésqar la transmission d’'un
signal numérigue en bande transposée. Deux exemples itkatcines de modulation et
de démodulation de signaux QAM nous ont permis de mettre raerehe les éléments
fonctionnels de ces architectures qui empéchent leurdrigni®n directe sur un circuit
numérique.

En effet, les performances atteintes par les systemes muasrsynchrones, et les
FPGA en particulier dépendent fortement de la complexiséogerations arithmétiques
a réaliser, et de la longueur maximale du chemin critiqueeatgux registres. L'analyse
de la structure interne d’'un FPGA nous a permis de comprdedravantages, mais
aussi les contraintes poseées par ces circuits.

C’est pour cette raison qu’une nouvelle méthodologie de epti@n est proposée
pour la conception de systémes numériques pour la tranems signaux a haut débit.
Elle propose de transcrire dans le domaine numérique |lesiémmalités nécessaires a
la modulation ou la démodulation, plutét que de transcesedrchitectures analogiques
existantes, trop complexes et mal adaptées au numérique.

Le chapitre suivant présente une illustration de cette outhen proposant une

architecture adaptée aux circuit numeériques pour la mdéidalde signaux QAM.



Chapitre 2

Architectures pour les modulations

numeriques

"UTILISATION de circuits de type FPGA pour la modulation numérique de si-
L gnaux présente de nombreux avantages, en particulierdiehe validation pra-
tiguement immédiate des fonctionnalités, et d’une faciitadaptation inégalée en cas
de changement de protocole ou de type de modulation. Cepetidaplantation sur
FPGA nous rend également tributaires de la vitesse limigéeedype de circuit et de la
guantité de ressources (sous forme de cellules élémes)tdisponibles. Ces limitations
peuvent étre compensées en parallélisant de fagon impaitemalgorithmes utilisés,
et en utilisant des fonctions arithmétiques simples, guirtent compte des spécificités
architecturales de ces composants.

Ce chapitre présente donc quelques techniques permettdntédir une modulation
numérique de signaux, en nous focalisant sur la modulatill Qui présente la parti-
cularité de nécessiter le contrdle de deux paramétres deuscide de sortie, a savoir,
sa phase et son amplitude. Elle est donc 'une des modutasmplus complexes uti-

lisées de nos jours dans les protocoles de transmissios.|®&asolutions proposées ici

31
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restent valides pour d’autres types de modulations, etginit de génération automa-
tique présenté en section 2.4.2 permet d’adapter autoneatignt la description VHDL
au type de modulation désiré.

Il est aussi fait mention d’architectures reposant sur dé&saires stockant tout ou
une partie seulement des échantillons et qui privilégierdiinplicité par rapport a la
surface consommeée. Une solution permettant d’améliorprdaision de la sinusoide
produite et qui utilise des filtres interpolateurs sera gagtudiée. Nous examinerons
'adéquation de ces systémes avec une architecture regratfig, et la facilité avec
laguelle il est possible de les adapter a des modificationatecoles induisant des
changements de fréquence ou de type de modulation. Undeatcine utilisant en son
cceur un algorithme de type CORDIC modifié est ensuite préspntéanalysée dans

la section 2.3.
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2.1 Architecture d’'un modulateur numerique

Parler de modulateur entierement numeérique peut-étredg&méscomme un abus de
langage puisqu’a proprement parler, certains des comfgseanessaires a la généra-
tion d’un signal modulé ne peuvent étre implantés que sulauttgtecture analogique.
Il s’agit du convertisseur numérique analogique final, iagqoe de I'élément de filtrage
permettant de supprimer les composantes a haute-fréquésideielles provenant de
I’échantillonnage et de la numérisation des informatioagdes [SHAN48, BELLO2].
Cependant, a I'exception de ces deux parties, 'ensemblawtess fonctions élémen-

taires du modulateur peuvent étre traitées a l'aide de ceanis numeriques.

2.1.1 Différents types de modulations numériques

Le but de la modulation est d’adapter les informations a &mat canal de trans-
mission par I'intermédiaire d’un signal porteur sinusoidRROA95] dont I'équation
générale est :

S(t) = A-coqwt + @). (2.2)

Les paramétres pouvant étre modifiés sont :

— 'amplitude du signah\;

— la phasep;

— la pulsationw.
L'ensemble de ces parametres peut servir a coder les inflamsague nous souhaitons
transmettre sur le canal. Puisque nous nous intéressansdiaonodulations numériques,
l'information a transmettre se présente sous la forme dsuiite de bits qu’il est possible
de grouper par paquets de longueur définie. On parlera atarsodulation M-aire, ou

M est le nombre de bits présents dans chaque symbole [STEI91]
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Les types de modulation les plus utilisées sont :

— les modulations numériques d’amplitude, ou ASIS(t) = A(n) - cog wt + @) ;

— les modulations numériques de phase, ouPSKt) = A- cogwt + @(n)) ;

— les modulations numériques de fréquence, ouFSKt) = A- cog w(n)t + @).
Dans chacun de ces exemplesst un entier représentantigsymbole envoyé. D’autres
types de modulation existent. C’'est notamment le cas lorBiopfiermation est codée
par des variations discretes de I'amplitude sur deux pse®ginusoidales en quadra-
ture (QAM?Y). Ce dernier type de modulation peut également étre corstdénme une
modulation mixte d’amplitude et de phase. En effet, I'eggien du signal modulé est

telle que

S(t) = A(n) coj wt + @) — B(n) sin(wt + @) (2.2)
S(t) = |A(n) + jB(n) expl“*+?| (2.3)
S(t) = 4/A2(n) +B2(n) cos(wt + @+ arctar(%)) (2.4)

Nous nous intéresserons plus particuliérement par lasukerchitectures permet-

tant de produire des signaux modulés selon le schéma QAM.

2.1.2 Structure générale d’'un modulateur numérique

Un modulateur numeérique est composeé de quatre partiesgalas qui sont [TIER71] :
— l'accumulateur de phase, dont le réle est de produire fadate phaseut + ¢
dans I'équation 2.1. Ce terme correspond a la phase ins@antinl’échantillon

de sinusoide produit par le modulateur ;

LAmplitude Shift Keying

2Phase Shift Keying

3Frequency Shift Keying
4Quadrature Amplitude Modulation
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— le codeur qui permet de convertir les séries de M-bits caapoun symbole,
pour les rendre compatibles avec le type de modulation cHasir une modu-
lation d’amplitude par exemple, une série de M-bits sergptaeage par la valeur
correspondante de I'amplitude du signal sinusoidal a predun sortie du modu-
lateur;

— le générateur numérique de fréquence qui permet de peothsréchantillons
numériques de sinusoides a partir des parametres que tnigsent le codeur et
'accumulateur de phase;

— le convertisseur numérique analogique, et le filtre passeassocié sont les der-
niers éléments de la chaine de traitement. lls convertigssréchantillons en
signaux adaptés au médium de transmission qui peut étre fite@rtzien ou op-
tique par exemple. Il s’agit de la seule partie de I'architee fonctionnant en

mode analogique.

Codeur

Le codeur est le plus souvent constitué par une mémoire Ri@\petite taille, dont
est la taille d’adressage est égale au nhombre de\itar symbole de la modulation
considérée. Cette ROM est adressée avec des séquenidebitded’information four-
nies par les couches supérieures de I'architecture. Eie st&rtcet étage, on obtient, en

fonction du type de modulation I'un ou plusieurs des paragsetuivants :
— Few, le mot de contrdle de la fréquence;
— (h, le déphasage;
— A I'amplitude.

SRead Only Memory
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Accumulateur de phase

clk’—g

FIG. 2.1: Architecture de 'accumulateur de phase

L'architecture générale de 'accumulateur de phase eseptée sur la figure 2.1.
Elle est composée principalement de deux additionneursietrdgistre. L'accumula-
teur de phase est piloté par un mot de contréle de la fréquegceorrespondant a
I'incrément de phase appliqué a chaque période d’horlogeysiiéme.

Few détermine la fréquence effective résultante du signal modulé, en fonction de

la fréquence d’horlogé,k de I'architecture hote et selon I'équation :

. fcIk -Few
T (2.5)

L'accumulateur de phase applique également, le cas échéadéphasages, lorsque
la modulation considérée utilise ce paramétre pour tratieendes informations. L&®

mot de phase produit par cet étage vaut :

Il faut noter que cette opération est effectuée moduip & il est donc garanti que

0< (k) < 2.
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Générateur de sinusoides

La sortie de I'accumulateur de phase est reliée a la parfiiacritique de 'archi-
tecture de modulation numérique a savoir, le générateundsaides, aussi connu sous
le nom de générateur de fréquence, qui doit calculer le usgin terme de phase pro-
duit par I'étage accumulateur. C’est dans cette partie qtregee en général le chemin
critique de I'architecture de modulation [VANK97], et ctesur elle que se portera toute

notre attention par la suite. A k& période d’horloge du systéme héte, la valeur

S(k) = cos(), (2.7

se trouvera en sortie du générateur de sinusoidegy @st le mot de phase calculé

précédemment par I'accumulateur de phase.

Application du terme d’amplitude

Suivant le type de modulation considéré, il est parfois sgaiee d’adjoindre aux
étapes précédentes un multiplicateur. Celui-ci a pour rélgpdiquer, le cas échéant au
signal sinusoidal produit par le générateur de sinusoideésrme d’amplitude issu du

codeur, noté\. Cette derniere étape permet d’obtenir un signal final derfada

S(k) = Acos(k- Few+ ¢h) - (2.8)

2.1.3 Conclusion

L'examen de l'architecture générale d’'un modulateur nueu&r nous a permis de
circonscrire les difficultés pouvant apparaitre lors dafiantation de ce type de sys-

téme. Les performances des systémes numériques étandépersdantes de la longueur
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du chemin critique, c’est dans le générateur de sinusoigesant se trouver les élé-
ments bridant la frequence d’horloge et par conséquentgtpuénce de la sinusoide
produite. Il nous faut donc apporter un soin tout particudida réalisation de cet élé-

ment qui sera étudié en détail dans la section suivante.

2.2 Geénérateurs de sinusoides :; architectures existantes

Plusieurs publications et produits industriels s’effoitcde résoudre le probleme
posé par les architectures numériques permettant de gélesrsignaux modulés. En
particulier pour les modulations complexes, comme la QAMaguntrole a la fois la
phase et 'amplitude du signal considéré, il faut faire fagausieurs difficultés afin de
produire un échantillon binaire de signal modulé. Le preré®ieil se trouve dans le
calcul du cosinus de la phase de I'échantillon considésigdend dans la multiplication

par le coefficient d’'amplitude.

2.2.1 Introduction

De nombreux travaux existent concernant la synthése ngo@de sinusoides.

O, (k) s
— Accumulateur . ROM out
_,E de phase T { Ez} T’

FIG. 2.2: Architecture générale d’'un générateur de sinusaidese de ROM

Ce probléeme est souvent présenté dans les publications ctamoosversion d’une
valeur de phase en I'amplitude d’une sinusoide, et plusiawhitectures ont été propo-

sées pour le résoudre. Les principales utilisent des ROKE esquelles sont stockés



2.2. GENERATEURS DE SINUSOIDES : ARCHITECTURES EXISTANTES 39

les échantillons pré-calculés ou une décomposition ea dériraylor de la fonction co-
sinus pour la traiter a l'aide de fonctions plus simples [20OD, DECA02, LANGO02],

voire encore des méthodes hybrides utilisant a la fois demoinés et des méthodes
d’approximation polynomiales [LIUO1]. Un schéma de l'atebture basique d’un gé-

nérateur a base de ROM est représenteé sur la figure 2.2.

2.2.2 Utilisation de mémoires et d’échantillons pré-calculés

Le type le plus couramment utilisé dans les circuits indelistest basé sur des mé-
moires en lecture seule qui contiennent les valeurs d’'uneseide pré-calculées lors de
la conception du circuit. Dans le cas théorique idéal, eédmat & 'adresse 2le cette

ROM, on obtient la valeur

. 2
E = COS(I * 2—,7\?) , (2.9)

oui € {0,2V — 1}. Cette valeur échantillonnée est directement présentéeraetis-
seur numérique / analogique en sortie, puis au filtre passeiadte les composantes
haute-fréquence résiduelles.

Dans le domaine numérique, la précision des échantillatkés en ROM est for-
cément limitée, aussi les valeurs dgscalculées précédemment sont limitéeskats
en pratique. Le nombre de bits de la ROM résultante est dor®de Ces conven-
tions étant posées, k& échantillon disponible a la sortie numérique du généraleur
sinusoides a base de ROM sera donc de la forme :

Sout(k) = cos(k- 2—3) : (2.10)

Le nombre d’échantillons stockés dans la ROM permettra da@er I'erreur af-

fectant la phase du signal. En effet, plus il y a d’échamigloalculés, plus l'intervalle de
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phase entre deux échantillons successifs est faible. Destri@naleur dé controle la

précision en amplitude du signal généré. Rlast grand, plus I'erreur de quantification
commise est faible. Pour obtenir une bonne précision, ddafophase et en amplitude,
il est souhaitable d’'utiliser une ROM aussi importante gassjble. Cela a cependant
des conséquences néfastes sur la frequence d’horloge alexgme peut atteindre le

circuit cible et sur la surface occupée.

2.2.3 Compression de ROM

Il est possible en pratique de réduire la surface occupéepdOM chargées de
produire les échantillons de sinusoide. La méthode la phexté consiste a ne pré-
calculer d’échantillons que pour un seul cadrant du cerigjeriométrique, et a exploi-
ter les symétries de la fonction cosinus pour évaluer les¢eargjtués dans les autres
quadrants, grace a des opérations combinatoires simplEsiP8].

La représentation binaire signée classique des nombres estmplément a deux,
ce qui signifie que le bit de poids fort représente notammneesigne. Le second bit,
conjointement avec le premier, nous donne une indicatiorlessens de variation de
'amplitude. Ces deux bits permettent de détecter le quadfans lequel se trouve
I'angle dont il faut calculer le cosinus. Les angles se temivdans le second et le
quatrieme quadrant passent par un étage de complémendatienx leur permettant
d’adresser correctement la ROM qui contient les échanslttu premier quadrant. Une
seconde étape de complémentation a 2 est effectuée endeldi®OM pour les angles
se trouvant dans les quadrants trois et quatre, afin deirdgahleur correcte du signe.

Ces deux techniques couplées permettent de réduire ladeilieROM d’un facteur
4, c’est-a-dire de limiter la taille théorique 82 -1 bits.

Il est encore possible de réduire la taille requise de la RGN4ée en placant dans
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la ROM non plus directement les valeur des échantillons kesside correspondant
aux angles du premier quadrant, mais les éléments de ladaordifférence suivante

[NICHO98] :

A(K) = sin (g k) = g K (2.11)

En considérant de plus I'égalité
cosx = sin(1/2 —x), (2.12)

ce choix permet de réduire de deux bits la taille des échamdistockés dans la ROM,

car
. T T . T

Il est par contre nécessaire de rajouter un additionneuplémgntaire en sortie de

I'étage de calcul. Il est possible de paralléliser le cagftdctué par I'additionneur en

utilisant par exemple une structure en pipeline, ce quireagales gains substantiels

en termes de vitesse de fonctionneméntontrario, il est extrémement complexe de

transformer la ROM utilisée en une architecture pipelirsspntant un chemin critique

court.

2.2.4 Utilisation couplée de filtres interpolateurs

En contrepartie de concessions sur la qualité spectralggdalgénére, il est pos-
sible de réduire encore la taille de la mémoire utilisée poaduire les échantillons de

sinusoide.
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Approximation polynomiale

[SONGO04] Afin de réduire plus avant la taille des ROM utilis@®ur le calcul de
la valeur de la sinusoide, il est possible de ne placer danB@M qu’une partie des
échantillons réellement utiles, puis d’interpoler lesevas des échantillons intermé-
diaires a I'aide de polynédmes approchant le comportemetd ftenction cosinus pour
des valeurs d’angle comprises dans un intervalle res{i2ieCA02].

Ainsi, les fonctions sinus et cosinus sont décrites resguent par les polyndmes

suivants
An) =a-C(N)K +a_1-CMK1+.. .+ a9

B(n) = bx-C(N)X +by_1-C(NX1+.. .+

(2.14)

Cette approximation introduit une erreur sur la valeur dempitude de la sinusoide
calculée. Cette erreur peut étre réduite en augmentant té degpolyndme mais ceci
rend également l'architecture plus complexe. Les travagsentés dans [DECA02]
concluent qu’un polynéme de degré 2 ou 3 permet d’atteinése mkrformances sa-
tisfaisantes, pour les applications ou I'erreur résudtame doit pas étre supérieure a

60 dBE.

Décomposition en intervalles multiples

Le principe de cette technique consiste a considérer fiatke angulaire[0, 7]
comme la réunion d’'un ensemble de sous-intervalles de dilmerfixe ou variable
[LIUO1, LANGO2].

La fonction sinus est alors approchée sur chacun de cesatiesy, par une expres-
sion affine du type

SO =m-(— )ty €07 (2.15)

5Decibel Relative to Carrier
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Les coefficientsm; ety; sont évalués a I'aide d’'un algorithme génétique, afin de-mini
miser les erreurs et le bruit résultant sur les échantilimsinusoide produits par ce

systéme.

Décomposition polynomiale en série de Taylor

Une autre technique pour calculer les échantillons de sidas, avec une légere
perte sur la précision de la phase résultante, consisteadesdp phase en deux parties
distinctes [QUAL91].

L'expression de la phase obtenue par les techniques de essipns de ROM est

séparée en deux entités :

T T
(p:m.k:(m.k_(pa>+(pa. (2.16)

La premiere partie, dite supérieure et notge est traitée distinctement de la partie
inférieurezN—’Ilk. En considérant que, ~ a, on effectue un développement en série de
Taylor de sir(zN—"_lk> autour de la valeuq,, au lieu de le faire autour de. On obtient

de ce fait

sin (ZN—H_lk) =sin(@) +C1(2N—T£1k— a)cos(@) — fsin((pa) +....
(2.17)
Les valeursyitrk — a, 1/2- gtk —a, ...sont des phases, et leur unité est donc le
radian. Pour conserver 'homogénéité de I'équation 2.17 des aieffiis correcteurs
{Gi}, exprimés emad 1, sont utilisés.
Il s’agit ensuite d’approcher I'équation 2.17 en ne conagetgue ses trois premiers
termes. Il a été montré dans [WEAV90] que prendre des ternpgdé&uentaires n’a que

tres peu d’influence sur la précision globale du systéeme.
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Les 7 bits de poids fort du mot de contrdle produit par I'acalateur de phase
(précédant le générateur de sinusoides) sont utilisésgploesser deux ROM distinctes :
— la premiére contient les valeurs du sinus pré-calculéeslpe angles codés sur 7
bits ;
— la seconde contient les valeurs du cosinus, pré-calceédes les mémes critéres,
en tenant compte également des facteurs de corregtion
Ces deux ROM sont ensuite compresseées en utilisant la techdifiérentielle présen-
tée dans la section 2.2.3. La ROM contenant les sinus perenetlduler le premier
terme du développement de Taylor présenté avec I'équatiich Re second terme est
calculé a partir de la ROM contenant les cosinus : la valeairdans cette ROM est
multipliée par le reste des bits du mot de contréle de la phase

STk 0. (2.18)

Cette opération permet de produire le second terme du déesiognt de Taylor. Enfin,

le troisieme terme de cette transformation est obtenu daiale d’'une troisieme ROM
contenant les valeurs pré-calculéesﬂ%ﬂz“%zlﬂ sin(¢,). Celle-ci est adressée en
utilisant les deux mot%k— @, et @,. Les trois termes obtenus sont combinés a l'aide

d’un additionneur, éventuellement pipeliné pour augnrdeteperformances globales.

2.2.5 Conclusion

Il n'est pas possible, sur les circuits FPGA disponibles@ement, d’atteindre les
fréquences d’échantillonage nécessaires a la génératsmintlisoides a haute-fréquence
utilisées pour les transmissions haut-débit. Aussi, ihésessaire d’utiliser des architec-
tures fortement paralléles afin de dupliquer le nombre @dgthons produits a chaque

cycle d’horloge.
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Les architectures que nous venons de décrire sont concuesie@roduire dans
le meilleurs des cas qu’un seul échantillon de sinusoideysae d’horloge. Ceci n’est
pas suffisant pour répondre aux besoins des transmissianslélait, car celles-ci né-
cessitent des signaux de fréquence bien supérieure a gealilesst possible d’atteindre
sur des circuits FPGA.

Il est donc nécessaire de développer des architecturegadagpune parallélisation

ultérieure le permettant d’atteindre des débits suffisantr@levés.

2.3 Processeur CORDIC modifié

La principale difficulté dans la conception d’un modulateumérique se trouve
dans la partie de génération numérique de fréquence, quuarple de calculer les
échantillons de sinusoide. Il faut donc limiter autant qassible le nhombre de fonc-
tions arithmétiques complexes intervenant dans la chamgg@dération d’échantillons,
ou transformer ces opérations en sous-éléments plus smpplesant étre calculés en
parallele. L'algorithme CORDIC [VOLD59, VOLDO0O0] permet delcaler facilement
les valeurs des échantillons d’une sinusoide sans utidsenultiplication ni de boucle

de rétroaction complexe.

2.3.1 Introduction

CORDIC correspond a l'origine a un algorithme permettant leutgar approxi-
mations successives de fonctions trigonométriques outbiparboliques. Il a été dé-
veloppé par Jack E. Volder dans [VOLD59], mais a bénéficié @lebreuses amélio-
rations et extensions par la suite. Lintérét de cet alporé est qu'il permet I'éva-

luation de fonctions complexes sans employer de multigielia donc un usage tout
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trouvé sur les architectures des microcontroleurs sinqulesir les FPGA pour lesquels,
nous I'avons vu, l'implantation d’'un multiplieur, méme awdes cellules dédiées, reste
colteuse en ressources et limite grandement la fréquenéendigonnement du cir-
cuit cible. On trouvera dans [WALT71, HAMP94, MENCO00] de namix exemples
de fonctions analytiques pouvant étre approchées grace a CRiais nous nous li-
miterons ici aux fonctionsi nus etcosi nus qui ont une application directe dans la

génération d’un signal modulé.

2.3.2 Principe du processeur CORDIC

Le principe de l'algorithme CORDIC comme décrit par Voldert edativement
simple.
Fondements mathématiques

Il s'agit d'effectuer la rotation matricielle d’ang® du vecteur = (7) sur le cercle

trigonométrique. Cette rotation peut s’écrire sous la fosuigante :

cosf —sin6

- —
v = -0, (2.19)
sin@ cos@
En placant co8 en facteur, cela peut également s’écrire
— 1 —tanf .
v’ =cosf - 0. (2.20)
tan@ 1

L'idée réside dans le fait de ne considérer ensuite que taions d’angles tels que

6 =arctan?, i € Z. (2.21)
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L'équation 2.19 peut alors étre simplifiée, et devient

_Di

cl

U = cogarctan?)- (2.22)

20 1
Une fois implantée sur un circuit fonctionnant en logiquediie, ou sous forme de
code machine pour un microcontréleur, 'opération de rotatorrespond a un simple
décalage binaire a droite ou a gauche, en fonction du signéldaut encore cependant
multiplier le vecteur résultant par une constante valastaretan 2). Par conséquent, ce
type de calcul est particulierement bien adapté pour leg$yes qui nous intéressent,
puisqu’il substitue a une opération trigonométrique caxr@] une multiplication par

une puissance de deux, soit un simple décalage en binaire.

La situation décrite ci-dessus ne considére qu’un souswriegarticulier d’angles.
Il est cependant possible d’étendre la méthode quelle dusaleur de I'angle consi-

déré.

Généralisation

En effet, pour une valeur dé prise dans l'intervallé — 7; 7], Volder a démontré

qu'’il existe une suite de valeuds, avecd; € {—1,1}, pour laquelle

=75 d-arctan2’. (2.23)
2,

En termes géométriques, présentés sur la figure 2.3, laommtdangled peut étre
décomposée en une série de micro-rotations successivedbégsent aux criteres de

I'équation 2.21, et pour lesquelles seuldensde la rotation effectuée dépend ée
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6,

5\ 92

iV %

W,

FIG. 2.3: Décompositions en plusieurs micro-rotations

Ainsi, effectuer une rotation d’angi peut s’écrire sous la forme matricielle suivante :

U = [oogd -arctanz’)- (1| ~ 21 5 (2.24)
U = C0S8 q; - arctan . -U. .
iI:L | il:l) di-27 1

Pour simplifier cette expression, on peut poser :

Co = [Iocogdi-arctan2’)
= [I7coq-arctan2’), car la fonction cos est paire  (2.25)

0,6073

Q

Xk
Yk

décrits dans I'équation ci-dessus, la micro-rotation mtamt de passer dé a U1

En d’autres termes, Six = ( ) est le vecteur obtenu a kf itération des produits

est équivalente au systeme :

X1 = X—O-Yi-2™
k+1 k — Ok - Yk (2.26)

Veil = Ykt O xg-27

Il est donc possible d’effectuer de facon itérative la liotattompléte d’angled, en

n'utilisant que des opérations simples d’addition et deatige a gauche ou a droite.
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Cette suite récurrente converge vers la matrice solutiorraligme initial, a savoir

= cosf —sinf
v = ‘0. (2.27)
sin@ cosO

2.3.3 Application a la génération paramétrique de sinusoides

Le principe de la génération de sinusoides consiste a peduisortie de notre ar-
chitecture une onde de la fornsé) = A- coqwt + ¢(t)). Lexpression échantillonnée
de ce signal est don§(n) = A-coJwTe-n+ @(n)), Si Tle est la fréquence d’échan-
tillonnage considérée. Il est donc nécessaire de calcolar ghacun des échantillons,
la valeur du cosinus correspondant. L'algorithme CORDIC gmésdonc un tres gros
avantage, puisque comme nous l'avons vu, il n'utilise aecopération arithmétique

complexe pour parvenir au résultat final. En choisissantaateurd, et un angled tels

0= @) (2.28)

6 = 21 wt + (t) (2.29)

que
et

I'algorithme produit une rotation qui conduit au vectewsukant

U =

— Acog2m- wt+ @(1))
<Asin(2n- wt + (p(t)))' (2.30)

Cet algorithme récursif présente cependant trois typeswitations dans le cadre

de l'implantation sous forme de circuit numérique.
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Approximation de la fonction trigonométrique

La premiere est qu'’il ne fournit un résultat exact qu’au bdwin nombreinfini
de rotations successives. Cet aspect doit étre pris en éasah, mais n'a que peu
d’effet sur les architectures numériques qui nous intérdgs€ar la précision des opé-
rations arithmétiques effectuées est dans tous les ca&etpat la résolution binaire du
microprocesseur ou de la logique implantée. |l suffit doreffdttuer suffisamment de
micro-rotations pour que I'erreur de calcul effective npakse pas la résolution du cir-
cuit cible. Si on arréte le calcul au bout Neétapes, soiN micro-rotations effectuées,

I'erreur commise sur I'angle de la rotation réellement&fiée est telle que

00

ZN arctarf2™') < e, (2.31)

et pourN suffisamment grand, arctér') ~ 2-'. Ce qui conduit &

2N Z}z—i < &N (2.32)
i=
N——
lim_e=2
27N+ < ¢y (2.33)

La condition nécessaire et suffisante pour obtenir un @saltine précision donnée de

N, bits est donc qu&l > ny+ 1.

Calcul du sens des micro-rotations

La seconde limitation de cet algorithme est de nécessiteoaaissanca priori
du sens de chacune des micro-rotations successives. kea{dyit-r correspondant a
chacun des angles pour lesquels le cosinus doit étre évaluépe stockée dans une

mémoire. Cependant, cette solution n’est pas envisageahtdelcadre d’'une implanta-
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tion numérique sur ASIC ou FPGA, de par I'occupation de sigrfeop importante. Mais
il est possible de prévoir directement en ligne le sens dedehaine micro-rotation a
effectuer, en rajoutant au systéeme 2.26 une équation dodlelest de conserver en per-
manencé’angle de la rotation gu’il est encore nécessaire d’eftemtpour aboutir a une
rotation d’angle@ [NAHM97]. Apres chaque micro-rotation, cette angle estraagté

— ou diminué suivant le sens de cette micro-rotation — deleuv@ . Si 'angle restant
est supérieur a 0, alors la prochaine rotation se fera dasenie anti trigonométrique.
Dans le cas contraire, elle se fera dans le sens trigona@uétrCes considérations se

traduisent par une modification des équations 2.26 qui deeiet :

r .
Xep1 = Xe—Ok-Yik-27'

= Yk Oex- 27!
Yk+1 Yk + Ok - Xk (2.34)

Zi1 = Z—dg-arctan?’

dy1 = —1siz,1>0,1sinon.

KO

arctan 2%

FIG. 2.4: Cellule élémentaire d'un processeur CORDIC

La figure 2.4 présente la cellule de base du processeur CORRIGays venons de
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décrire. Ony retrouve les trois chemins de cakLY etZ. La complexité arithmétique
se trouve dans les additionneurs soustracteurs, et dangdaseurs, comme nous le

verrons plus tard.

Facteur d’échelle

Enfin, la derniére limitation provient du terr@ qui correspond a une erreur effec-
tuée sur la norme du vectem résultant. Mais cette valeur, appelée facteur d’échelle,
ne dépend que du nombre de micro-rotations effectuéesngvamde leur sens. Il est
donc possible de la compensepriori, en choisissant un vectedrtel que

U= (C°°O' A). (2.35)

On remarquera que dans ce cas qu’il est possible de prendrengpte directement
le terme d’amplitude du signal produit en sortie, et calas nécessiter de multiplieur

supplémentair@ la sortie de I'étage de génération de sinusoides.

2.3.4 Architecture CORDIC itérative

L’'algorithme présenté plus haut peut étre implaTid'étatsur un circuit numeérique.
C’est d'ailleurs bien souvent sous cette forme qu'il esiséikur les microcontréleurs
pour permettre le calcul de fonctions trigopnométriques, lvgperboliques.

L’'architecture proposée pour le générateur numerique rilessides est présentée
sur la figure 2.5. Il est composé de trois éléments principaux

— une ROM, contenant les valeurs pré-calculées des arctan 2

— un bloc combinatoire, chargé de calculer les valeurs sgoess de ety ;

— un bloc combinatoire, chargé d’évaluer I'angle restant.
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Cn - A) X |Acos(wTe - n + ¢(n))

0l Y Asin(wTe - n + ¢(n))

|
<,uTe.n+qZ>(”rL)> Z 0

FIG. 2.5: Générateur de sinusoides a base de processeur CORMLIE. ité

Au début du fonctionnement du circuit, les blo¢setY sont pré-chargés avec les
valeursCy - A et 0 respectivement, & est chargé avec la valeur de I'angle dont il faut
calculer le cosinus, a sava. A chaque itération, les nouvelles valeursXletY sont
calculées en fonction des valeurs de I'étape précédente, &tns de la rotation donné
par le signe de&Z. La valeur deZ est modifiée pour refléter la rotation qu'il reste a
effectuer pour atteindre la rotation d’andleLe calcul est terminé lorsque= 0, a la
précision prés du circuit sur lequel cette architectureénaglantée. Il faut envirom+ 1
itérations pour obtenir la valeur d’'un échantillon de soide avec une précision ae

bits.

La position des registres est telle qu’a chaque cycle digeX Y etZ sont mis a
jour une fois. Par conséquent+ 1 cycles d’horloges seront nécessaires pour produire
un échantillon. La fréquence d’échantillonnage théoricmeespondante sera donc de
%, ou f est la fréquence de fonctionnement du circuit sur lequeingsiantée cette

architecture. De plus, cette architecture utilise :
— trois additionneurs soustracteurs completsduits ;
— une ROM comportan+ 1 valeurs arctan?, chacune ayant une précision nle
bits, soitn® + 1 bits au total ;

— deux décaleurs a barillet smbits, dont la complexité est comparable a celle d’un

additionneur de méme taille.
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L'architecture présentée ici a I'avantage d’étre trés peate I'algorithme CORDIC,
et d'occuper relativement peu de place [HENH92, DUPR93].d\dle fait appel a des
décaleurs a barillet qui engendrent un bloc combinatoitamimeux et dont le che-
min critique est important. De plus, nous cherchons a obtamlus grande fréquence
d’échantillonnage possible, et cette architecture néeephisieurs cycles d’horloge

pour produire un seul échantillon, ce qui n’est généraldpas satisfaisant.

2.3.5 Architecture CORDIC pipeline

La principale limitation de I'architecture précédente @stelle restreint fortement
la fréquence d’échantillonnage théoriguement possiblen thcteur au moins égal a
la précision en bits des échantillons de sortie. Il est ceégenhpossible, mais au prix
d’'une occupation de surface plus élevée, de produire umétba de sinusoide par

cycle d’horloge, en utilisant une version pipeline de l@ithme CORDIC [KANGO03,

KANGO6].
COv-A 1 . _
I - of e 1+ o)
o i
0 Y1 Y2l ::yN—> sin(wTe - n + ¢(n))
IZO Ill IlN—l
wTe-n+¢(@>zl ) 20

FIG. 2.6: Générateur de sinusoides a base de processeur CORBIGaiIp

L'architecture modifiée est présentée sur la figure 2.6. &dmporte un pipeline
dont la profondeur ne dépend que de la précision souhaitédgméchantillons de si-
nusoide. Ily an+ 1 étages sur le schéma présenté, pour une précision thédeqibits.

Chaque étage du pipeline n’est chargé d’effectuer qu’unie seigro-rotation, toujours
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la méme, dont seul le sens peut étre modifié. C'est-a-direeckfedtage correspond au

systéme d’équations :

\

dy
Xk+1
Yk+1

4t

signe(z)
X — Oy - Yk - 27K
Yk — O - X - 27K

(2.36)

z— dy - arctan 2%

Cette fois, la fin du calcul n’est plus déterminé par le fait fieontenu de& vaut

0, mais par le fait que+ 1 micro-rotations ont été effectuées. D’'aprés les résultat

présentés dans la section 2.3.3, cela est suffisant pounioleéchantillon de sinusoide

a la précision binaire désirée.

En plus du fait de produire un échantillon a chaque cycle ritige, cette architec-

ture posséde I'avantage de ne pas utiliser de décaleursllatqauisque pour chaque

étage du pipeline, le décalage a effectuer est connu pacexeme dépend que ée

LT

: i
i

s0

L

3
L]

S1

(a) Décaleur a barillet

A |_A'
B B’
C c

D_____ D’
(b) Décaleur cablé

FiG. 2.7: Deux architectures de décaleurs.



56CHAPITRE 2. ARCHITECTURES POUR LES MODULATIONS NUMERIQUES

Comme le montre la figure 2.7, ce décalage peut étre implamtégidage sans
nécessiter d’élément logique supplémentaire. Le chenitigwe de cette architecture
n'est plus affecté par cet élément mais uniquement par it@theurs nécessaires au
calcul des valeurs d¥, Y etZ. Par conséquent, ce chemin n’est pas plus long que celui

d’un additionneur complet sl bits. En résumé, I'architecture pipeline utilise :

— N+ 1 additionneurs soustracteurs complets pour chacun deshemins de cal-
cul (X,Y et2);

— les valeurs des arctan'2ont implantés sous forme de constantes, et ne consomment
donc pas de surface;

— 2(N+ 1) décalages, ne nécessitant pas d’élément de logique cawibéna

La frequence théorique de production d’échantillons dessiide est donc égale a

la fréquence d’horloge du circuit sur lequel est implantgttecarchitecture.

La version pipeline de I'algorithme CORDIC présente un avgatadéniable sur la
version itérative, si le gain de vitesse est notre priol®&PR93, PHAT98, SINGO03].
Mais la version pipeline occupe une surface importantel @sti encore possible de

réduire en supprimant I'accumulateur d’angles

2.3.6 Approximation de la valeur desarctan 2

Afin de pouvoir supprimer 'accumulateur d’angles, il estessaire de trouver
une représentation simplifiée des arctahgockés jusqu’a maintenant sous forme de

constantes. On peut pour cela constater que, pour une vagafiisamment petite

arctarxk ~ x. (2.37)
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Pour un systéeme numérique dont la résolution est finie etrd&tée par le nombre de

bits n utilisés pour exprimer les valeurs numériques, ceci esvalgnt a
|arctark — x| < 27", (2.38)

2~ étant le plus petit nombre qu'il est possible de représesier bits. Un dévelop-

pement en série de Taylor de arctarous permet d’écrire que

< (-1 o
arctark= ) —=x (2.39)
i;)Zn-l—l
X3 x°
:X—§+€.... (240)

Ce développement est valable pour les valeurs @dles quelx| < 1. On peut déduire

de cela l'inégalité
3
X
|arctank — x| < %, (2.41)

pour x # 0. Cette condition, appliquée a I'équation 2.38, nous peutafirmer que

I'approximation est valable pour les valeursxdielles que

x®

3 < 2~ (2.42)

En appliquant ce résultat aux angles particuliers utiliz@ss les architectures CORDIC

qui sont de la forme = 27X, 'équation précédente devient

k(3
127 <2 Ml

5 (2.43)
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Cette expression peut étre simplifiée de la fagon suivante

23 mnnN=1 In3

Par conséquent, I'équation

k> n%l (2.45)

est une condition suffisante pour que I'approximation ar2t4 = 2% soit acceptable

a la précision binaire du circuit utilisé.

Extension de I'approximation

On souhaite utiliser des rotations liés directement aux ¢ I'angle, mais sans
pour autant introduire de multiplications. Pour cela, oarche a utiliser I'approxima-
tion arctan2¥ = 2K pour décider du sens de rotation & effectuer dans le pragesse
CORDIC, quelle que soit la valeur de Pourk < “%1 une erreur est donc introduite
dans la micro-rotation correspondante. Afin de s’affrandei cette erreur, il est pos-
sible d’exprimer, pouk < §, la valeur de 2 en fonction des arctan2, pouri < n. Par

exemple, poun=28:

;

2-1 = arctan2!+arctan2®+arctan2®

272 = arctan2?+arctan2®+arctan2?®

2-3 — arctan23 (2.46)
28 — arctan2®

\

Ainsi, pour effectuer une rotation d’angle 2au lieu d’une rotation d’angle arctan?

il faut effectuer en tout trois rotations intermédiairea.fdremiére d’angle arctan?, la
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seconde d’angle arctan?, et la derniére d’angle 2. A partir dek > 3, il n’est plus
nécessaire d’effectuer de rotations de correction.

Mais chacune des micro-rotations rajoutées modifie le factéchelle d’'une quan-
tité égale &/1+ 2-2 pour une rotation d’ordré Il est nécessaire d’étudier si cela a

une influence sur le facteur d’échelle global.

Influence sur le facteur d’échelle
La contribution au facteur d’échelle global des rotatioasahg supérieur ou égal a
k est négligeable a la précision binairsi :

n
Bk = |‘|<\/1+ 274 <142" (2.47)
i=

En utilisant la méme méthode que dans le cas de I'approxdmatictan 2X = 2%, on

démontre que I'équation 2.47 est équivalente a :
kzﬂgf (2.48)

Toutes les micro-rotations de I'exemple présenté plus redgndent a ce critére, elles

n’ont donc aucune influence sur le facteur d’échelle global.

Ces approximations, et les quelques micro-rotations soppiéires gqu’elles im-
pliquent, vont nous permettre de supprimer I'accumulatéamgle utilisé dans 'algo-

rithme CORDIC au prix d’un pipeline un peu plus long.

2.3.7 Optimisation de CORDIC pour la génération de sinusoides

[ARNOOS5]
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La suppression de I'accumulateur d’angle nécessite deatwarpour chaque étage
du pipeline décrit ci-dessus, le sens de la micro-rotatieffieictuer pour un angle donné.
En lieu et place du signe dg pour déterminer le sens de la rotation d’ortéiren se
propose d'utiliser le chiffre d’ordré& dans la représentation binaire de I'an§lePar
exemple, pour un angle dont la représentation binaire estil@nte @1;1,0314051g,
la premiére rotation sera contrélée par le chiffre 0, la sdear 1, ..., la sixieme et
derniére par 1 également.

La différence fondamentale par rapport aux architectureRQIQ décrites plus
haut est que le chiffre contrélant le sens de la rotationgses valeurs dans l'intervalle
{0,1} au lieu de{—1,1}. Il est donc nécessaire de modifier en profondeur I'algoréth
utilisé pour qu’il prenne en compte ce nouveau parametre.

Reconsidérons tout d’abord la décomposition angulaireeptés avec I'équation
2.23. En considérant qu’'a k& étape de I'algorithme, la micro-rotation correspondante
peut :

— soit étre effectuée dans le sens trigopnométriquéy,de chiffre d’ordrek de 60,

vautl;

— soit ne pas étre effectuéedgivaut O.

Cette équation peut-étre modifiée de la fagon suivante :

0= _idi 27 (2.49)

0= _i(1+ G)-27! (2.50)

6= 22‘ +§ci, (2.51)

avecc € {—1,1}. On posedap = zf°:12_i. Dans ce casqgp ne dépend pas de, et

les coefficientdc; }icy prennent leurs valeurs dans l'intervafle 1,1}. Nous obtenons



2.3. PROCESSEUR CORDIC MODIFIE 61

donc une nouvelle décomposition de I'anl¢elle que :
0 = ag+ Z}ci 27 (2.52)
i=

D’un point de vue géométrique, chaque micro-rotationsé#i dans I'algorithme COR-
DIC conventionnel est décomposée en deux micro-rotatiémslr@ inférieur, 'une
d'angle 2 k-1 et 'autre d’anglec,2 %1, ¢, valant—1 ou 1. C'est cette seconde ro-
tation qui transporte une information sur le sens de la miotation a effectuer, et qui

pourra donc étre utilisée dans I'algorithme CORDIC.

k-1
‘\ 6 =2
k-1
=2

@d =1
k-1
g"=-2
6k=0 i 3
—_—> K1
o=2
(b)di=0

FIG. 2.8: Principe du recodage de l'angle.

Les deux cas envisageables sont présentés sur la figure @8.1® cas 2.8a, la
valeur du chiffre de rang§g de 6 est 1. Alors, deux micro-rotations d’ordke+ 1 sont
effectuées pour simuler une rotation compléte d'okir®ans le cas 2.8b, la valeur
du chiffre de rangk de 6 est zéro. Aucune rotation ne doit étre effectuée, mais pour
conserver une architecture homogene, et ne pas modifietéfaed’échelle, on effectue
en fait deux rotations antagonistes de rlnagl, dont la résultante est une rotation nulle.

Ainsi, en utilisant les chiffres de I'angl@ pour contréler chaque étape de micro-
rotation de I'algorithme CORDIC, on obtient en sortie du pipelies valeurs de c08 —

0p), OU g est une constante qui ne dépend pas de la vale@r dest donc nécessaire
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de compenser ce décalage angulaire qui se traduit par uraskigd indésirable mais
constant en sortie de I'étage de production de sinusoiddte Cempensation peut-
étre effectuée en amont du processeur CORDIC, en modifiantefineat la valeur de

I'angle.

...... o JAcos(wT, - n + ¢(n))

I .CU/Q Lo L TN
Tt 1

o olws 1 oy sn@len - oln))

0=wl.-n ‘T?ZO ) ‘TidN

+é(n) + ap
~0n  On— o b

Cy-A

\4

FIG. 2.9: Architecture de génération de sinusoides utilisarrecodage de I'angle.

L'architecture résultante est présentée sur la figure 2a%drtie grisée correspond
a l'une des micro-rotations ajoutées pour compenser lesar le facteur d’échelle.

L'architecture exposée ici permet au circuit sur lequed et implantée d’'atteindre
une fréquence d’horloge supérieure a celle obtenue avewitess algorithmes présen-
tés, car elle réduit le chemin critique de la partie comluimatde chacun des étages du
pipeline en supprimant I'étage de détection de signe, atdes additionneurs / sous-
tracteurs. Mais au vu de la faible surface occupée, il estiblessur un seul FPGA de
placer plusieurs étages CORDIC capables de générer en fpdlisieurs échantillons

de sinusoide.

2.3.8 Architecture parallele

Du fait de la fréquence maximale limitée des circuits nuoqés qui nous inté-
ressent ici, il est nécessaire de générer plusieurs éttbastile sinusoide en parallele,

afin d’atteindre une fréquence d’échantillonnage apparsuapérieure a la fréquence
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d’horloge. Ceci peut étre effectué en multipliant le nombeepdocesseurs CORDIC

utilisés, et en confiant a chacun la tache consistant a géeseechantillons décalés.

w-Tom-n+ ¢(n)——> CORDIC : Processeur 0

w-Te(m-n+1)+¢(n)— OCORDIC : Processeur 1

w-Te(m-n+m—1)+ ¢(n)—CORDI C : Processeur m1

FIG. 2.10: Production en paralléle de plusieurs échantillons.

Le principe de cette architecture est présenté sur la figdi@ Pour permettre la
production d’échantillons de fagcon décalée, il est nédessie modifier le terme de

phase fourni a chacun des pipelines de la fagon suivante :

¢ =w Te-(M-n+i)+@(n). (2.53)

Dans cette équation,représente I'ordre du processeur CORDIC considéré. De cette
fagon, chaque étage produira une sinusoide dont la fréquagmearente esh fois la
fréquence de la sinusoide produite globalement. Le signabdtiie du modulateur est
reconstitué en utilisant successivement les échantippooguits par chacun des étages.
La conséquence est que le systéme dans son ensemble edée cipaboduirem
fois plus d’échantillons d’'une méme sinusoide qu’un seatesseur CORDIC. Cette
architecture présente cependant quelques limitationsl, €st nécessaire que les com-
posants chargés de la sérialisation et de la désériahsddi® données a I'entrée et a la
sortie de I'étage modulateur puisse fonctionner a la frage@pparente de fonctionne-

ment du systéme. Ceci afin que chacun des processeurs CORD$E ptris alimenté
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avec un nombre suffisant d’échantillons. Certains circUR&A comme ceux de la fa-
mille Altera Stratix Il disposent en série des sérialisdutésérialiseurs rapides sur 8
bits [STRAO5]. Il est donc possible d’éviter de recourir a mmposant externe analo-

gigue pour implanter cette architecture paralléle.
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2.3.9 Conclusions

Nous avons présenté dans cette section une architectuemdeatjon de sinusoides
utilisant un processeur CORDIC modifié pour répondre aux exiged’'une implanta-
tion optimale sur un circuit numérique de type FPGA. L'atebiure résultante autorise
I'utilisation efficace d’un pipeline, qui permet d’obtenin chemin critique court et donc
une fréquence de fonctionnement du circuit FPGA plus ingoaet. Enfin, la simplifi-
cation de I'algorithme par la suppression de I'étage acdataeur d’angle, permet de
réduire la surface occupeée, et d'utiliser en paralleleiplus étages CORDIC. Cette
derniere architecture multiplie le nombre d’échantill@ifectivement produits en un

seul cycle d’horloge, et augmente d’autant I'efficacité cadodateur.

2.4 Implantation et résultats

2.4.1 Méthodologie

Les différentes architectures décrites dans la sectiacédente sont ici implantées
sur circuit FPGA. Les outils logiciels utilisés pour cetimthese sont le synthétiseur
Synplify de Synplicity, et le synthétiseur Quartus Il d'&ia pour la phase de place-
ment routage. Afin de permettre d’utiliser des outils de eption provenant de tiers
différents, I'ensemble des architectures ont été déaitesHDL’ au niveau RTE. Les
descriptions VHDL permettent de garder un bon niveau de edilifité avec la plu-
part des logiciels de synthese existants. Ainsi les pedoges des circuits synthétisés
par la chaine d’outils Quartus d’Altera, utilisée seulajyant étre comparées a celles

obtenues en utilisant un outil de synthése externe, commpli8y

"Very High Speed Integrated Circuit Hardware Descriptiomgaage
8Register Transfer Level
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Il s’est avéré que les résultats obtenus grace a I'utibsadie Synplify étaient supé-
rieurs a ceux obtenus avec Quartus seul. Quartus n’est dihisé dans notre cas que
pour effectuer le placement routage final, et pour la géinéraly micro-code permet-

tant de programmer le FPGA.

2.4.2 Logiciel de génération automatique

Afin de s’affranchir de la tache répétitive consistant arégrour chaque architecture
et chaque paramétrage une nouvelle description en VHDLqginiel écrit en Perl a été
développé. Son rble est de produire automatiquement leierfictle description des
architectures en fonction des parametres qui sont :

— le type de modulation;

— la précision souhaitée pour le signal de sortie ;

— la fréquence souhaitée pour le signal de sortie ;

Le logiciel calcule automatiquement pour chaque architect

— le contenu des ROM, le cas échéant;

la valeur des arctan ;

la profondeur des pipelines;

le degré de parallélisme nécessaire pour obtenir lesrpsaftces voulues;;

I'architecture du codeur correspondant a la modulatiarisié.

2.4.3 Modulateur QAM

Limplantation du modulateur QAM complet differe peu deleedu générateur de
sinusoides. En effet, il suffit de rajouter la partie codeanquante, dont le seul role
est de convertir les données M-aires transportant lesnrdbons issues des couches

supérieures du systeme de communication en informatiania @hase et I'amplitude
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du signal sinusoidal de sortie. La ROM correspondante éstreatiquement calculée et

générée par le logiciel décrit dans le paragraphe précédent

2.4.4 Performances comparees

Les résultats pour 'ensemble des architectures présedads cette partie sont résu-
més sur le tableau 2.1. Le circuit FPGA de destination egtieAltera FLEX10K200E-
2. La fréquence maximale annoncée par le constructeur motype de circuit est de
250 MHz, ce qui correspond, dans un cas idéal, a une fréquengeduction d’échan-
tillons de sinusoide de 250 méga-échantillons par secayaleréent, sur une architec-

ture non parallele.

220

ROM avec coﬁ1pression —B—
CORDIC pipeline
200 CORDIC avec recodage ---©---

180 - B i

140 | 7
120 N 1
\ .
100 |- o g e E
E\l °ong
80 |- R
60 |- e g

40 g

Fréquence d’échantillonnage (méga—-échantillons/s)

20 B

0 5 10 15 20 25
Résolution binaire de la sinusoide produite (bits)

FIG. 2.11: Frequence d’échantillonnage maximale atteinte kgedifférentes architec-
tures.

Les figures 2.11 et 2.12 présentent respectivement lesrpeifces en termes de
fréquence d’échantillonnage de la sinusoide pour la plasimeante des architectures

a base de ROM (qui correspond a celle utilisant la déconipnsin série de Taylor),
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4500

- ROM avec con"lpression —8—
CORDIC pipeline
e 4000 [ CORDIC avec recodage ---o-- |
E
© /
< /
W 3500 | i
8 /
g 7
14
S 3000 |
X
In]
T
S 2500 - Dg |
a r" ,D
8 2000 | s
o /
© 1500 - . o i
) }Z(/
=y el
E Lgo-0
& 1000 | y e |
0 -3
2 m/ ’40,.—0‘
2 B e
8 500 -~ P i
o o = ) ‘ ‘
0 5 10 15 20 25

Résolution binaire de I'angle en entrée du générateur (bits)

FIG. 2.12: Nombre de cellules logiques (LC) utilisées sur lewsirePGA.

pour I'architecture CORDIC pipeline, et pour notre architeetmodifiée utilisant un

recodage de I'angle.

On constate que I'occupation en surface de I'architectirase de ROM augmente
tres rapidement, et dépasse le nombre de cellules logigspesnibles dans le FPGA
utilisé, bien que celui-ci dispose de structures (EAB) pdtané I'implantation aisée de
blocs de type mémoire. Ces cellules, qui se trouvent en dadimiitée, sont d’ailleurs
utilisées principalement pour les faibles résolutionsalvegs. Au dela, les mémoires
sont implantées a I'aide de portes logiques diminuant €affité de I'architecture. La
conséquence directe de cette augmentation est la chuienpregtante de la vitesse de
fonctionnement du circuit. Cette diminution est principaént due aux délais introduits

par le routage entre les différents éléments.

Les architectures a base de processeurs CORDIC sont les peutesttant d’at-
teindre des fréquences d’échantillonnage acceptabldsPBA, en particulier au-dela

d’une résolution de la phase de 12 bits. Aussi, la surfadamedisponible sur le FPGA
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Fic. 2.13: Fréquence d’échantillonnage en fonction du nomkereeallules logiques

occupées.

nous autorise a intégrer quatre étages de calcul en paratlqui conduit & une fré-

guence d’échantillonnage apparente de 420 méga-écbastjilar seconde, au lieu de

110 méga-échantillons constatés pour une architecturesaulrétage.

Le tableau 2.1 résume les résultats pour un angle a I'entréecdiulateur codé sur

16 bits, et pour des échantillons produits codés sur 16 gakeement.
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Architecture Cellules Fréquence d’échantillonnage
Théoriques Effectives Théorique Effective

(MSample/s)

ROM  com-| - 5543 - -

pressée

Interp. Li- | - 4502 - 31

néaire

Intervalles - 4302 - 36

Taylor - 3996 - 49

CORDIC 1té-| Negiit 230 %2 13

ratif

CORDIC (N+1)-Nee | 1430 f 101

Pipeline

CORDIC 2(n+1)-Neey | 980 f 110

avec nouveau

codage

CORDIC Pa-| 4 - %(n + 1) - | 4140 4. f 420

ralléle Neel

1 Nombre de cellules occupées par un étage CORDIC.
2 n étant la précision des échantillons produits, en bits.
3 4 est le degré de parallélisme choisi ici.

TAB. 2.1: Performances comparées des différentes archiscphour la modulation
QAM.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté plusieurs arcésgiarmettant de générer
un signal sinusoidal échantillonné dont 'amplitude, k¥gfience et la phase peuvent
étre contr6lées. En plus des architectures a base de ROMnzomttout ou une partie
des échantillons a produire, ou de celles qui reposent sufiltles ou des systémes
d’interpolation, une nouvelle architecture paralléldisdint un processeur CORDIC a
été présentée.

Ces architectures, exceptées celles basées sur des puws€O&DIC, utilisent des

éléments gu'il est difficile d’intégrer de facon satisfaitasur un circuit numérique, et
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a plus forte raison s'il est de type FPGA. Les ROM consommeatgrande quantité de
ressources, d’autant plus que la précision de la sinusaoathije est élevée. De plus,
afin de pouvoir gérer des fréquences d’échantillonnagemisgides supérieures, il est
nécessaire de paralléliser au maximum les architecturegmgues. Or la parallélisa-
tion d’architectures a base de ROM nécessite la duplicalgorelles-ci, mais la surface
occupée devient alors bien trop importante pour permetteeimplantation sur circuit
FPGA.

Les architectures de type CORDIC présentent au contraire adieelsgpossibilités
d’évolution. Ceci est particulierement vrai pour celledisdint le systéeme de recodage
de I'angle que nous avons introduit. En effet :

— il est aisé de produire une architecture de type pipeliflisart un processeur
CORDIC avec recodage de I'angle, ce qui permet de réduire Imicheritique
entre chaque étage du pipeline a celui d’'un simple addigonn

— les modifications de I'algorithme que nous avons préserméemettent de sim-
plifier le processeur CORDIC de fagon a diminuer la surface péeu

— a précision égale, un processeur ainsi modifié occupe bepunoins de surface
gu’une architecture a base de ROM équivalente, il peut dtmecd@pliqué pour

autoriser le traitement en paralléle de plusieurs échamnsil






Chapitre 3

Architectures pour la démodulation

numerique

OUT comme pour les modulateurs, les architectures numérigugsrient des
T avantages certains aux démodulateurs de signaux notardaresike cas de I'im-
plantation sur circuits de type FPGA. Les éléments foncigdé présents dans un dé-
modulateur sont du méme ordre de complexité que ceux qui aeemp un modulateur
et on retrouve, en particulier dans les architectures les gburamment utilisées, des
boucles a verrouillage de phase et des générateurs progitalesye sinusoides.

Dans l'optique de s’affranchir des algorithmes complex@srsuvant dans les ar-
chitectures de démodulation numeérique, les registres alafge a rétroaction linéaire,
ou LFSR, sont introduits. Leurs atouts pour le traitement de sigrsur architec-
ture FPGA sont particulierement importants. Leur utiisaten tant que compteurs
rapides est étudiée et une nouvelle méthode pour générlemiaat une paire comp-
teur/décompteur associés est proposée.

Ces registres sont ensuite utilisés au cceur de deux noueetiedectures, 'une

Linear Feedback Shift Register

73
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pour la démodulation de fréquence, l'autre pour la démditumade phase. Ces deux
systemes sont particulierement bien adaptés aux circuitgriques synchrones. lls

atteignent en particulier de trés bonnes performancegsuircuits FPGA.
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3.1 Registres a decalage a rétroaction linéaire

Dans cette section sont présentés les principes et lesrfarde mathématiques
d’une structure couramment utilisée dans les architestpeemettant le traitement de
codes correcteurs d’erreur [LIN83, BERL68], ou plus génénalet pour la production
de séquences pseudo-aléatoires [SCHO60, THOMO5]. Unregistécalage a rétroac-
tion linéaire — ou LFSRest un type de registre dont I'état des entrées ne dépend que

d’'une combinaison linéaire de I'état de ses cellules atéinsprécédent.

|
Cn—1 Cn—2 %CnB —Z%Cl

(a) «many-to-one»

JI N N C TN |
N = %_2 ( o ( 0

(b) «one-to-many>»

Fic. 3.1: Les deux architectures de LFSR.

Un registre est contrdlé par une horloge qui lui est extdda@s notre cas, il s'agira
de I'horloge systeme du circuit sur lequel cette architecast implantée. Ces registres
ont des propriétés particulierement intéressantes, quigtéent entre autre d’envisager
leur utilisation en tant que compteurs programmables. leesx dypes d’architectures
permettant de réaliser des LFSR sont présentées sur la 8duren choix judicieux
des coefficientqci}1<i<n €t {c }1<i<n permet d’obtenir de ces deux architectures un

comportement équivalent, mais I'architecture de la figufh st la plus adaptée a

2Linear Feedback Shift Register
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I'implantation sur circuit numérique [GOREOQ2]. Les détaitscernant ce dernier point

sont présentés dans la section 3.1.4.

Les LFSR peuvent étre utilisés pour des opérations de ddatay en tirant parti

de leurs propriétés de périodicité qui sont examinées @mrsactions suivantes.

3.1.1 Principe mathématique

L'ensemble des principes présentés dans cette sectiggentil’architecturenany-
to-onede la figure 3.1a car celle-ci permet une présentation piopleides équations.
Les propriétés énoncées dans ce paragraphe peuvent égakmnecappliquées a la

formeone-to-manyen utilisant les relations d’équivalence [GOREOQ2].

Le registre est initialisé avec la séquemge= (ro,r1,...,M_1)o. A chaque itération,
le contenu des cellules est décalé vers la droite, et cella dellule la plus a gauche,
rn_1, €st remplacé par une combinaison linéaire des contenusrtienes des cellules

du registre.

En conservant les notations présentées sur la figure 3.&at possible d'écrire
I'état Ry des cellules d'un LFSR aprésitérations en utilisant le systeme d’équations

récurrentes suivant :

Mee1i = ki1, pouri <0<n—-2
k+1i = Iki+1, P (3.1)

n—-1
Mk+10=2j=1Cjj.0

Ce systeme peut également étre représenté sous la formeietiat@quivalente :

Re1=T-Re (3.2)



3.1. REGISTRES A DECALAGE A RETROACTION LINEAIRE 77

k+1,0 1 c ... th2 Cha ko
Me+1,1 0O 0 ... 0 1 Mk,1
=1 : @ ... 5 : : . (3.3)
Mk+1,n-2 0O 0 ... 0 0 MNk,n—2
I Mk+1n-1 | I 01 .. O 0 1L Mk,n—1 |

Avec cette notation lelsitérations effectuées sur le vectdRy contenant les valeurs

initiales du LFSR se traduisent par I'opération matrieell

Rc=TX.Ry. (3.4)

3.1.2 Périodicité, polyndme minimal et polyndme primitif

Les vecteur®;, dans le cas d’'une implantation sur circuit numérique, peanleurs
valeurs dans le corps de Galdi& (2"), oun est la longueur du registre utilisé. Il s’agit
d’un corpsfini et les opérations récurrentes sur cet ensemble sont prexijLIDL86].

Plus particulierement I'opération réalisée par le LFSRpésibdique, et il existe par
conséquent une valear€ N telle queRy, = Ry, oum définit la période du LFSR.

Il est possible de garantir que cette période soit maxin&M{O60, LIN83, ALFK95].
A cet effet, on définit un polyndme(X) sur ce corps, appefiolyndme caractéristique

d'un LFSR de la fagon suivante :
n-1 _
P(X) = X"+ Z)Ci X' (3.5)
i=

Les caractéristiques de la séquefiBg ;>0 dépendent de celles &&X). En particu-
lier, la période de cette séquence est maximale dans le dasgtun polynéme primitif

surGF(2) [WATS62]. Cela signifie qué est de degré minimal (en I'occurrenoget
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qu’il est irréductible (il n’a aucun autre diviseur que litéhet lui-méme) [GOLO82].

La période maximale d’'une telle séquence vaut alors :

Mmax= 2" . (3.6)

Le plus petit polynéme caractéristique, et donc le plust pdtBR, permettant de
générer la suite dgR; }o<i<m peuvent étre calculés si au moimsléments; consécutifs
sont connus. Cette opération utilise un l'algorithme de Bamep - Massey [BERL68,
MASSG69] présenté dans la section suivante.

Dans le cas d’'un LFSR associé a un polynéme générateur nieinpaimitif, le
registre parcours, pendant 'ensemble des itérationsetin@e seule fois chacun des
éléments de I'espace vectoriglF(2") excepté I'élément nul. L'ordre de parcours ne

dépend que du polynéni&

3.1.3 Algorithme de Berlekamp-Massey

Afin de générer des registres LFSR capables de produire goersée de bits dé-
terminée, Berlekamp [BERL68] a mis au point un algorithme ttE@ermettant de
décoder les codes BCHMassey, dans [MASS69], a proposé une amélioration de cet
algorithme dans le contexte plus spécifique des codesiesai a démontré qu’il pou-
vait étre utilisé pour trouver le plus petit LFSR engendnamé suite linéaire donnée
{ri}o<i<n. Des améliorations de cet algorithmes peuvent étre treudées [ARNAO4].

A l'itération d’ordre j cet algorithme produit le polyndme caractéristique du LFSR
minimal permettant de générer Igpremiers élements de la sequedé;}. Il utilise

pour cela le polyndme déja calculé permettant de générgr-edspremiers éléments.

3Bose, Ray-Chaudhuri, Hocquenghem
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Cet algorithme produit a la demande un LFSR dont la sortieif@irearrespond au
mieux a I'application dans laquelle il est utilisé. Il estiplparticulierement utilisé dans
le logiciel développé pour la description automatique de axehitectures de démodu-

lation, afin de constituer des LFSR de périodicité donnée.

3.1.4 Architectures matérielles pour I'implantation de LFSR

Nous avons présenté sur la figure 3.1a I'une des architactuilesées pour I'im-
plantation matérielle de registres LFSR. Cette architeasteliteexterneou many-to-
one[GOREOQ2] puisque le fan-in de la fonction combinatoire deogttion peut étre de
1 anentrées en fonction de la complexité du polynéme caratitfres

Ceci pose des problémes dans le cas d’une optimisation ectinile, car les per-
formances d’'un tel systéme sont alors dépendantes du pob/générateuP(X). Sur
le FPGA utilisé pour nos implantations, chaque cellule dogi élémentaire est struc-
turée sous forme d’'un bloc combinatoire, comportant troigjoatre entrées associé a
un registre [ALFK95]. Les polynémes complexes risquentdiger plusieurs cellules
et les délais de routage entre ces cellules limitera la &é@cge de fonctionnement de
I'architecture globale, et a plus forte raison les perfamoes du systéme résultant.

Aussi, il est possible d’implanter la méme fonction séqigdiet que celle réalisée
par le LFSR de la figure 3.1a en utilisant une architecture famuelle la complexité
logique de la fonction combinatoire de rétroaction se teow@partie de facon équitable
entre toutes les cellules du registre. Cette architectuiditesnterneou one-to-manyet
est également présentée dans [GOREO02] et sur la figure 3.1b.

Le polynéme représentatif de I'état des cellules d’un tegide longueun, aprés
itérations, devient

n—-1

R(X) = j;r’,- > (3.7)
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Une transformation polynomiale simple permet de passemedieprésentation a
I'autre, de facon bijective [GOREO02], en écrivant
i = Cjp1-fo+rjs1, Sij<n-1, (3.8)
r_, = fro, Sinon
C’est ce type d’'implantation qui sera exclusivement chassirpa suite puisqu’il est

mieux adapté aux circuits FPGA.

3.1.5 Compteurs a base de LFSR

Les LFSR, de par leur structure a base de registres et dedordtigiques simples,
sont particulierement bien adaptés a une implantation B@A-[ALFK95], car leur
architecture est proche de la structure interne des cello¢ggques des FPGA présentés
dans 1.4 et [FLEXO3]. De plus, le fait qu’ils soient capaldesproduire des séquences
de longueur fixes et périodiques, comme cela a été démomnigglaaection 3.1.2, en

fait un choix pertinent pour une utilisation en tant quenpteurgSTAN97].

Comptage dans GF(2")
ordre pseudo-aléatoire

ck | LFSR @ 1

A4

,LUT Comptage dans GF(2"™)
Décodage ordonné

l

FIG. 3.2: Principe d’'un compteur basé sur un LFSR

L'organisation fonctionnelle de I'un de ces compteur esspntée sur la figure 3.2.
Il est composé de deux parties principales :

— un registre LFSR contrdlé par un polynéme primitif, de éegr
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— une ROM de décodage.

Le role de cette ROM est de permettre la conversion entrdriode parcours des élé-
ments deGF(2") et I'ordre «traditionnel» croissant utilisé dans les cosops clas-
sigues. La seule contrainte pour que ce compteur soit fumuodil est de choisir un état
initial Ry des cellules du registre différent de I'élément nul. Dansds contraire, le

contenu du registre n’évolue jamais.

Une architecture respectant ces criteres se comporte camrmempteur modulo
2" — 1. Ce compteur, si le LFSR utilisé est de tyipterng a I'avantage de ne pas pré-
senter de contraintes liées aux délais de propagation eesies affectant les compteurs

classiques.

3.1.6 Décompteur apparié

Selon le méme principe que les compteurs présentés danstiansprécédente,
jai mis au point a I'aide de LFSR des décompteurs ayant léiquéarité de passer
exactemenpar les mémes états logiques qu’un compteur donné mais aveens de

parcours inversé.

En I'occurrence, si un compteGf® passe par les états succesBisR;, Ry, .. .Ron_1
aprés avoir été initialisé avec la valdéry, le décompteu€® apparié comptera lui de la
facon suivante :

Ron_1, Ron_2, ... Ry, (3.9)

si ses cellules ont été initialisées avec la valeur 1.
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Pour un LFSR défini par la matridede I'équation 3.3, la matrice

0 0 1 0
0O O 0O 1

TO=1| (3.10)
1 0.. 0 0O
Ci1 C ... €1 1

est caractéristique du décompteur associé.

En effet, le produit d§ parT®© conduit a la matrice unité Par conséquent,© est
la matrice caractéristiqgue du LFSR décompteur apparié aa8R.compteur défini par
la matrice de I'équation 3.3.

Ce type de LFSR peut étre utilisé en complément des LFSR comnsppeésentés

plus haut.

3.1.7 Conclusion

Les registres a décalage a rétroaction linéaire permedteparticulier de rempla-
cer avantageusement les compteurs dans les architecturesiques dans lesquelles
ils sont utilisés. De plus, s’ils sont présents sous leunéxone-to-many», ils corres-
pondent trés bien a la structure interne des circuits FPGA@us intéressent ici.

La section suivante démontre l'intérét de leur utilisafaur les systemes de démo-

dulation de signaux numériqgues modulés en phase et en frégue

3.2 Application a la démodulation de fréquence

[ARNOO6]



3.2. APPLICATION A LA DEMODULATION DE FREQUENCE 83

On se propose d’'implanter les bases d'un systeme capabieitde tes signaux de

type M-FSK* a l'aide de registres

Les LFSR n’acceptent que des signaux de contrdle binaireke<>ignaux que nous
nous proposons de démoduler sont échantillonnés et qéantifi premiere étape avant
tout traitement est donc la conversion du signal modulé esigmal image présentant la
méme fréquence et la méme phase que le signal original, maid’dmplitude ne peut
prendre d’autres valeurs que 0 ou 1. En d’autres termesgditsie convertir le signal

modulé en un signal purement binaire.

Cette opération est effectuée a l'aide d’'un systéme de ddtede seuil intégré au
convertisseur analogique numérique présent en amont duitarumérique sur lequel

notre architecture est implantée.

Un signal modulé en fréequence répond a I'équation
S(k) = Acos(2mfy-t+ @), (3.11)

avecq-At <t < (q+ 1)At. Dans cette équatiofit est la durée d’un symbole FSkg,

le déphasage du signal &tla frequence du signal pour ce symbole.

Apres traitement par le systeme a détection de seulil, l@bkdgvient :

1, Si 5t (2MIT— @) <t < 51 ((2m+ 1)7T—
S’(l) _ 27'(fq ( (R)) — 27qu (( ) (R)) (312)
0, dans les autres cas,

oume Z.

Le résultat de cette transformation est présenté sur leefigy3r

4M-ary Frequency Shift KeyingCodage par Déplacement de Fréquence M-aire.
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St)

A A MDA
VI

FiG. 3.3: Normalisation d’'un signal M-FSK.

3.2.1 Architecture du démodulateur

ROM « Rg

{n

LFSRY s

i’n

set

S’ (i)

LFSR® ~

l

read

LUT :
Conversion f
GF(2™) E—

1

fréquence

FiG. 3.4: Architecture du démodulateur de fréquence a un étage.

L'architecture proposée pour le démodulateur est présesué la figure 3.4. Elle

est composée de quatre parties principales, la premiéné d@taregistre LFSR, noté

LFSR® y. Le polyndme générateur de ce registre est de deggéprend donc succes-

sivement toutes les valeurs d’'un sous group&éé2™) comportanty™2X éléments. I
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pourra donc passer pg®— 1 états différents, c’est a dird' 2 1 états dans le cas ou
le polynéme considéré est primitif. Le signal de comptageagime le LFSRy est le
signal a démoduler. Celui-ci est ndéi) sur la figure 3.4.

Le registre est associé a une petite ROM contenant I'étalides cellules, notR,.
Cette ROM est utilisée pour réinitialiser le LFSRa sa valeur d’origine. La taille en
bits de cette table est f.es, OU fres €St la résolution binaire du mot de fréquence. Cette
fonction est équivalente a la fonctioesetque I'on peut trouver sur certains compteurs
traditionnels.

Le couple formé par le LFSR et cette ROM permet de réaliser un comptage pro-
grammable dont la durée est fixée par un second compteurmté@sec un LFSR noté
LFSR® d. Le polyn6me générateur associé a ce second registre estjditket permet
de délimiter le temps de mesure de la fréquence. La durde wbtane mesure dépend
du nombred™a* d'états par lesquels le LFS&va passer pour effectuer un cycle com-
plet. En fonction de la nature du polynéme générateur de censel FSR,0M& peut
varier entre 1 et — 1. Par conséquent, la durée d’'une mesure bénéficie d'underan
amplitude de variation.

. 5 Fin de la mesure 5
LFSR® A R Ry R R

S’ (4)

5 pé é 5 d 5 5 pd 5 é é § pé é 5 é 5 5
LFSR® §|RS RS R RS RS RS RS RS RS R§)| RS RS RS RS RS RS RS RS

clk

FIG. 3.5: Exemple d’'une mesure de fréquence avec deux LFSR.

Une fois que le LFSK a effectué un cycle complet, la valeur présente dans le LFSR

y est lue puis est utilisée pour adresser Ubd qui contient une table de correspon-
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dance entre I'ensemble des valeurs possibles pour le SR fréquence associée.

Un exemple d’'une mesure est présenté sur la figure 3.5. détatleux LFSR y est
présentél FSRY y étant incrémenté sur les fronts montants du si§al etLFSR® &
sur ceux du signal d’horlogak. Rg et Rg correspondent a la valeur initiale des cellules
de LFSR® y et LFSR® & respectivemean’l’ et Rf a leur valeur aprés une itération,
etc...Dans cet exemple, la période de comptag® et fixée a 11 itérations, la mesure
prend donc fin une fois que les cellules de ce registre onhakevaleurR;1%. La LUT
de la figure 3.4 est ainsi adressée avec la vd%uat la valeur de la fréequence mesurée

résultante fournie par cette LUT ek /4.

La résolution fréquentielle de cette architecture dépend des deux paramgti&st
oM En particulier, la plus petite fréquence mesurable avesysegeme est telle que
le LFSRYy ne subit qu’un seul et unique décalage pendant toute la digrése mesure,

c’est-a-dire pendant un cycle completdle

Dans ce cas, la fréquence du signal d’enBg@e¢ est égale a

1 fok

fmin = To- Omax — gmax’

(3.13)

Tk correspondant a la période de I'horloge interne du circuih@rique sur laquelle
le démodulateur est implanté, &k sa fréquence. Avec ces notations, la durée d'une
mesure de fréquence est

Teik- 0™ (3.14)

De méme, la fréequence maximale qui peut-étre mesuree pararehitecture est
telle que le LFSRy passe par I'ensemble des états admissibles pour ce regisise

a dire y"® états distincts, pendant la durée d’'une medyfe 3™ Dans ce cas, la
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fréquence mesurée est égale a :

ymax ymax

fme = - gmax e

(3.15)

Dans tous les cas, la fréquence maximale admissible eneemérépeut excéder celle
de I'horloge interne du circuit numérique cible, puisquenBemble de l'architecture
fonctionne en modsynchroneni celle définie par le critere de Shannon [SHANA48]
présenté dans la section 1.2.1.

Il est possible d’augmenter l'intervalle de résolutiorginéntielle, en particulier en
augmentant la durée de mesure, et donc le paramé&f#& Mais dans ce cas, la fré-
guence maximale du signal admise en entrée de l'architestitrouve d’'autant plus
réduite qued™** est grand, comme le montre I'équation 3.15.

L'architecture proposée dans le paragraphe suivant gamelsa une version paral-
lele de celle exposée ici. Elle permet d’augmenter la lardeliintervalle dans lequel la
fréquence du signal d’entrée peut varier, sans pour autanimiaer la borne supérieure

de cette plage.

3.2.2 Architecture paralléle

La figure 3.6 présente une nouvelle architecture, qui erefi@lace d’'un seul LFSR
y permettant de mesurer la frequenceSiaitilise un banc d&N LFSR numérotés de
LFSR® yp aLFSR® y_1 Le LFSR de rang est piloté par un polynéme de degrné et
il peut prendre en toug, états distincts. Comme précédemmgnest maximal dans le
cas ou le polynéme caractéristique est minimal et prinitéins ce cag, = 2" — 1.

Le compteurLFSR® & n’est pas modifié, par contre la table LUT chargée de la

conversion entre les valeurs mesurées pan{ﬂﬁ@ogid\l et les valeurs de fréquences
0<j<yh
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ROM
T
{r3', R3?.... LFSRY 5
TN -1
.., R} }
’l/no e 00
%no set
S'(4)
LFSR® ~, read
{ny |
4 no no
%”1 set
S'(4) ©
read
LFSRY ~g LUT :
‘ Conversion 4f,
o 00 ni ni GIF(Q")
nN-—1 o
; fréquence
vl ]
S/(z’) N-—1 set
LFSRY yn_4 read
N -1
nN -1

FIG. 3.6: Architecture parallele du démodulateur de phase.

correspondantes se trouve agrandie. Elle comporte maimiten

N-1
2

LesN registres présentés dans cette architecture sont déékeaichultanément par
le signal d’entrée modulé et converti selon I'équation 33%). Les LFSRy; par-
courent pendant un cycle compi® yinax . yma gléments deéGF(2)) respective-
ment. En notanRiyj, I'état du registre d’ordrg apréd itérations, I'état{ R}; du systéme

composé de I'ensemble des registres aprés ces miéibdestions est représenté par le
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systeme :
( )

Yo
R (mod y7'®)

Y1
{R}i = N moayg | (3.17)

W-1
L R (mod yJ) )
Si les polyndmes générateurs des différents LFSR sontistaggacon a ce que les

{¥"®}o<i<n SoOient premiers entre eux, le systéme dans son ensemblpreedte un

nombre maximal d’états distincts égal a :
N—1
[max— l_!) ymax (3.18)
i=

La nouvelle fréequence maximale que cette architectureagsilie d’atteindre est
donc

rmax

(3.19)

L
max Tc|k 6max

Comme précédemment, pour respecter les limites de Shanrest récessaire que
Fmax/emax—1/2.

A condition de disposer de sérialiseurs/désérialiseymisies, cette architecture pa-
rallele peut étre transformée pour mesurer des fréquengesisures a la fréquence

d’horloge du systeme héte.

En effet, dans le cas ou les échantillons du signal d’entsaergpartis successive-
ment sur chacun des LFSR comme le présente la figure 3.7 gacinée «apparente»
gue chaque LFSR doit mesurer sera divisée par le nombre de LE&és. Sif est la
fréquence effective du sign&8(t) et f; la fréquence apparente mesurée [paBR" y;,

on aura :

N—-1
f— Z; fi. (3.20)
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S’ (i)
LFSRY ~, ;(T
S'(i+1) o
— LFSRY ~ ZT
;. o000
S(i+ N —1)
F @D ——>
LFSRY yN_1 N1

FIG. 3.7: Utilisation d’'un désérialiseur rapide.

Avec ce systéme, il est envisageable de mesurer des fréegieoovrant la plage

i-fc|k§f<l Vmax

. .f .
Omax =N Omax o

(3.21)

3.2.3 Implantation et résultats

140
Oscillatéur controlé Humériquemént —B—
e Compteurs classiques
130 N o, LFSR - un étage ---©---
[ Y LFSR - trois étages -
e ® .
120 | e Tl Tege
©
L] N

’I':T o a
= 110 ol :O\
[} i
g ° e .
g 100 S © o .
2 1 N
o} N\ & o
o 90 - N PRy
2 \ Y
kel A o @

80 |
g ~= A o,
g o
g Or I} Y
T \\ ©.. o

60 - %5\3

50

o ‘ ‘ ‘ R ‘ ‘

0 5 10 15 20 25 30 35 40

Précision binaire du mot de fréquence (bits)

FiG. 3.8: Fréquence d’échantillonnage pour différents typasctitectures de démo-
dulation de fréquence.

Le démodulateur de fréquence a été implanté sur un FPGA dd-tylpX10K200E,

et les résultats de la synthése sont présentés sur les fg)8r&s9 et 3.10. Pour fournir
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FiG. 3.9: Nombres de cellules logiques occupées en fonctioa desblution binaire.

des bases de comparaison, d’autres architectures de diatiaalde fréquence on éga-
lement été implantée sur le méme type de FPGA : une archiégotuformante utilisant
un générateur numérique de sinusoides [LEEO6], une actinieeutilisant des comp-

teurs «classiques» et nos deux architectures : & un «étagaraéiéle a trois «étages».

Le logiciel présenté dans la section 2.4.2 est utilisé péméger automatiquement
les descriptions VHDL adéquates et pour calculer le contwsiLUT de décodage.
Il utilise I'algorithme de Berlekamp-Massey pour calcules Iplus petits polynémes

caractéristiques permettant d’obtenir les compteursisequ

La figure 3.8 présente la frequence systeme maximale a&teantles différents sys-
téemes, lorsqu’on modifie la résolution en bit de la fréquemesurée. La fréquence
d’horloge maximale atteinte par les deux architecturessa ba LFSR reste supérieure
a celle atteinte par les autres architectures dans toutntang de précision binaire du
mot de fréquence. La structure simple des étages de mesageadb LFSR, proche

de celle des éléments logiques composant un FPGA, expkgumoinnes performances
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Fic. 3.10: Fréquence d’échantillonnage en fonction du nomkereeallules logiques
occupées.

obtenues. A partir d’une précision de 12 bits les mécanisieasropagation de rete-
nues utilisés dans les compteurs classiques commenceniter lde facon importante
la frequence d’horloge atteinte. Enfin, I'architecturdisaint un oscillateur contrélé nu-
mériqguement souffre des mémes contraintes que cellesypeésedans le chapitre 2 : le
nombre d’opérations arithmétiques complexes a effectuaraille des blocs combina-
toires nécessaires pour implanter ces opérations s’asentt avec la précision deman-

dée. La fréquence de fonctionnement du FPGA cible est doondmalne.

La figure 3.9 montre le nombre de cellules logiques élémegaionsommées par
les différentes architectures, en fonction de la précidiomot de fréequence. Les trois
architectures a base de compteurs (classiques ou basésssuWF8R) occupent un
nombre comparable de cellules logiques. L'architecturen &eul étage est bien sOr
avantagee par sa simplicité. Par contre, I'architectuitesartit un générateur de sinu-
soides est tres gourmande en ressources comparativermandialautres. La aussi, la

quantité et la taille des opérateurs arithmétiques usilssépliquent cette différence im-
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portante. Notre architecture parallele s’avere étre dfisaee que 'architecture simple
pour des précisions élevées (plus de 12 bits). Ceci s’expimgu le fait qu’elle utilise
trois registres de petite taille en lieu et place d’'un seakgegistre pour effectuer ses
mesures et I'implantation de ces trois petits registresaomme moins de ressources.
Enfin, la figure 3.10 la frequence maximale atteinte en fonddie la quantité de cel-
lules logiques occupées. Celle-ci est utilisée comme ibglicale performances pour les
architectures testées. Les deux architectures a base d@ &fSine progression pra-
tiguement linéaire et sont particulierement performatdesjue le nombre de cellules
occupées est supérieur a 1000. De méme, I'architecturdglanamontre son intérét en
présentant le meilleur rapport fréquence atteinte parad@pix nombre de cellules oc-
cupées, a partir de 1200 cellules utilisées environ, ce gfui@érent avec les résultats

de la figure 3.9.

3.3 Architecture pour la démodulation entierement
numerique de la phase

Sur le modele de I'architecture de démodulation de signatix3¥ présentée dans
la section précédente, on se propose de définir une nouvehigescture de mesure de
la phase d’un signal modulé selon une modulation de type M2PS

Un signal modulé M-PSK répond a I'’équation :
S(t) = Asin(2mf -t + @), (3.22)

avecq-At <t < (g+1)-At. Comme précédemmentf est la durée d’'un symbole M-

PSK etg, la phase associée a ce symbole.

SM-ary Phase Shift KeyingCodage M-aire par Déplacement de Phase
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Le signal d’entrée est tout d’abord converti en une formepmant binaire, qui auto-
rise un traitement simplifié sur un circuit numeérique a ladlopérations combinatoires
simples. La nouvelle équation définissant le sigs{al aprés échantillonnage, quantifi-

cation et cette derniére transformation est :

. 2KTT— @y (2k+1) -
1 sl 2t st< 2t

m(n) = (3.23)
0, dans les autres cas,

Apres transformatiomm(n) conserve la méme fréguence et les mémes phases que le

signal original avec la précision permise par la fréquenéeldntillonnage utilisée.

3.3.1 Architecture du démodulateur

Le démodulateur de phase utilise les mémes principes dejoade démodulateur
de fréquence présenté plus haut. Il utilise des registrédR_fonctionnant en mode
compteur ou décompteur pour mesurerdgularité du signalm(n) qu’il est chargé de
traiter. En d’autres termes un changement de phase surnad bigaire carré se traduira
par une rupture de la régularité des périodes pendant lbsgjleesignal est a I'état haut
et celles pendant lesquelles il est a I'état bas. Dans le’'nas@jnal ne subissant aucun
déphasage la durée de ces périodes doit étre identiqueatigu@ment identique du fait
des artefacts pouvant étre introduits par I'opération libéillonnage.

Cette différence est présentée sur la figure 3.11. Sur le cgramme 3.11al; =
T_ le signal conserve la méme phase sur toute la durée du gr@pheontre, sur la
figure 3.11b,T{ > T_ ce qui dénote un déphasafyg. Celui-ci peut-étre évalué de la

fagon suivante

Ap=2mf- (T, —T.) (3.24)

L'architecture proposée pour notre démodulateur de phstsprésentée sur la fi-
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:

(a) Signal non déphasé
1 T, .. T_ , T,

—
I —

(b) Signal avec un déphasage

FiG. 3.11: Durées des états haut et bas pour un signal non déghaseésignal avec un
déphasage.
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FIG. 3.12: Architecture du démodulateur de phase

gure 3.12. Ce démodulateur est composé principalement degegistres LFSR, notés
LFSR® 1,LFSR’ 2,LFSR° 1 etLFSR" 1.

LesLFSR® 1 etLF SR® 2 fonctionnent tous les deux en mode compteur, et partagent
le méme polyndme générateur. Par conséquent, leur cyclendgtage est identique. La

valeur initiale du contenu des cellules de ces deux LFSR®6&ERy, et la valeur aprés
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i itérationsR.

LesLFSR° 1 etLF SR 2 fonctionnent en mode décompteur. Comme dans le cas des
deux LFSR compteurs, ils sont identiques, et partagent leen@lyndme générateur.
De plus, ils sontappariésaux deux LFSR® 1 et® 2, ce qui signifie qu'a chaque
itération, leur contenu sera modifié d’'un factér; : si a l'itérationi, le contenu de

I'un de ces registres eR, il seraR,_1 aprés l'itération suivante.

— LeLFSR 1 fonctionne en tant que compteur synchrone. Il n’est inerééque
dans le cas oin(n) est a I'état logique 1. Dans ce cas, a chaque périgdale
I’horloge interne du circuit numérique sur lequel cettehitecture est implantée,
LFSR® 1 subit une itération. Sin(n) reste a I'état logique 1 pendakpériodes

d’horloge, le contenu de ce registre sera :

{LFSR® 1} = R.. (3.25)

Le contenu de ce registre est remis a sa valeur inifRglapres détection d’'un
front descendant dm(n). Ce LFSR permet donc de mesurer la durée pendant
laquellem(n) reste a I'état haut.

— Le LFSR® 2 a un comportement exactement similaire a cellld&R” 1. Sim-
plement, il est incrémenté lorsqu&n) est a un état logique bas, et est remis a
son état initiaRy lors de la détection d’un front montant d€n). A la différence
du premier compteur, celui-ci permet de mesurer la durée état logique bas
dem(n), et I'état de ses cellules pour un sigmain) ayant durék- Tk est noté
{LFSR? 1} =Ry

— Le LFSR’ 1 est sensible aux états logiques basnge), tout commeLFSR® 2.
Mais il s'agit d’'un décompteur, qui esstitialisé avec le contenu du registt& SR” 1

au moment ou le signah(n) passe de I'état haut a I'état bas. Par exemple, si
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LFSR® 1 contenait la valeuRy juste avant le front descendant dénotant pour
m(n) le passage de I'état haut a I'état bas et donc le début du g#agm par
LFSR® 2, ce dernier sera initialiséRy et prendra successivement les valeRys
Re1,....

— Le LFSR’ 2 est un décompteur dont le comportement est proche de celui d
LFSR® 1. Par contre il réagit aux états logiques hautsrge) en lieu et place
des états logiques bas et la valeur initiale de ses cellalgsspond a celle des

cellules deLFSR® 2 juste avant un front montant de(n).

3.3.2 Mesure du déphasage

Un déphasage est détecté si, avec I'une des deux paires geroeidécompteurs,
une irrégularité dans la durée des périodes a I'état haut'étaéibas du signai(n) est
constatée.

Pour le premier couple de compteurs/décompteurs, unedeédiem(n) commence
par un front montant indiquant le passage de ce signal & hétat. Cette période se
termine au front montant suivant. Si aucun déphasage nviete pendant un cycle de
comptage sur une période o€n) dont la durée est2k cycles :

— LFSR’ 1 compte ddR; aR¢ pendant la demi-période ati(n) est a I'état haut;

— LFSR’ 1 décompte d& a R, pendant la demi-période ati(n) est a I'état bas.

Iy a déphasage si le contenu HESR® 1 est différent dd&R; au moment du front
montant dem(n) marquant le début d’'une nouvelle période.

Le comportement de la seconde paire de compteur est symetiejcelui décrit ci-
dessus : pour cette paire, une périodende) est délimitée par deux fronts descendants
au lieu de deux fronts montants. La aussi, si le contenuFd&R” 2 n’est pas égal R,

a la fin d’'une période, un déphasage a été détecte.
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FiG. 3.13: Détection d'un déphasage - premier chronogramme

Les figures 3.13 a 3.15 présentent les trois cas de détectinméphasage.

Un exemple d’irrégularité ne pouvant étre détectée queganire de compteurs
(LFSR"1,LFSR’1) est présenté sur la figure 3.13. Au moment du second front mon-
tant dem(n) le contenu dd.FSR° 1 estR,, ce qui indique un déphasage. Le méme
déphasage est détecté par la paire de compteurs 1 au monfesritdnontant suivant :

il sera ignoré par la logique de décodage de I'architectugsgntée sur la figure 3.12.

Le déphasage présenté sur la figure 3.14 ne peut étre détexigaqla seconde
paire de compteurs, puisque la premiére ne percoit pagglitarité dans la succession
d’états hauts et bas aa(n). A I'instant du second front descendantrdé) le contenu
des cellules d&FSR” 2 estR, au lieu deR;. Un déphasage est donc détecté a ce
moment. Comme dans le cas précédent, la seconde détectio@rda dephasage est
ignorée par la logique de décodage.

Enfin, le déphasage présenté sur la figure 3.15 est détettBdbard par la seconde
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FIG. 3.14: Détection d’'un déphasage - second chronogramme

paire de compteurs/décompteurs, puis par la premiére. ¢t@rena seconde détection
n'est pas prise en compte par le décodeur.

Lorsqu’un déphasage est détecté le contenu des celluleE 8B 1 et LFSR® 2
constituant les «restes» du décomptage permettent dderdiealéphasage da(n), a
I'aide de I'équation 3.24. Ce déphasage dépend encore dégagince du signah(n),
mais celle-ci peut-étre évaluée a I'aide de l'architectizalémodulation de fréquence
présentée dans la section précédente utilisée conjointeawec les valeurs de «restes»
pour évaluer le déphasage hén). Cette conversion finale est effectuée par une LUT

contenant la table de conversion entre les couples de gdlgur ) et la phasep.
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FIG. 3.15: Détection d’'un déphasage - troisieme chronogramme



3.3. ARCHITECTURE POUR LA DEMODULATION ENTIEREMENT
NUMERIQUE DE LA PHASE 101

3.3.3 Implantation et résultats

Les résultats de I'implantation de 'architecture de déoiation de phase sur un
FPGA FLEX10K200E sont présentés dans cette section. Itsceomparés avec les per-
formances d’autres architectures numériques de demartufatesentes dans la littéra-
ture en particulier celles de [SAMU90, HENT93, PRIYO03], qtilisent un oscillateur
contrélé numériquement pour supprimer la fréquence psetdu signal modulé, et celle
présentée dans [XUEO5] qui utilise un systéme de sur-éidioantge.
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FiG. 3.16: Fréquence de fonctionnement maximale pour diftétypes d’architectures
de démodulation de phase.

La figure 3.16 présente la fréquence maximale de fonctioenemu circuit, en
fonction de la précision souhaitée pour la mesure de la phadee architecture a base
de LFSR permet d’obtenir une fréquence supérieure aux detwesaarchitectures tes-
tées au dela d’'une précision de 8 bits. L'écart entre lesteathres s’agrandit au fur et
a mesure que la précision requise augmente. L'architeétiiase d’oscillateur nume-
rique présente de bonnes performance pour les précisiténgeures a 12 bits, mais sa

fréquence de fonctionnement chute rapidement pour lesspyas de plus de 16 bits.
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FIG. 3.17: Nombres de cellules logiques occupées.

La figure 3.17 compare le nombre de cellules logiques ocaup@eles trois archi-

tectures. L'architecture a base de LFSR voit sa consommatiogresser linéairement

avec la précision du mot de phase. La vitesse d’accroisdatuerombre de cellules oc-

cupées est pratiquement identique a celle de I'architecttilisant un oscillateur local,

pour les précisions inférieure a 12 bits. Par contre, auakelEb bits, seule I'architecture

a base de LFSR présente encore une consommation raisorqélgermet d’envisager

une parallélisation éventuelle en multipliant les étagesalcul.

Enfin, la figure 3.18 présente l'efficacité des difféerentehidectures, en termes de

fréquence en fonction de la surface. L'architecture a badd-&R reste la plus efficace :

elle permet d’assurer une fréquence d’horloge supériedi@aViHz, avec moins de

2000 cellules logiques consommeées, pour une phase poulemjuaqu’a 16 bits de

précision.
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FiG. 3.18: Fréquence d’horloge maximale atteinte en fonctiomombre de cellules
logiques occupées.
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux nouvelleseatcings de démodulation
numeérique de signaux modulés en fréquence ou en phaseutlint toutes deux des
compteurs efficaces, basés sur des registres LFSR, dont émslion et le polyndme
caractéristique permettent de contrdler la durée du cayapta

Un démodulateur de fréquence utilisant des LFSR a été détrimplanté sur
FPGA. Il présente la particularité d’effectuer une mesurecte de la fréquence, plutot
gue d'utiliser une boucle de synchronisation. Ses perfoo@s permettent d’envisager
son utilisation sous forme paralléle dans une architedtave-débit.

Une méthode pour créer un décompteur apparié a un comptané doété propo-
sée et mise en application pour réaliser une architecturelpaémodulation de phase,
utilisant quatre LFSR compteurs/décompteurs. Cette aathite, tout comme son ho-
mologue pour la démodulation de fréquence, atteint de®peances meilleures que
les architectures existantes et occupe un nombre restieicllules logiques.

Les LFSR sont des systemes particulierement bien adapgstautture interne
des cellules logiques élémentaires de processeurs FPGAutiksation dans ces deux
architectures de démodulation a permis d’obtenir de bopedsrmances sur ce type de
circuit, ce qui démontre l'intérét d’'une méthodologie daaeption prenant en compte

trés en amont la technologie cible.






Conclusion géneérale

ESsystémes numériques présentent de nombreux avantagds dansaine de la
L transmission de I'information. Plus particulieremens, ¢&rcuits reconfigurables
de type FPGA sont séduisants, par leur faible codt, leurs possibilitésaution im-
portantes et leur intérét économique pour les productiansetite série. lls permettent
de plus de passer directement de I'étape de prototypagéapd'ée produit fini. Mais
le domaine des transmissions est dominé par les archiégscaumalogiques, en particu-
lier en ce qui concerne les couches les plus basses desqiestogui sont chargées de
produire le signal a transmettre sur le médium. Car ces caudoat les plus crtiques
sont celles chargées de la modulation ou de la démodulaté&ressitent des circuits
capables de produire des signaux dont la fréquence peurdrelusieurs giga hertz.
Les fréquences de fonctionnement des circuits numériguesheones restant encore
trés inférieures a celles des systemes analogiques dediéscombler en partie cette
différence, il est nécessaire de concevoir de nouveauxitigees permettant le trai-
tement en parallele des signaux numériques. Une simplepioaition en numérique
des algorithmes utilisés dans le domaine analogique ne pafia atteindre les per-
formances requises par les protocoles haut-débit, cag tatisposition introduit des
chemins critiques difficiles a réduire, et des fonctiort@alidont la parallélisation est

ardue.

SField-Programmable Gate Array

107
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La nouvelle méthodologie de conception que j'ai décritesdamémoire s’efforce
de s’affranchir des difficultés posées par le passage duideraaalogique au domaine
numérique. Elle propose de nouvelles architectures tsadtdirectement les fonction-
nalités nécessaires a la modulation et la démodulatiorgdagk en algorithmes adaptés
aux circuits numeriques, et aux FPGA en particulier.

Notre modulateur QAN utilisant en son cceur un algorithme de type CORDIC
modifié et parallélisé, a été décrit en VHDL et implanté suciucuit FPGA en utilisant
cette nouvelle méthodologie de conception. Ses perforesasunt jusqu’a huit fois su-
périeures a celles des architectures analogiques direntdransposées en numerique.
Notre démodulateur de phase qui utilise plusieurs bancegistres de type LFSR
atteint des performances du méme ordre de grandeur.

Ces deux systémes ont été congus de fagcon a tirer au mieuxdpddi structure
interne spécifique des circuits FPGA de type FLEX10K200Eesguels ils sont im-
plantés. En conséquence, le circuit peut fonctionner anéagiénce d’horloge qui s’ap-
proche de la fréquence maximale de 250 MHz donnée par lerootestr. De plus,
les algorithmes sont fortement paralléles, et permettent dl’atteindre une cadence
de traitement des données binaires pouvant atteindreedfioiria fréquence d’horloge

effective.

Des travaux restent a effectuer sur ces architectures, tioydi@r pour étudier et
prendre en compte différents points qui n'ont pas encorg &b®rdés dans ce ma-

nuscrit. Des paramétres comme la consommation n'ont paanéigsés mais restent

’Quadrature Amplitude Modulation
8COordinate Rotation Dlgital Computer
9Linear Feedback Shift Register
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primordiaux pour pouvoir intégrer ces algorithmes sur desésnes embarqués. En-
fin, nous nous sommes focalisés plus sur le type de modulatisar les algorithmes
numériques capables de résoudre les problémes d'imptantdiun modulateur sur
FPGA que sur les protocoles réseaux existants. Une pracitape de cette étude doit
prendre en compte plus précisément les spécifications descptes courants, comme
par exemple la distorsion en phase ou en amplitude autgmdele signal produit. Il
est déja possible d’agir sur ces parameétres, en changepriftandeur des pipelines
utilisés dans l'architecture CORDIC du modulateur, ou suofeggleur des registres
utilisés dans le démodulateur.

Le projet peut-étre avantageusement étendu pour perrfetestion en ligne, sans
nécessiter de reprogrammation, de protocoles utilisargiguirs types de modulation
pour s’adapter par exemple a la qualité de la ligne de trasssam. Dans I'état actuel de
notre architecture, il n’est pas possible, sans réécricede VHDL associé au modula-
teur ou au démodulateur, de traiter simultanément ces typsgnaux différents, bien
que le logiciel de génération automatique de code simplit@dement cette étape. A
plus forte raison, les différents blocs fonctionnels déddi peuvent étre intégrés dans
une bibliothéque de fonctions élémentaires pour le tradtdrbas-niveau du signal dans
le domaine des transmissions numériques. Cette intégrdibpermettre a terme d'in-
clure les architectures pour la modulation et la démodaadians un processeur réseau

complet.

En conclusion, nous avons démontré dans ce mémoire la ld&sae I'implanta-
tion numérique d’algorithmes de traitement du signal s&si pour les transmissions a

haut débit, en nous focalisant plus particulierement ssiétapes de modulation et de
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démodulation. Nous avons développé une méthodologie deeption différente, qui
permet de transcrire les fonctions composant ces étapdgaitlanes optimisés pour
une implantation sur un circuit numérique de type FPGA,gtlgue de reproduire les
algorithmes existants dans le monde analogique. Nous @avopssé des pistes d’amé-
lioration pour permettre d’étendre cette méthodologiesaypietocoles plus complexes,
et d’intégrer les blocs fonctionnels congus ici dans le eqdlus global d’un processeur

réseau.
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Résumeé

Ce mémoire porte sur I'adaptation au domaine tout numérique des techniquesidiation
et de démodulation utilisées pour les transmissions de données dans leslpsotte commu-
nications modernes. Le passage au «tout numérigue» provoque desnarohangements, a la
fois dans la méthodologie de conception, et dans les méthodes d’'adaptdiafgdrithmes a
I'architecture. En effet, la conversion des techniques analogiquegreérigue s'avére générer
de nombreuses contraintes qui brident les performances du systéartiame\ussi, ce travail
définit de nouveaux algorithmes, qui s’affranchissent des striscaomplexes présentant des
chemins critiques difficiles a réduire, telles les boucles de rétroaction uesrgautilisées dans
les architectures analogiques et qui ne sont pas toujours adaptéesnapasants numériques.
L'architecture détaillée d’'un modulateur de phase et d’'amplitude, et celle démodulateur
associé sont présentées et implantées sur un circuit FPGA. Leunsmpanices peuvent étre su-
périeures d’'un facteur 8 a celles obtenues par simple transpositionctiéiectures analogiques
existantes sur un circuit numérique. Elles présentent en outre, desbcaypacités d’évolution.
En effet, la structure paralléle de ces architectures permet d’atteindi&bitrde données éleve,
et leur conception modulaire permet de les réutiliser par blocs dans le dadr@rocesseur
réseau complet.

Mots-clés : Architectures numériques haut débit, modulation et dénodulation totale-
ment numériques, CORDIC, modélisation RTL, applications télécom.

Abstract

The aim of this thesis is to adapt the modulation and demodulation techniqueis nsed-
ern data transmission protocols so that they could be used in a purely digitadrenent. The
main issues are important modifications that must be incorporated to the desimdoiegy and
the methods of implementing algorithms in hardware. This is because the an&bodjgéal
conversion usually imposes several constraints that worsen perfogroftie resulting system.
In this work are proposed new algorithms that allow to avoid using feedbagis that usually
appear in purely analogue architectures, and which are not suitald&yfal implementations.
The detailed architectures for a phase and amplitude modulator and forrteepmnding de-
modulator are presented and implemented on FPGA. These new digital ciiguitgcantly
outperform their existing digital counterparts which could be obtained by sianpdogue to
digital conversion. They also show good scalability. In particular, thellghistructure of these
architectures enables to achieve high-throughput, whereas their modsign éllows to reuse
some blocks directly in a complete network processor.

Keywords: High-throughput digital architectures, all-digital modu lation and demodu-
lation, CORDIC, RTL modelisation, telecommunication applications.





