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Résumé

La majorité des réseaux locaux sans fil actuels et les futurs réseaux mobiles de 3G avancée et
4G font appel a de la transmission multi-porteuse OFDM, reposant elle-méme sur un traitement
numérique par transformée de Fourier rapide (TFR). Ces systémes devraient couvrir des bandes
passantes de I’ordre de quelques dizaines voire centaines de MHz.

Cette thése a pour but d’étudier les architectures de circuits intégrés pour le traitement numé-
rique de 'OFDM avancé, trés haut débit et multi-standard. Ces architectures visent & développer
a la fois des puissances de calculs plus élevées pour répondre aux exigences de débit, ainsi que
des capacités de reconfiguration pour des applications multi-standard. De plus, ces architectures
doivent respecter une contrainte de consommation réduite du fait de I’environnement embarqué
des terminaux mobiles.

En termes de solutions avancées, nous considérons deux schémas différents de la modulation
OFDM, 'OFDM/QAM et TOFDM/OQAM. Ce dernier nécessite en pratique un filtre polyphase
de mise en forme, qui se concrétise dans notre étude par la fonction IOTA. Nous considérons
aussi les dispositifs de mise en ceuvre de type SISO et MIMO.

Une analyse comparative des différentes algorithmes et architectures de la TFR a permis de
déterminer la meilleure approche nous permettant d’obtenir une bonne adéquation algorithme
architecture. Cette solution intégre aussi le filtrage de mise en forme par la fonction IOTA.
Ainsi, nous proposons une architecture & base de mémoires utilisant un multiplexage temporel
des opérations sur une matrice de calcul a gros grain optimisée pour le traitement de la TFR
et le filtrage de mise en forme. Cette approche temporelle permet une réalisation de modulation
OFDM avancée pour des valeurs du parameétre N, le nombre de sous-porteuses de la modulation,
allant de 64 & 8192 et du paramétre L, la longueur de troncature pour le filtrage, égal &4 2, 4 et 8.
L’architecture de la matrice applique le méme traitement sur deux ou quatre flux d’échantillons
différents, pour les modes MIMO 2x2 et 4x4 respectivement. Nous proposons aussi une stratégie
pour la gestion des mémoires. Elle consiste en la mise en ceuvre de bancs de mémoires permettant
d’obtenir des tailles variables et de désactiver les mémoires non nécessaires. Le calcul en virgule
fixe induit sur les données des effets inévitables de troncature et d’arrondi qui se traduisent par du
bruit de calcul. Ainsi, nous proposons une étude de quantification des données de ’architecture
proposée.

Afin de valider le bon fonctionnement et la faisabilité de ’architecture, nous proposons un
prototypage sur FPGA et une synthése physique d'un circuit ASIC (layout) en technologie CMOS
submicronique de 65 nm. Les performances obtenues permettent d’envisager 'utilisation de cette

architecture pour couvrir les différentes normes a base de la modulation OFDM.

Mots clés : Modulation OFDM, QAM, OQAM, IOTA, MIMO, TFR, filtre polyphase, ar-
chitecture de circuit intégré, haut-débit, reconfiguration, basse consommation, FPGA, synthése
physique ASIC.
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Abstract

Title : Reconfigurable, high throughput and low power VLSI architecture for
advanced OFDM digital processing

Most current wireless LANs and future Beyond 3G and 4G mobile networks involve the multi-
carrier OFDM transmission, based itself on the digital processing of the fast Fourier transform.
These systems should cover bandwidths in the order of several tens or even hundreds of MHz.

The aim of this thesis was to study the architectures of integrated circuit for a high speed
and multi-standard OFDM digital processing. These architectures require both higher speed
processing to meet the required throughput, and reconfiguration for multi-standard applications.
Moreover, these architectures should meet the requirement of reduced power consumption due
to the embedded environment of mobile terminals.

In terms of advanced solutions, one considers two different OFDM modulation patterns,
the OFDM/ QAM and OFDM/OQAM. This latter requires a pulse shaping polyphase filter
implemented in our study on the IOTA prototype function. One considers also SISO/MIMO
functionalities.

A comparative analysis of various FFT algorithms and architectures has led to identify the
best approach which gives a good algorithm architecture adequation. This solution also incorpo-
rates the pulse shaping filter, more precisely implementing the IOTA function. One has therefore
proposed a memory-based architecture using a time multiplexed operations on a coarse grained
matrix optimized for the treatment of the FFT and of the pulse shaping filtering. This time
approach allows a realization of advanced OFDM modulation for values of the parameter N,
the number of subcarrier, from 64 to 8192 and the parameter L, the truncation length for pulse
shaping filter, equal to 2, 4 and 8. The architecture of the matrix applies the same treatment on
two or four streams of different samples, for modes MIMO 2x2 and 4x4 respectively. A strategy
to manage memories has also been proposed. It is based on a memory banks approach to obtain
various memory sizes and to enable the turn off the unnecessary memories.

A first FPGA prototyping and an ASIC layout design have validated the functioning and
the feasibility of the architecture. The FPGA prototyping platform used was the ML402 from
Xilinx incorporating the FPGA XC4VSX35 from the Virtex-4 family. The ASIC layout design
has been done using the submicronic 65 nm CMOS technology from STMicroelectronics. The
performances obtained out of this architecture makes it a good candidate to cover the different
standards based on OFDM modulation.

Key words : OFDM modulation, QAM, OQAM, IOTA, MIMO, FFT, polyphase filter, VLSI
architecture, high-throughput, reconfiguration, low power, FPGA, ASIC layout.
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Introduction

Contexte de la thése

Le monde des télécommunications a connu des avancées spectaculaires ces derniéres décen-
nies. Le développement de 'informatique a permis la numeérisation de 'information, permettant
la transmission des données de différentes natures, voix, images, vidéo, internet, etc. La pénétra-
tion des circuits intégrés, toujours plus performants, dans les techniques de télécommunications
a rendu possible la réalisation de modulations de plus en plus complexes. L’apparition de la
téléphonie mobile commerciale et plus récemment des réseaux d’accés sans fil large bande tel que
le WIFT (wireless Fidelity) ou le Wimax( Worldwide interoperability for microwave access) [1-3],
a accru l'intérét pour des nouvelles techniques de transmission de I'information efficaces sur des

canaux hertziens.

La transmission de 'information par les ondes électromagnétiques dans l’air a le désavantage
de subir I'influence du milieu de propagation. Les obstacles tels que les immeubles, les voitures,
et bien sir la topographie du milieu absorbent et réfléchissent une certaine proportion des ondes
radio. La canal de propagation radio est alors caractérisé par trois phénomenes physiques qui
perturbent la nature du signal d’information, & savoir 'atténuation du signal avec la distance
parcourue, l'effet de masque (shadowing), et I’évanouissement multi-trajets (fading). De plus,
dans le cas d’une mobilité des usagers, des perturbations peuvent dégrader les performances
du lien radio suite & l'effet Doppler. Ces distortions du signal dans le canal de propagation
radio mobile doivent alors étre compensées par diverses techniques, dont des modulations plus

avancées, dans le but de récupérer efficacement 'information.

Une des modulations les plus utilisées dans les systémes de communication sans fil et qui fait
Pobjet de cette étude, est le multiplexage par répartition en fréquences orthogonales ( Orthogonal
Frequency Division Multiplexing, OFDM) |4], aussi appelée DMT (Discrete Multi Tone) dans le
cas des communications filaires [5]. L’OFDM, systéme de modulation multi-porteuses, est trés
répandu, que ce soit dans la diffusion numérique terrestre (DVB-T /H, Digital Video Broadcasting
- Terrestrial/Handheld) [6-9], VADSL (Asymmetric Digital Subscriber Line) [10], le WIFI et

récemment le Wimax pour l'acces large bande sur quelque dizaines de kilométres.

La modulation OFDM couplée avec la technologie multi-antenne MIMO (Multiple-Input
Multiple-Output) [11-13] a aussi été retenue pour la prochaine évolution des systémes de commu-
nications mobile de 3¢™€ génération [14-18]. Connue sous le nom de 3GPP-LTE (Third Genera-
tion Partnership Project - Long Term Ewvolution), cette nouvelle évolution des systémes UMTS
(Universal Mobile Telecommunications System) vise & accroitre 'efficacité spectrale et la capa-
cité radio, réduire la latence et les frais d’exploitation des opérateurs et, a terme, fournir aux

utilisateurs finaux de nouveaux services haut débit mobiles & haute performance. Elle a pour

1
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objectif d’atteindre des débits de données supérieurs & 100 Mbits/s en liaison descendante et 50

Mbits/s en liaison ascendante.

Le systéme de communication utilisant la modulation OFDM et caractérisé par le plus grand
débit est la technologie Ultra Large Bande (UWB, Ultra WideBand) du consortium Wimedia
[19-23|, aussi identifiée sous le nom MB-OFDM (Multiband-OFDM). Elle nécessite un débit de
480 Mbits/s pour les communications machine & machine a trés courte distance (Universal Serial
Bus (USB) sans fil).

La synthése du signal OFDM est typiquement réalisée en utilisant la transformée de Fourier
inverse dans laquelle les symboles modulants sont des symboles complexes QAM (Quadrature
amplitude modulation) qui modulent chaque porteuse. Les normes de communications actuelles
a base de la modulation OFDM utilisent une fonction de mise en forme du signal émis de
type rectangulaire afin de limiter la durée d’'un symbole OFDM dans le temps. Elles sont aussi
caractérisées par 'insertion d’un intervalle de garde ou préfixe cyclique pour chaque symbole
OFDM pour s’affranchir des interférences inter-symboles. Ce schéma de modulation est connu
sous le nom de OFDM/QAM ou encore CP-OFDM (Cycle Prefiz-OFDM) [24-27|.

Un schéma particulier de la modulation OFDM, 'TOFDM/OQAM (pour Offset QAM) pré-
sente des caractéristiques intéressantes a exploiter dans le cadre de communications radio-mobiles
[28]. Ainsi, associée a une mise en forme du signal de type IOTA (Isotropic Orthogonal Trans-
form Algorithm) [29], TOFDM/OQAM présente de meilleures caractéristiques de localisation en
temps et en fréequence que 'OFDM/QAM. En outre, cette version ne nécessite pas d’insertion

d’intervalle de garde offrant ainsi une meilleur efficacité spectrale.

On assiste aussi & une convergence des différents réseaux de communications mobiles et sans
fil large bande [30,31]. L’utilisateur a alors la possibilité de se connecter a des réseaux d’acces
différents avec le méme terminal. Ceci impose une nécessité de reconfiguration des ressources
matérielles afin de réaliser les différents schémas de modulation & base de la technique OFDM.
En effet, les parameétres du schéma de modulation OFDM, tels que le nombre de porteuses mo-

dulées ou encore le débit de transmission, sont propres a chaque standard de communication.

Objectif de la thése

Cette thése a pour but d’étudier les architectures de circuits intégrés pour le traitement nu-
mérique de 'OFDM avancé, trés haut débit et multi-standard. Ces architectures nécessitent a la
fois des puissances de calculs plus élevées pour répondre au débit exigé, ainsi que des capacités
de reconfiguration pour des applications multi-standard. Elles doivent pouvoir réaliser plusieurs
modulations en paralléle pour les systémes MIMO. De plus, ces architectures doivent étre ca-
ractérisées par une consommation réduite du fait de I'environnement embarqué des terminaux

mobiles.
En régle générale, les architectures VLSI (Very-Large-Scale Integration) des modulateurs
OFDM sont dédiées a une application spécifique. Ceci permet d’optimiser les ressources (mé-

moires, opérateurs arithmétiques, puissance, etc.) disponibles dans le circuit.
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Dans une perspective de développement & long terme, et d’anticipation de futures normes a
trés large bande, les recherches menées tenteront de déterminer la bande passante que pourrait
couvrir un modulateur OFDM avancé, réalisant soit le schéma OFDM/QAM ou OQAM, dans
un contexte multi-standard, trés haut débit et basse consommation. On cherchera & déterminer

les limites technologiques pour sa réalisation et les solutions envisageables.

Contribution de la thése

La transformée de Fourier et le filtrage par la fonction prototype sont les principales étapes
de la modulation OFDM avancée. Il existe plusieurs algorithmes réalisant la transformée de
Fourier. Ces algorithmes de transformée de Fourier rapide (TFR) sont une succession d’opérations
arithmétiques structurées, chacun utilisant des approches différentes et possédant des avantages
et des inconvénients. Ils n’offrent pas tous les mémes performances. La premiére contribution
a consisté a répertorier un ensemble fini d’algorithmes, & déterminer leurs performances, et a

réaliser un choix d’algorithme pour la TFR.

Chaque algorithme peut étre implémenté de facons différentes selon le type d’architecture
utilisée. Ces algorithmes donnent des performances différentes pour chaque type d’implémen-
tation. Ainsi, un algorithme peut étre trés performant arithmétiquement parlant, et offrir des
performances inférieures en termes de débit et de consommation lorsqu’il est réalisé suivant une
architecture donnée. Une bonne adéquation algorithme-architecture permet de tirer parti des
performances arithmétiques de ’algorithme et des performances en débit et en consommation de
I’architecture. La deuxiéme contribution a été de déterminer quels types d’architectures sont les
plus adéquates pour notre classe d’algorithme en tenant compte des fortes contraintes de débit,

de reconfiguration et de consommation.

Le filtrage de mise en forme par la fonction prototype IOTA est un algorithme assez complexe
et a déja fait 'objet d’une optimisation algorithmique et architecturale dans le cadre de la thése
de doctorat de Mr. Jalali [32]. Toutefois, les contraintes de haut débit et de basse consommation
influencent encore une fois cette architecture. Méme s’il s’agit de deux processus différents et
successifs, une conception optimisée ne peut se faire en considérant la transformée de Fourier
et le filtrage séparément. Une étude globale du modulateur est a 'origine de la troisieme et
principale contribution qui a permis I’émergence d’une architecture prometteuse et innovante

offrant un bon compromis entre flexibilité, consommation et haut débit.

Cette architecture intégre plusieurs solutions proposées pour répondre au cahier de charge du
modulateur OFDM avancé. Ainsi, on propose une solution intégrant le systéme MIMO et permet-
tant a architecture d’effectuer jusqu’a quatre modulations OFDM/QAM ou OFDM/OQAM en
paralléle. L’architecture comprend une matrice de calcul a gros grain flexible permettant d’exécu-
ter soit 'algorithme de la TFR ou celui du filtrage. Finalement, une organisation mémoires basse
consommation, scalable selon les parameétres de la modulation, est proposée pour les mémoires

des échantillons, des coefficients de la TFR et ceux de la fonction IOTA.
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Plan et organisation du manuscrit

Le reste du manuscrit de la thése est divisé en trois parties retragant de fagon logique les
travaux menés pendant la thése. Nous commencons, dans la premiére partie, par présenter 1’état
de P’art sur les architectures OFDM avancées. Elle est composée de trois chapitres. Le premier
chapitre introduit la problématique traitée dans le cadre de cette thése. Le deuxiéme chapitre
présente les algorithmes et les architectures conventionnelles utilisés dans un modulateur OFDM
avancé. Ainsi, nous analysons les différentes algorithmes de la TFR ainsi que les différentes
architectures pour les mettre en oeuvre. Nous avons fait de méme pour le filtrage de mise en
forme. Le troisiéme chapitre présente la meilleure approche de conception offrant un bon compro-
mis entre capacité de traitement, surface et puissance consommée pour un modulateur OFDM
avancé multi-standard et haut débit. Les conclusions tirées de ce chapitre nous ont amenés &

I’architecture proposée.

La deuxiéme partie présentant la conception de I’architecture proposée est divisée en cinqg cha-
pitres. Le premier chapitre constituant cette partie présente ’approche systéme de 'architecture
pour une bonne compréhension de son fonctionnement. Les trois chapitres suivants présentent
les différentes facettes constituant cette architecture, & savoir la matrice de calcul, la stratégie
mémoire et le controle de I'architecture. Enfin, le dernier chapitre de la deuxiéme partie présente

I’étude de quantification des données de ’architecture proposée.

La derniére partie présente les résultats d’implémentation et d’expérimentation de 1’architec-
ture proposée. Cette partie est composée de deux chapitres, le premier concerne le prototypage
FPGA (Flield Programmable Gate Array) et le deuxiéme la syntheése physique (layout) du circuit
ASIC (Application Specific Integrated Circuit). Ces travaux ont été réalisés entre autres par trois
stagiaires [33-35|.

Pour finir, nous concluons le présent document par une discussion sur l’architecture proposée

et par la proposition des perspectives.

Brevet, communications et publications

Les recherches menées ont abouti & un dépot de brevet international numéro FR2008/050703
(du 18.04.2008) de I’architecture proposée par France Telecom R&D.

Cette theése a aussi fait 'objet des trois conférences internationales suivantes :

— C. Sahnine, N. Zergainoh, D. Callonnec, F. Pétrot, "Efficient Design Approach and Ad-
vanced Architectures for Universal OFDM Systems", PhD research in Microelectronics and
Electronics conference (PRIME 2007), Conference proceedings, p 33-36 Bordeaux, France,
2-5 Juillet, 2007.

— C. Sahnine, N. Zergainoh, D. Callonnec, F. Pétrot, " Towards a High- Throughput and Low
Power Reconfigurable Architecture of Advanced OFDM Modulator for Software-Defined Ra-
dio Systems", Midwest Symposium on Circuits and Systems (MWSCAS 2007), Conference
proceedings, 50th IEEE International Midwest Symposium on, p 1205-1208 Montréal, Ca-
nada, 5-8 Aott, 2007.

— C. Sahnine, J.-P. Javaudin, G. Degoulet, B. Jahan, "OFDM/OQAM Transceiver Imple-
mentation", Design and Architectures for Signal and Image Processing (DASIP 2007),



Introduction 5

Grenoble, France, 27-29 Novembre, 2007.

Deux articles de revues ont été soumis et sont en attente de réponse :

— C. Sahnine, N. Zergainoh, D. Callonnec, F. Pétrot, " Configurable VLSI Architecture for
Multi-Mode Advanced OFDM/OQAM Modulation", soumis a IEEE Transactions on Very
Large Scale Integration (VLSI) Systems.

— C. Sahnine, N. Zergainoh, D. Callonnec, F. Pétrot, " Transformées de Fourier Rapides pour
les modulations OFDM : Etat de l’art et avancées FFT for OFDM modulation : State of

the Art and Beyond", soumis a Technique et Science Informatiques (TSI) .



Premiére partie

Etat de D’art sur les architectures
OFDM avancées



CHAPITRE ]_

PROBLEMATIQUE

Les systémes et les normes de communications & base de la modulation OFDM sont de plus
en plus nombreux. La figure 1.1 ci-dessous illustre ’augmentation de la mobilité des utilisateurs
versus la montée en débit pour plusieurs systémes de communications a base de la modulation

OFDM.

Future 4G Complexité de conception élevée

ugmentation du débit

DVB-H WIMAX mobile Augmentation

de la mobilité

Mobilité de I'usager

10 54 75 100 480 600 Mbit/s

FIGURE 1.1 — Débit versus mobilité : zone d’opération de différents systémes de communication
OFDM sans fils

La croissance de ces deux parameétres, débit et mobilité, crée des obstacles a la réalisation
d’interfaces radios optimisées. La complexité des algorithmes utilisés dans le traitement du si-
gnal augmente avec ’augmentation des contraintes. Dans le but de réaliser ces algorithmes, il
est nécessaire de concevoir des circuits toujours plus complexes et toujours plus performants. La
figurel.2 illustre I’écart entre la complexité des algorithmes et les performances actuelles des pro-
cesseurs génériques (GPP : General-Purpose Processor) et des processeurs dédiés au traitement
du signal (DSP : Digital Signal Processor). Pour combler cet écart, il est nécessaire d’utiliser des

circuits trés hautes performances, dédiés a la réalisation de ces algorithmes complexes.

On note sur la figure 1.2, que les prochaines générations de systémes de communications
mobiles, 3G et 4G, ainsi que la radio logicielle (SDR : Software Defined Radio) se situent dans
cette zone de haute complexité algorithmique. Le concept de radio logicielle est de concevoir
des radios flexibles, capables de s’adapter aux différents standards en téléchargeant un simple

logiciel [37-41]. Pour atteindre cet objectif, les architectures des futurs terminaux mobiles de-
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“Source: Jan Rabasy, BWRG

FIGURE 1.2 — Prévision de la complexité algorithmique et des performances des processeurs [36]

vront étre reconfigurables, flexibles, programmables, & trés forte capacité de calcul, trés basse

consommation, et & faible cotit.

Le tableau 1.1 présente les différentes normes OFDM visées. Dans notre étude, nous consi-
dérons particuliérement la version avancée de la modulation OFDM, POFDM/OQAM. Cette
version n’est pas encore utilisée commercialement mais elle est candidate aux futurs normes de
communications mobiles et large bande. Le tableau 1.1 extrapole les paramétres systéme hypo-
thétiques dans le cas de 'TOFDM/OQAM. Nous verrons dans le chapitre suivant que le schéma
OFDM/OQAM nécessite une génération d'un symbole OFDM en un laps de temps deux fois
plus court que 'OFDM/QAM pour obtenir le méme débit symbole. Ce schéma de modulation

induit aussi une complexité accrue due au filtrage supplémentaire par la fonction IOTA.

En résumé, notre modulateur doit étre capable de réaliser une TFR de 64 & 8192 points avec
la contrainte de 'UWB qui est de réaliser une TFR a 128 points en 242 ns pour la modulation
OFDM/QAM. Dans le cas de 'OFDM/OQAM, le traitement de la TFR de 128 points et le
filtrage de mise en forme doivent étre réalisés en 121 ns. Il doit pourvoir aussi réaliser plusieurs

modulations en paralléle pour la technique MIMO.

Toutefois, notre objectif est beaucoup plus général. Méme si nous considérons ces normes
comme références pour notre modulateur, le principal objectif reste de concevoir un modulateur
OFDM avancé basse consommation pour n’importe quel nombre de porteuses puissance de 2 et
pour la plus grande largeur de bande possible. Il s’agit d’une anticipation de futures normes de

communication a base de la technique de transmission OFDM dans le cadre de la radio logicielle.

Une conception basse consommation peut se faire a toutes les couches de conception d’un
systéme intégré sur puce (SOC : System On Chip). La figure 1.3 illustre les différentes couches
de conception d’un SOC [42]. Des efforts d’optimisation peuvent étre entrepris & chacune de ces

couches pour obtenir des gains en consommation plus importants.

Au niveau systémes, des gains peuvent étre obtenus en réalisant un meilleur partitionnement
matériel /logiciel, en mettant hors tension certaines parties du circuit, en utilisant du clock gating,

etc. Au niveau algorithmes, il est possible d’exploiter la régularité de I'algorithme, tirer profit
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TABLE 1.1 — Parameétres systéme pour plusieurs normes OFDM/QAM et extrapolation hypo-
thétique pour 'OFDM/OQAM, pour un méme débit symbole

Largeur Espace Période
de inter- d’un symbole 7o*
Norme bande N porteuses (us) MIMO
(MHz) (KHz) OFDM
QAM OQAM
Extrapolation
hypothétique
125 | 128
2,5 256
3GPP-LTE ) 512 15 102,4 51,2 Oui
10 1024
20 2048
WIFI 20 64 | 3125 3.2 1,6 Oui
125 | 128
Wimax Mobile o 512 10.94 91,4 45,7 Oui
10 1024 ’ ’
20 2048
2048 4,464 224 112
DVB-H 8 4096 2,232 448 224 Non
8192 1,116 896 448
UWB MB-OFDM 5928 128 4125 0,242 0,121 Non

*Le temps symbole est calculé sans l'intervalle de garde pour la modulation OFDM/QAM

de la localité des données, utiliser des représentations des données plus efficaces, etc. Au niveau
architectures, on peut augmenter les opérations concurrentes grace au parallélisme et au pipeline,
diminuer la fréquence d’exécution et la tension d’alimentation.

Les deux derniers niveaux font plus références aux technologies de fabrications des transistors.
Au niveau circuit, on peut jouer sur la taille des transistors, utiliser des portes logiques plus
performantes, etc. Au niveau technologie, on peut faire varier la tension seuil V;; ou encore

utiliser des technologies SOI (Silicon-On-Insulator ou silicium sur isolant).

Notre domaine de conception se situe au niveau algorithmes et architectures. Comme on le

constate dans la figure 1.3, des optimisations importantes peuvent étre obtenues.

Gain en
consommation:
Systémes
0
Algorithmes 30-95%
Architectures 10-90%
Circuits 15%

TeMgies 30-50%

FIGURE 1.3 — Gain en consommation & différentes couches de conception d'un SOC [42]
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Les objectifs de haut débit, de basse consommation et de reconfigurabilité imposent des
restrictions & la fois contraignantes et opposées. En effet, ’objectif de haut débit aura tendance &
augmenter les ressources arithmétiques et donc la puissance consommeée. Il en est de méme pour
la reconfigurabilité qui engendre des ressources supplémentaires. La problématique de cette thése
est donc de trouver une certaine cohérence des solutions résolvant chacune de ces contraintes.
Ainsi, les questions et les obstacles que nous tenterons de lever dans cette étude se présentent

comme suit :

Quels types d’algorithmes peuvent étre utilisés pour diminuer la complexité de la transformée de
Fourier, le cceur de la modulation OFDM ? Quel est le degré de régularité de ces algorithmes?

Cette régularité peut-elle avantager une reconfiguration pour de nouveaux paramétres de la
TFR?

Quels types d’architectures peuvent satisfaire les contraintes de haut débit et de reconfigura-
bilité 7 Quel est le degré d’adéquation entres ces architectures et les algorithmes utilisés? Ces
mémes architectures permettent-telles de limiter la consommation et la taille du circuit ? Le
cas échéant, quelle innovation est nécessaire pour résoudre ces problémes, d’autant plus que la
modulation OFDM avancée nécessite en plus de la TFR, un filtrage supplémentaire ? Quel est

I'impact de la reconfiguration ?



CHAPITRE 2

ALGORITHMES ET ARCHITECTURES D’UN
MODULATEUR OFDM AVANCE

La modulation OFDM revient a répartir les informations a transmettre sur un grand nombre
de porteuses orthogonales en paralléle, individuellement modulées a bas débit, grace a une trans-

formée de Fourier inverse [4,43-47|. L’expression du signal OFDM transmis est :

+oo 2M-1 ' )
sorpm = D>, Y anme?mg (t — nrp) 72! (2.1)

n=—oo0 m=0

Ou @y, représente Uinformation envoyée sur la me™Me porteuse du né™€ symbole, 2M (= N) est
le nombre des sous-porteuses, vg l'espace inter-porteuse et 79 la durée d’un symbole OFDM. Le
terme g (t — n7y) représente la fonction prototype de mise en forme temporelle du signal décalée

dans le temps tous les nry.

Dans notre étude, nous considérons deux schémas de modulations particuliers, 'OFDM/
QAM et 'OFDM/OQAM. Dans la prochaine section 2.1, nous présentons la structure d’un mo-
dulateur pour les deux schémas de modulation. Les deux sections suivantes, 2.2 et 2.3, présentent
respectivement les algorithmes et les architectures de TFR. Finalement, la derniére section 2.4
présente l'algorithme de mise en forme IOTA pour le schéma OFDM/OQAM ainsi que 1’archi-

tecture de mise en ceuvre.

2.1 Structure d’un modulateur OFDM avancé

La figure 2.1 illustre une chaine de communication simplifiée d’un systéme sans fil en émission-
réception. A D’émission, les données sont codées par le bloc Codage source afin d’enlever la
redondance d’information et ainsi diminuer la quantitié de données a transmettre. Le bloc Couche
MAC ou couche de liaison de données (medium access control) organise les données en trames
et permet entre autre de partager les ressources radios entre les différents utilisateurs dans le cas
des réseaux mobiles et locaux sans fil. Par la suite, une stratégie de codage est appliquée par le
bloc Codage canal dans le but de rendre plus robuste la transmission & travers le canal. Le bloc
modulateur permet de représenter I'information binaire & transmettre sous une forme physique.
Dans le cas de la modulation OFDM, le train binaire a I’entrée module les différentes porteuses
du signal a transmettre. Le bloc CNA convertit le signal numérique en un signal analogique.
Finalement, le bloc Front-End amplifie le signal et le transpose & la bonne fréquence d’émission.

Le récepteur reprend le chemin inverse. Cette thése se concentre sur la bloc modulateur.

11
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Module antenne
concerné
données | Codage | Couche .| Codage _ - _ | Front- I
source MAC canal Modulateur CNA End
, décodage Couche Décoodage Front-
données & g , ‘ j
1 source | MAC - canal - Démodulateur |« CAN |« End

FIGURE 2.1 — Chaine de transmission /réception

2.1.1 Schéma OFDM/QAM

Pour ce schéma de modulation [4,43,48,49]|, le déphasage avant modulation par les informa-
tions a,,, de chaque sous-porteuse par rapport aux sous-porteuses adjacentes en temps et en

fréquence est nul. Ainsi, on a 0, , = 0 pour ’équation 2.1. On obtient alors pour la modulation
OFDM/QAM :

400 2M-1
s(t)orpm/Qam = Z Z an,mg (t — TLTOOFDM/QAM> ef2mmuot (2.2)

n=—oo m=0

1

Ou ay,m est complexe et l'espace inter-porteuse vg est ——————.
OoFDM/QAM

d’un symbole OFDM/QAM.

T0orparjgan €St la durée

La fonction prototype de mise en forme g(t) correspond a la fonction rectangle et de ce fait
aucun filtrage n’est nécessaire. Cette fonction est caractérisée par une orthogonalité complexe. Les
porteuses sont par conséquent modulées par des données complexes obtenues aprés modulation
en quadrature QAM (en général les constellations utilisées vont du BPSK au 64-QAM). De plus,
en présence d’un canal multi-trajet, des versions décalées du symbole n s’additionnent entre
elles, créant de U'interférence inter-symbole (IST : Inter-Symbole Interference) entre les symboles
OFDM/QAM. Pour absorber ce retard, on insére un préfixe cyclique ou intervalle de garde. Le

débit utile est réduit dans les mémes proportions.

La figure 2.2 illustre les étapes d’une modulation OFDM/QAM. Les données a 'entrée su-
bissent une modulation QAM. Les symboles QAM qui en sont issus sont mappés sur un bloc de

N points pour réaliser une TFR & N points. L’intervalle de garde est inséré par la suite.

Modules concernés

N
e

Train binaire “Mapping”
—

_| insertion du Vers le
QAM

préfixe CNA

TFR inverse

I

v
Série/Paralléle
£

-

Paralléle/Série

FIGURE 2.2 — Schéma classique du modulateur OFDM/QAM

La figure 2.3 illustre le principe de la modulation OFDM avec un schéma QAM. On y trouve
la représentation temporelle avec 'intervalle de garde ainsi que son équivalence dans le domaine

fréquentiel, soit la superposition de N fonctions sinus cardinal espacées de fagon orthogonale tous
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les vg. Lors de la démodulation d’une des sous-porteuses, la condition d’orthogonalité nous per-
met de récupérer toute I'information de la sous-bande sans interférer avec les données adjacentes.
Toutefois, la modulation OFDM/QAM est trés sensible & la désynchronisation de fréquence du
démodulateur par rapport a celle du modulateur ce qui a pour conséquence qu’une partie de
I’énergie de la bande adjacente est récupérée. Le spectre fréquentiel de la fonction prototype
utilisée (sinus cardinal), a des lobes secondaires relativement larges, et une mauvaise localisation
fréquentielle due a la décroissance lente de la fonction. Ceci entraine donc, en cas de désynchro-
nisation, des interférences entre porteuses (ICI : Inter-Carrier Interference). Afin d’éliminer les

différentes sources d’interférences, ISI et ICI, le schéma OFDM/OQAM a été proposé.

Largeur de bande

TFR

Sous-
porteuses
Intervalles

de garde

AR R
b o —
b = —

Symboles

Fréquence

Temps

FIGURE 2.3 — Principe de la modulation OFDM, plan temps-fréquence du schéma OFDM/QAM
[50]

2.1.2 Schéma OFDM/OQAM

Le schéma OFDM/OQAM utilise une fonction de mise en forme possédant une meilleure
localisation en temps et en fréquence. Toutefois, cette bonne localisation & la fois en temps
et en fréquence ne peut étre obtenue que pour des fonctions possédant une orthogonalité réelle
[28,29,32,51-59]. De ce fait, les symboles complexes a, ,, de la version QAM doivent étre séparés
en deux symboles réels, un pour la partie réelle et 'autre pour la partie imaginaire. Chacune de
ces deux données réelles module une porteuse & des instants séparés par la moitié de la durée
symbole OFDM/QAM (2
obtenir le méme débit symbole utile, deux symboles OFDM/OQAM doivent étre envoyés au lieu

= TOOFDM/QAM)J d’ou l'origine du offset. Par conséquent, pour

d’un symbole OFDM/QAM. Pour de plus amples explications sur les conditions d’orthogonalité
du schéma OFDM/OQAM, le lecteur peut se référer a 'annexe A.

Dans la modulation OFDM/OQAM, les sous-porteuses sont espacées de vg = (ré-

2100 am
seau de densité 2). La figure 2.4, donne une comparaison du plan temps-fréquence du schéma
OFDM/QAM et du schéma OFDM/OQAM. On constate que ce plan temps-fréquence est deux

fois plus dense pour 'OFDM/OQAM que pour 'OFDM/QAM.
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Symbole OFDM/QAM

A complexe

Symbole OFDM/OQAM
© Partie réelle
X Partic imaginaire

FIGURE 2.4 — Plan temps-fréquence du schéma OFDM/QAM et OFDM/OQAM [60]

Dans ce schéma OQAM, 6, ,, = (n+m) 7, les différentes porteuses adjacentes sont donc
déphasées de 5 en temps et en fréquence. L’équation 2.1 devient dans le cas de la modulation

OFDM/OQAM :

+oo 2M-1
S(t)OFDM/OQAM = Z Z an,min+m9 <t - nTOoFDM/OQAM) eJ2mment (2‘3)

n=—00 m=0

La fonction prototype g(t) utilisée correspond a la fonction IOTA (t) [29, 32,49, 56, 61-64].
Cette bonne localisation en temps et en fréquence de la fonction IOTA illustrée a la figure 2.5
nous permet de nous affranchir de U'intervalle de garde indispensable en OFDM/QAM. La figure
2.6 est une comparaison du spectre de la fonction IOTA avec le spectre de la fonction fenétre
rectangle. On remarque que 'atténuation de la fonction IOTA est plus prononcée que celle de
la fonction rectangle, d’environ 20 dB de plus dés le premier lobe. De plus, la fonction IOTA a
une atténuation plus continue et constante. Ainsi son influence sera beaucoup moindre sur les
symboles OFDM adjacents.

La figure 2.7 illustre les étapes d'une modulation OFDM/OQAM. Aprés la modulation QAM,

M est

les données complexes sont séparées en deux données réelles. Une multiplication par ¢"
réalisée par la suite. Ceci permet d’obtenir des échantillons complexes purement réels ou purement
imaginaires assurant un déphasage de 5 en temps et en fréquence de chaque porteuse garantissant
ainsi une orthogonalité compléte des sous porteuses. Finalement, une TFR est réalisée suivie par
le filtrage polyphase de mise en forme par la fonction IOTA. On note sur la figure 2.7 que
pour N = 2M points & l'entrée de la TFR, seulement M points sont émis & la sortie du filtrage
polyphase. Ainsi, comparativement au modulateur OFDM/QAM, le modulateur OFDM/OQAM
doit opérer a une fréquence deux fois plus rapide aprés la décomposition des données complexes
en deux données réelles pour avoir le méme débit de transmission. Cette différence s’explique par

la densité de 2 du plan temps-fréquence OFDM/OQAM.

Dans notre étude, nous ne considérons que les blocs encadrés aux figures 2.2 et 2.7, soit la
TFR et le filtrage polyphase.
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Train binaire
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Modules concernés
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FIGURE 2.7 — Schéma classique du modulateur OFDM/OQAM
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Il existe une alternative a la génération d’un signal OFDM/OQAM, autre que celle présentée
jusqu’ici. En effet, il est possible d’utiliser des bancs de filtre en transmission, appelés aussi
transmultiplexeur, afin d’effectuer un multiplexage des données en un seul signal [28, 65-67].
Cette approche agit sur la partie réelle, et le signal OFDM obtenu est réel. Elle permet de
diminuer la complexité arithmétique en utilisant entre autre une TFR réelle au lieu d’'une TFR
complexe, ceci afin d’éliminer les opérations redondantes. Toutefois, cette approche n’a pas été
retenue dans notre cas puisque nous cherchions aussi a réaliser une TFR complexe pour le schéma
de modulation QAM.

2.2 Performances des algorithmes de la TFR

2.2.1 Bréve introduction aux algorithmes de la TFR

La transformée de Fourier rapide est une facon trés efficace de calculer la transformée de
Fourier discréte (TFD). Le terme TFR ne désigne pas une nouvelle transformée, ni un algorithme,
mais un ensemble d’algorithmes qui permettent d’accélérer le traitement de la TFD [68-77|. Soit
I’équation de la TFD :

N-1
X(k) =) a(n)Wx" (2.4)
n=>0
et son inverse :
1 N-1
z(n) = N X(k:)W]g"k (2.5)
k=0

avec les facteurs de rotations Wy = efj%r, 0<n<N-1,0<kE<K-1.

Les vecteurs z(n), représentant les échantillons temporels, et X (k), sa transformée dans
le domaine fréquentiel, sont unidimensionnels, respectivement de taille N x 1 et K x 1 avec
K = N. L’idée de ’approche divide-and-conquer & la base des algorithmes de la TFR, consiste &
représenter ces vecteurs sur 2 dimensions (cas du radix-2, radix-4, radix-8, etc.) ou plus (cas du
radix-2! ou radix-4).

Pour chaque algorithme, il existe deux versions duales et de méme complexité, & savoir 'entre-
lacement en fréquence (Decimation-In-Frequency DIF') et 'entrelacement en temps (Decimation-
In-Time DIT). Dans la version DIF, les échantillons d’entrées z(n) sont lus dans 1’ordre naturel
et les échantillons X (k) sont obtenus dans lordre bit reversed. Dans la version DIT, c¢’est 'in-
verse. Dans cette étude, nous considérons la version DIF (I’étude peut facilement étre étendue
a la version DIT). La décomposition de la TFD pour l'obtention de différentes algorithmes de

TFR est présentée a ’annexe B.

Pour une TFD a N points puissance de 2 (2, 4, 8, etc.), il existe au moins un facteur commun
entre N1 et Na, avec N = Nj X Ny =171 X % Selon les valeurs de Ny et Na, on obtient plusieurs
variantes appelées algorithmes radiz-r (base-r). La valeur de r est le nombre de points de la
plus petite TFR effectuée, appelée opérateur papillon (de l’anglais Butterfly), pour réaliser une
TFR compléte & N points. Ceci permet de diminuer la complexité arithmétique (nombre de
multiplications/additions) de la TFD & N points de N? a N log, N.

La figure 2.8 illustre le schéma de base d’un papillon radix-r. Dans la suite de ce document,

on identifie par croisillon la partie du papillon réalisant les additions complexes des modules
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papillons radix-r présentés & I’annexe B. Le papillon englobe donc la partie croisillon et les

multiplications complexes selon 1’algorithme utilisé.

croisillon

chemins de
données

FIGURE 2.8 — Papillon radix-r

Un des algorithmes le plus utilisé est la TFR radix-2, qui est I'algorithme de Cooley et Tukey
proprement dit [68]. Il transforme le calcul d’'une TFD de N points en un certain nombre de
calculs de TFD de 2 points. Cet algorithme est caractérisé par un flot de données régulier facilitant
son intégration dans un circuit intégré dédié. Toutefois, du point vue complexité arithmétique,
I’algorithme radix-2 n’est pas le plus performant. La section suivante présente une comparaison

de la complexité arithmétique pour différents algorithmes.

2.2.2 Complexité arithmétique des algorithmes de TFR

Le nombre de multiplications/additions réelles nécessaires pour réaliser une TFR a N points
dépend de la capacité de l'algorithme & générer des coefficients de rotation triviaux au lieu de
valeurs complexes non triviales. Par coefficients triviaux on entend des facteurs ayant la valeur
41 ou £j, qui correspondent aux multiples de W]]VV/ % Dans ce cas, il s’agit simplement d’une
permutation des valeurs réelles et imaginaires. Un gain supplémentaire en terme de multiplica-
tions triviales est obtenu en considérant les multiplications par les facteurs de rotation multiple
impaire de W]]\\,[/ 8 = g —J g Dans ce cas, la partie réelle et imaginaire du facteur de rota-
tion sont les mémes, nous permettant de diviser par deux le nombre de multiplications réelles

nécessaires.

La complexité arithmétique est la méme peu importe ’entrelacement utilisé, en temps ou
en fréquence. En effet, dans les deux cas nous avons log, N étages chacun ayant N/r modules
papillons. Dans cette étude, nous considérons les multiplieurs complexes classiques constitués de
4 multiplications réelles et 2 additions réelles (qu’on désignera par 4M2A) et des multiplieurs
basse consommation nécessitant seulement 3 multiplieurs réels mais au prix d’un additionneur
réel supplémentaire (qu’on désignera par 3M3A). Les tableaux 2.1 et 2.2 illustrent les expres-
sions mathématiques de la complexité arithmétique pour les différents algorithmes présentés et
le type de multiplieur complexe utilisé. Les tableaux 2.3 et 2.4 donnent le nombre de multiplica-

tions/additions non triviales pour différentes valeurs de N.

L’algorithme split-radix offre les meilleurs performances en termes d’opérations arithmé-
tiques, suivi par le radix-2% et le radix-22. Selon [78,79], la complexité arithmétique des di-
verses versions de ’algorithme split-radix est la méme (nombre d’additions réelles additionnées

aux multiplications réelles) quelle que soit la combinaison radix-2" /2" utilisées. Ainsi, des al-
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TABLE 2.1 — Complexité arithmétique des algorithmes pour un multiplieur 4M2A

Algorithmes g de mul.t. .réelles i d’add.- r.éelles
non triviales non triviales
radix-2 2N logy N — TN + 12 3N logy N — 3N + 4
radix-4 et 22 3V logy N — 5N + 8 HN Jogy N — 28X 4+ &
radix-8 et 2° Plog, N — 3 4+ 0 33N logy N — 57N + 2
split-radix | ¥ logy N — 338 + 2 ( e 46| 8N log2 — 168 _ 2 ( sV o

TABLE 2.2 — Complexité arithmétique des algorithmes pour un multiplieur SM3A

f d’add. réelles

f de mult. réelles
non triviales

Algorithmes .
non triviales
radix-2 3N logy, N — 5N +8 ™logy, N —5N +8
radix-4 et 22 9N log, N 43N T 16 258N log, N 43N n 136
radix-8 et 2 25N logy N — 3?‘135 i 188 Jogy N — 25N +4
split-radix N logy N — 3N +4 3N logy N — 3N +4

TABLE 2.3 — Nombre de multiplications/additions non triviales pour un multiplieur 4M2A

Radix-2 Radix-4 (et 2?) || Radix-8 (et 23) Split-radix
N Mult. Add. Mult. Add. Mult. | Add. Mult. Add.
4 0 16 0 16 0 16
8 4 52 4 52 4 52
16 28 148 24 144 24 144
32 108 388 84 372
64 332 964 264 920 248 928 248 912
128 908 2308 660 2164
256 2316 5380 1800 5080 1656 5008
512 5644 12292 3992 | 11632 3988 11380
1024 13324 | 27652 10248 | 25944 9336 25488
2048 30732 | 61444 21396 | 56436
4096 69644 | 135172 || 53256 | 126296 || 48280 | 126832 || 48248 | 123792
8192 || 155660 | 294916 107412 | 269428
16384 || 344076 | 638980 || 262152 | 595288 236664 | 582544
TABLE 2.4 — Nombre de multiplications/additions non triviales pour un multiplieur 3M3A
Radix-2 Radix-4 (et 2%) || Radix-8 (et 2%) Split-radix
N Mult. Add. Mult. Add. Mult. | Add. Mult. Add.
4 0 16 0 16 0 16
8 4 52 4 52 4 52
16 24 152 20 148 20 148
32 88 408 68 388
64 264 1032 208 976 204 972 196 964
128 712 2504 516 2308
256 1800 5896 1392 5488 1284 5380
512 4360 13576 3204 | 12420 3076 12292
1024 10248 | 30728 7856 28336 7172 27652
2048 23560 | 68616 16388 | 61444
4096 53256 | 151560 || 40624 | 138928 || 38404 | 136708 || 36868 | 135172
8192 || 118792 | 331784 81924 | 294916
16384 || 262152 | 720904 || 199344 | 658096 180228 | 638980
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gorithmes split-radix utilisant des combinaisons de radix-2/4, radix-2/8, radix-2/16, ou encore
radix-2/32, auront tous la méme complexité en termes d’additions et multiplications. Finalement,
il a été démontré [73] que peu importe I’amélioration obtenue par un algorithme radix-p?, 1’al-
gorithme radix-p/p? donnera de meilleurs résultats qu'un algorithme radix-p ou méme radix-p?.

Par exemple I’algorithme radix-4/16 aura de meilleures performances que le radix-16.

Toutefois, 1'utilisation d’algorithmes de plus hauts degrés augmente la complexité d’inté-
gration dans un circuit dédié. Méme si le nombre d’additions et de multiplications réelles non
triviales offre un excellent indice sur l'efficacité d’un algorithme, I'intégration matérielle tient
compte d’autres critéres de performances, qui sont la régularité de I’algorithme ainsi que la com-
plexité de réalisation et de controle de I’architecture. Les gains obtenus par la diminution de
multiplications/additions peuvent parfois étre perdus par la complexité de controle induite et du
surplus d’interconnexion. D’ou l'intérét des algorithmes radix-2°. Ces derniers offrent une plus
grande régularité architecturale pour une réalisation matérielle par rapport au radix-8 ou 4 et
encore plus par rapport au split-radix. La classe d’algorithme radix-2¢ offre la possibilité d’at-
teindre presque les performances du split-radix, et de garder la régularité du radix-2. En effet,
selon la valeur de 4 (2 & 4), on aura soit le méme nombre de multiplications et d’additions réelles
que le radix-4 (cas pour ¢ = 2), ou que le radix-8 (cas pour 7 =3), soit on se rapprochera des
performances du split-radix (cas pour i = 4) et cela en gardant toujours la méme architecture

réguliére du radix-2 (N.B. : le radix-2 est un cas particulier du radix-2° pour i = 1).

Les figures 2.9, 2.10 et 2.11 illustrent les flots de données pour les algorithmes radix-2, radix-
22 et radix-23 respectivement. On constate le méme flot de données pour les trois algorithmes. I1
est composé de log, N étages chacun constitué de % modules papillons de base (croisillon radix-
2). Seuls les emplacements des multiplications complexes et les valeurs des facteurs de rotation
W sont différents.

Comme on ’a mentionné a 'annexe B, les algorithmes radix-2! ne peuvent étre utilisés que
pour des tailles de TFR N puissance de 2°. De ce fait, dans le cas du radix-22 et pour N puissance
de 2 seulement, il est nécessaire d’utiliser en premier le radix-2 sur un étage afin de décomposer
la TFR & N points en 2 sous TFRs de % puissance de 4. Pour le radix-2 et une valeur de
logy N modulo 3 égale & 1, la décomposition commence aussi par un étage radix-2 suivi par le
radix-23. Pour uqgne valeur de log, N modulo 3 égale & 2, la décomposition commence par un
étage radix-22 (équivalent & deux étages radix-2). Cette association de plusieurs radix afin de

réaliser toutes les tailles de TFR puissance de 2 est connu sous le nom d’algorithme mized-radiz.



Chapitre 2 : Algorithmes et architectures d’un modulateur OFDM avancé 20

x(1)0 ® O e X (4)

Multiplication ~ X(2)° > © © W O OX(2)
complexe x(3)0 ““ O O OO0 O OX(6)
—\g— x(4)o “‘%p O oX(1)

x(5)o OO0 O O O 0X(5)

AN B mellinge:

x(7)o O—>—»0 OO O oX(7)

Etage 0 E;g/e 1 Etage 2

FiGURE 2.9 - TFR a N = 8 points utilisant le radix-2. N.B : les valeurs de W* correspondent a
Wy

x(0)o O O

x(l)o O O

x(2)a o o

X O O ‘ O

XE:; ‘ O O “" W2 O ” O 0X(2)
x(5)o “ ® O OO0 O O e 0X(10)

i /."/ N
x(6) o O O O—>—»O O O O 0 X(6)
x(7)o “:‘:’:‘:“o O O—>—»-0 w O 0X(14)
."“"‘.“’“o ® ® ® ® ® O oX(1)
x(9) 6 ‘:“‘:"R oo < oo o—»0X(5)
x(10)o O O O—1>—»0 O O O O
e ”‘\u..\'*.:o.w G o iR
x(12) 5 O->—O O O O O O O
Xilsi OO0 ".w O izi;;
T S\, e e
AN

FIGURE 2.10 - TFR & N = 16 points utilisant le radix-22. N.B : les valeurs de W¥ correspondent
a Wi

Permutation
des parties
réelle et
imaginaire
-)
-

Etage 0 Etage 1 Etage 2

FIGURE 2.11 - TFR a N = 8 points utilisant le radix-23. N.B : les valeurs de W correspondent
a Wy



Chapitre 2 : Algorithmes et architectures d’un modulateur OFDM avancé 21

2.3 Architectures conventionnelles de la TFR

La réalisation matérielle d’algorithmes de la TFR est I'aspect le plus important de I’étude des
performances que pourrait obtenir un modulateur OFDM trés haut débit multi-standard. Chacun
des algorithmes considérés pour la TFR peut étre réalisé par différents types d’architectures. Par
conséquent, une conception performante en terme de débit et de puissance consomimée passe par
une bonne adéquation algorithme-architecture. Il existe principalement deux types d’architecture

pour la réalisation de la TFR, les architectures en pipeline et les architectures & base de mémoires.

2.3.1 Architectures en pipeline

L’architecture en pipeline est caractérisée par un traitement continu des entrées séquentielles
de la TFR. Une telle architecture est composée de log, N modules de calcul (MC), un par étage,
qui correspondent aux opérateurs papillon (multiplexage spatiale). La valeur de r correspond au
radix de l'algorithme utilisé. Chaque MC traite N/r opérations papillon successives (multiplexage
temporel). Par conséquent, le taille maximale réalisable pour ce type d’architecture est dictée

par le nombre de MC.

Les architectures en pipeline ont une mémoire des échantillons distribuée sur tous les étages.
En effet, & chacun des log, N étages, il y a seulement % échantillons, x étant le numéro de I’étage
1 <k <log, N. Il en est de méme pour les mémoires des coefficients W, dont le nombre différent

d’un étage & un autre.

Les différentes architectures en pipeline différent principalement selon deux points. La pre-
miére différence est le nombre de chemins de données utilisés pour traiter les échantillons. On
trouve ainsi deux types d’architectures, & chemin unique (single-path) ou & chemin multiple
(Multi-path). Un plus grand nombre de chemins permet d’augmenter le débit de traitement
mais au prix d’une augmentation des ressources nécessaires. La deuxiéme différence consiste en
la stratégie de mémorisation pour créer les différent délais nécessaires & I’ordonnancement des

échantillons.

Multi-path Delay Commutator

L’approche Multi-path Delay Commutator (MDC) est une des premiéres approches utilisées
pour des architectures de la TFR en pipeline; elle est encore largement utilisée [80,81]. Elle
comprend un commutateur pour permuter les échantillons et des délais pour synchroniser les
mémes échantillons. Selon 'algorithme radix-r utilisé, on aura r — 1 délais avant et aprés chaque
module papillon. De plus, cette architecture nécessite r — 1 multiplieurs par module papillon.
La figure 2.12a) illustre un exemple d’une architecture radix-2 MDC de 8 points. Les modules

papillon, les multiplieurs et les délais ont un taux d’utilisation de 50% du temps.

La figure 2.12b) illustre le cas pour le radix-4. Cette architecture a un taux d’utilisation des
multiplieurs de 25%. En général, on lui préfére la version SDC qui permet d’augmenter ce taux

et de diminuer le nombre de multiplieurs.
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Single-path Delay Commutator

La version Single-path Delay Commutator (SDC) pour le radix-4 permet d’augmenter le taux
d’utilisation du multiplieur & 75% en utilisant 1 multiplieur complexe au lieu de 3 multiplieurs
complexes par étage [82,83]. Cette modification divise le papillon radix-4 en un papillon simplifié
radix-4, traitant seulement une sortie du papillon radix-4 d’origine & la fois. Le papillon conven-
tionnel radix-4 utilise 8 additionneurs/soustracteurs tandis que la version simplifiée utilise 3
additionneurs/soustracteurs. Cependant, cette modification engendre un controle plus complexe.
La figure 2.12c¢) illustre I’architecture d'une TFR radix-4 SDC de 64 points.

Single-path Delay Feedback

Alors que les registres a délai sont utilisés & 50% du temps dans approche MDC, I’archi-
tecture Single-path Delay Feedback (SDF) permet d’optimiser le nombre de registres en utilisant
deux fois moins de registres avec un taux d’utilisation de 100% [84-87|. Contrairement a ’ap-
proche MDC, au lieu de stocker les échantillons entrant et sortant du module papillon dans deux
ensembles différents de r — 1 registres (pour une algorithme radix-r), ’approche SDF utilise un
seul ensemble de  — 1 délais. La figure 2.13 illustre ’architecture d’'une TFR radix-2 a 8 points

utilisant ’approche SDF.

Afin d’exploiter le parallélisme et ainsi répondre & des débits plus importants, plusieurs
chemins de données sont utilisés. On obtient ainsi des architectures en pipeline-paralléles [88,89].
La figure 2.14 illustre une architecture en pipeline SDF avec un parallélisme des chemins de

données de P = 4 proposée notamment pour 'UWB.

Comparaison

L’approche radix-r MDC est r fois plus rapide que ’approche radix-r SDF. Toutefois en
termes de mémoires, l'approche SDF est plus économe que 'approche MDC (qui souffre d’'un
surplus de surface par rapport a I’approche SDF). En termes de ressources, les architectures
radix-2% et radix-42 SDF sont plus performantes que n’importe quelle autre approche comme
on le voit au tableau 2.5. Elles nécessitent toujours le moins de ressources arithmétiques et de
mémoires. Ceci est dii entre autres au fait qu’elles utilisent plusieurs multiplieurs par des valeurs
constantes optimisées et caractérisées par une complexité inférieure. En termes de complexité de

controle, les architectures pour le radix-4-SDC et split-radix sont les plus complexes a controler.

4 2 ‘ !
Module de calcul Module de calcul Module de calcul
gE
> = »
ROM
X(n) | " = | g ! 5
=

A i

Ficure 2.13 — FFT a 8 points radix-2 SDF



24

Chapitre 2 : Algorithmes et architectures d’un modulateur OFDM avancé

(9stumdo) sajueisuod smajea g oxo[dwod mardnnpy &

so[qeLIeA sma[eA g oxd[dwod mandnny - Q)

v
| uopisiomn [* UO[[ISI010
L=
8
M
. —] !
(96)X(Z11)x(+01)x T—— —
(ZO)X(8p)x(op)x " <+ uof[isiorn [* UO[[ISIOI)
L=
i
(ro)x(0g)x(zL)x UO[ISIOID UO[[ISIOID uofyIsIor [ UO[[ISIOId
(OX(9Dx(g)x <+ ~ m_ _u m_
I 4
M
uo[[isiox [* UO[[ISIOID
L=

2

X

g
2

X

UO[[ISIOI0

S
2

X

8
M

UO[[ISIOI0 A|AMA uoypisioxo [
1

uoy[Isioro [ WA uo[isioro [

s

1
UO[[ISIOND A|AMVA uoyyision [*

f

UO[[ISI010

I J—

[ ot |

-

UO[[ISI010

I J—

T

UO[[ISIOI0

f

UO[[ISI010

I J—

T

UO[[ISIOId

-

T

(©x(x(1p)x

(@x(9)x(oDx

(Dx(x(e)x

(Ox(p)x(8)x

FIGURE 2.14 — Architecture en pipeline-paralléle SDF mixed-radix-23/2% de 128 points pour

I'UWB



Chapitre 2 : Algorithmes et architectures d’un modulateur OFDM avancé 25

TABLE 2.5 — Ressources matérielles selon I’architecture en pipeline utilisée

Architecture # Multiplieurs # additionneurs Mémoire | Controle foT Ref.8
complexes complexes P
R2 MDC 2log, N — 1 4log, N SV 9 | simple fi’ci;ant 80)
R2 SDF 2logy N —1 4logy N N -1 simple fechant | [90]
R4 MDC 3(logy N — 1) 8log, N 8N _ 4 simple féci;ant [80]
R4 SDF logy N — 1 8log, N N -1 moyen fechant | [91]
R4 SDC logy N -1 3log, N ON —2 | complexe | fehant | [82]
R2? SDF log, N — 1 4log, N N -1 simple | fechant | [92]
R2% SDF ~logy, N —1 4logy N N -1 simple fechant | [92]
R2* SDF | <0.7log, N —1 4log, N N-1 simple | fechant | [92]
R4%2 SDF | <0.7logy N —1 4log, N N -1 simple | fechant | 92]
SR MDC 4 (logy N — 1) 12logy N — 8 3N _ complexe fe’ci;ant 193]
SR SDF logy N -1 4logy N N —1 | complexe | feohant | 194]

tfréquence d’opération. *fréquence d’échantillonnage. $Références bibliographiques

2.3.2 Architectures & mémoires

Les architectures a base de mémoires mémorisent en général les NV échantillons & ’entrée avant
d’entamer le traitement de la TFR. Elles sont composées d’un ou de plusieurs modules de calculs
(papillons), d’unités de mémorisation et d’une unité de contrdle. Contrairement a I’approche en
pipeline, la plus grande taille de TFR ne dépend que de la taille mémoire disponible et non
du nombre de modules de calcul [95-103]. Du fait du multiplexage temporel du traitement de
la TFR qui caractérise ce type de solution, la surface totale du circuit est inférieure a celle
des architectures de type pipelinées qui sont caractérisées par un multiplexage spatial et qui

nécessitent donc plus de ressources. La figure 2.15 illustre l'architecture & base de mémoires.

RAM 0

RAM P-1

Commutateur
Commutateur

Modules de calcul

}

Controle

ROM coeff.
de rotation

FIGURE 2.15 — Architecture a base de mémoires

11 est possible d’obtenir plusieurs degrés de parallélisme et de profondeur de pipeline selon
le type de configuration des modules de calculs. La figure 2.16 illustre quatre configurations
différentes des modules de calcul. La premiére approche décrite a la figure 2.16a) est la plus
simple. Elle consiste en un module de calcul réalisant ’opérateur papillon radix-2. La fréquence
d’opération de ce type de configuration est plus grande que dans le cas des architectures en
pipelines.

L’augmentation du degré de parallélisme réduit la fréquence d’opération. Ceci peut étre ob-
tenu soit en utilisant plusieurs modules papillon en paralléle soit par la réalisation d’un module

papillon d’un radix élevé, ce qui permet de traiter plusieurs données a la fois [104]. Les figures
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FIGURE 2.16 — Différentes configurations des modules de calculs des architectures & mémoires :
a) un papillon radix-2 [97], b) deux papillons radix-2 en paralléle [98,102], ¢) un papillon radix-
22 (99], d) un papillon radix-22 en pipeline MDC [100,101, 103]

2.16b) et c) illustrent ces cas de figures avec la configuration de deux modules radix-2 en paralléle
et d'un module radix-22 respectivement. Dans les deux cas, nous avons le méme degré de paral-
lelisme de 4. Néanmoins, le cas radix-22 a la figure 2.16¢) exploite un plus grand multiplexage

spatiale et réalise deux étages de suite.

La figure 2.16d) illustre une autre approche pour réaliser 1'algorithme radix-22 dans une
architecture & mémoires. Dans ce cas, les deux modules de calcul sont en pipeline (MDC) et aucun
parallélisme intra-étage des modules n’est utilisé. La fréquence d’opération de cette architecture
est moins élevée que celle du cas simple a la figure 2.16a) mais reste un peu plus élevé que celle
de I'approche 2.16¢). Toutefois, cette approche posséde un bon compromis entre les solutions a)
et ¢). En effet, la figure d) nécessite moins de ressources matérielles que I’approche ¢) tout en

offrant de bonnes performances de puissance de calcul.

Un des avantages supplémentaires de 1'utilisation d’un radix plus élevé dans les architectures
a base de mémoires est la diminution des opérations de lecture/écriture dans les mémoires des
échantillons. En effet, ces opérations s’effectuent tous les log, N étages. Les configurations des
types 2.16¢) et 2.16d) auront donc besoin de moins d’accés mémoires comparativement aux

configurations 2.16a) et 2.16b), ce qui permet de limiter grandement la puissance consommeée.

Le tableau 2.6 donne le nombre de modules de calcul nécessaires et la fréquence d’opération
selon la configuration choisie (pour des algorithmes radix-2%). Pp correspond au parallélisme des

données, c’est-a-dire le nombre d’échantillons a I'entrée des modules de calcul & chaque coup
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TABLE 2.6 — Ressources matérielles et fréquences d’opération des architectures a base de meé-
moires. Configurations A : un papillon radix-2, B : deux papillons radix-2 en paralléle, C : un
papillon radix-22 , D : un papillon radix-22 en pipeline MDC

Configuration g MC Parallélisme Fréequence
des données Pp d’opération
ABetC [ Pxix (%) | Po=Px2 | i N[( 1) 4T
D Pxlogyr | Pp=Px P N Féchant

d’horloge. P correspond au nombre de modules papillon radix-2 en paralléle. Po correspond au
nombre de chemins de données pour la configuration 2.16d). Po vaut 1 pour un module papillon
SDF et 2 pour I'approche MDC (en considérant les algorithmes radix—2i). Teqicul correspond au

nombre de cycles de traitement des modules de calcul.

Les solutions & base de mémoires sont une approche adéquate pour la réalisation d’une ar-
chitecture & gros grains & mi-chemin entre une intégration DSP et une intégration ASIC. En
effet, cette approche offre de meilleures performances que des solutions a base de processeurs
et est beaucoup plus flexible que les ASICs. Elle comprend un ensemble de jeu d’instructions
et une matrice reconfigurable. Du fait que les reconfigurations se font au niveau des opérateurs
arithmétiques (multipliers, additionneurs, etc.), le surplus de surface est limité. Ce type de réa-
lisation est parfaitement adapté & des applications orientées données, tels que l'algorithme de

TFR, caractérisé par des coeurs de boucles trés réguliers.

L’architecture RaPiD [105] est une architecture hétérogéne qui combine a la fois des com-
posants a gros grains et a grains fins implémentant entre autre un récepteur OFDM. Elle est
constituée par un chemin de données pipeliné reconfigurable et 16 unités fonctionnelles servant
au traitement artihmétique des données. Il a été démontré que cette architecture réduit ’écart
entre les performances des DSP programmables et les architectures ASICs d’un facteur 6 dans
le cas du récepteur OFDM.

Afin d’augmenter les performances des architectures & mémoires, des solutions & base de
mémoires caches ont été proposées [106,107]. En effet, I’emploi de mémoires caches entre les
modules de calculs papillons et les mémoires principales permet d’obtenir une augmentation de
la vitesse de traitement et un rendement d’énergie plus efficace du fait que des mémoires de
plus petite taille sont plus rapides et dissipent moins d’énergie. Comme le calcul de la TFR est
déterministe, la mémoire cache n’a pas besoin d’étiquette, une opération sur la mémoire cache
est réalisée directement via un mappage des adresses. Toutefois, leur utilisation augmente la

complexité de controle de I'architecture.

2.4 Algorithme et architecture de mise en forme IOTA

Le filtrage de mise en forme augmente la complexité de ’architecture du modulateur OFDM
avancé comparativement au modulateur OFDM/QAM classique. Il nécessite des ressources arith-
métiques et des ressources mémoires pour les coefficients IOTA ainsi que pour les échantillons
filtrés.
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La fonction IOTA de la figure 2.5 est échantillonnée & une fréquence % hertz pour un total de
2M L échantillons. Le paramétre L correspond & la longueur de troncature de la fonction IOTA. La
fonction couvres L période de TFR inverse de N échantillons. Comme nous I’avons mentionné,
pour chaque TFR a N points, seulement M = % échantillons sont émis aprés le filtrage. La
fonction IOTA filtre donc 2L symboles OFDM/OQAM de M échantillons. Les longueurs de

troncatures L considérées pour cette étude sont 2, 4 et 8.

Durant le filtrage de mise en forme, 2L fonctions IOTA se superposent dans le domaine tempo-
rel. Chaque fonction est décalée par rapport aux autres de M échantillons, soit un temps symbole
OFDM/OQAM. Ainsi, chaque échantillon émis résulte de la sommation de 2L échantillons de

TFR inverses différentes pondérés par les différentes fonctions IOTA.

La figure 2.17 illustre ’algorithme de filtrage de mise en forme pour les 2L premiers symboles
OFDM/OQAM. Cet exemple est donné pour N = 8 (M = 4) et L = 2. Les 2M L coefficients
IOTA sont représentés par Sy (0 < g < 2ML — 1). Cj, représente le k'eme gchantillon du
jieme yesultat de TFR inverse, soit X;(k). Sj i représente le k'eme gchantillon du j€™M€ symbol

OFDM/OQAM. A la sortie du modulateur, 'expression du signal discret est [32] :

2L—1
Skeint = Y [qChijmq + BrogChantj—d] (2.6)
q=0
avec
0 si g impair 3 Sktqm s g impair
Qg = . . q = . .
1 Skt+qm sl g pair ? 0 si ¢ pair

Avec 0 < k<M —1et0<q<2L—1 correspond aux 2L fonction IOTA superposées. L’indice
j indique l'ordre du symbole OFDM dont il est question tout au long de la transmission et vaut
jEZ.

L’algorithme ainsi que l’architecture de filtrage peuvent étre décrits de la facon suivante [32] :
ala fin de la TFR inverse, le filtre polyphase recoit a chaque cycle deux échantillons complexes,
Cjk et Cj x40, qui représentent un échantillon des M premiers et un échantillon des M derniers
résultats de la TFR inverse respectivement. Chacun de ces échantillons, Cj et Cjpinr, est
pondéré par L coefficients différents de la fonction IOTA, respectivement Sgi20ns €t Sg(204-1)0
(avec 0 < ¢ < L — 1), grace a 2L multiplieurs et additionnés aux 2L — 1 résultats de TFR
inverses précédents & 2M points. Finalement, M échantillons complexes sont émis par symbole
OFDM/OQAM. Ainsi, 'algorithme de filtre nécessite 2L — 1 blocs mémoires a M échantillons

complexes pour mémoriser les résultats du filtrage non émis.

La figure 2.18 illustre I'implémentation matérielle du filtre polyphase IOTA selon le paramétre
L. On y trouve (2L — 1) FIFOs de M données complexes, 2L multiplieurs et additionneurs
réels (fois deux pour la partie réelle et imaginaire). En utilisant 2L — 1 FIFOs, on obtient une
architecture reproduisant le chemin de données du filtrage polyphase avec un minimum de logique

de controle.
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CHAPITRE 3

COMPROMIS ENTRE DEBIT,
RECONFIGURABILITE ET CONSOMMATION

Ce chapitre présente la meilleure approche de conception offrant un bon compromis entre
capacité de traitement, surface et puissance consommeée pour un modulateur OFDM avancé
multi-standards et haut débit. Une analyse des différentes architectures présentées dans le cha-

pitre précédant en fonction des contraintes considérées est réalisée.

Dans la prochaine section, nous comparons les différentes architectures pour trois normes, soit
I’'UWB, la norme DVB-H, et 3GPP-LTE. Les normes basées sur la modulation OFDM différent
principalement par leur temps symbole, ou en d’autre terme 1’écart inter-porteuses, ainsi que
par le nombre de porteuses N. L’UWB est la norme la plus contraignante en terme de temps
symbole, qui est de 242,42 ns (vy = 4,125M Hz) pour 'OFDM/QAM pour une TFR de 128
points ( un temps symbole qui serait deux fois plus court pour 'OFDM/ OQAM). En terme de
taille TFR, les normes de radiodiffusions numériques DVB-H nécessitent des tailles allant jusqu’a
8192 porteuses. La version de la norme 3GPP-LTE a 512 porteuses est moyennement contrainte

en terme de débit et en terme de nombre de porteuses comparativement & 'UWB et DVB-H.

Cette étude est réalisée en considérant une méme tension d’alimentation pour tous les diffé-
rents types d’architectures. Par la suite, dans la section 3.2, la méme analyse est réalisée mais
en considérant, cette fois-ci, une gestion des tensions d’alimentation entre les différentes archi-
tectures. Finalement, & la section 3.3, nous présentons l'influence de la reconfigurabilité sur les
architectures & pipeline et & mémoires et l'influences sur la consommation de puissance. Les

conclusions tirées de ce chapitre nous ont menés & I'architecture qui sera proposée par la suite.

3.1 Comparaison des performances pour des tensions constantes

Les contraintes des normes existantes et les caractéristiques des normes futures engendrent
une plus grande consommation de puissance. La diminution du temps symbole influe sur les
architectures & base de mémoires par une fréquence d’opération plus grande et par un degré
de parallélisme plus grand pour les architectures en pipeline. L’augmentation du nombre de
porteuses influe sur les architectures en pipeline par un plus grand nombre de modules de calculs
nécessaires. Les tableaux 3.1 a 3.3 illustrent les ressources nécessaires pour différents degrés de
parallélisme P pour 'UWB & 128 porteuses, DVB-H & 8192 porteuses et le 3GPP-LTE a 512
porteuses selon une architecture en pipeline et & base de mémoires. Le nombre de multiplieurs

complexes et d’additionneurs complexes des architectures en pipelines sont tirés du tableau 2.5.
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Les solutions (1) et (2) sont des architectures en pipeline-paralléles tel qu’illustré a la figure
2.14. Les architectures (3) a (5) sont & base de mémoires radix-2'. L’architecture (6) est une

architecture en pipeline SDF radix-2*.
La puissance consommeée est proportionnelle & :

P o SfopV? (3.1)
ou S représente la surface de circuit, f,, la fréquence d’opération, et V' la tension d’alimentation.

En normalisant la puissance par rapport & S, la fréquence d’échantillonnage fecpant €t V', on

TABLE 3.1 — Ressources des différentes architectures pour la norme UWB

Parallé- f Mult. | 4 Addit. Fréquence f acces
Architectures | lisme | # UC | compl- | compl- d’opération mémoire
(P) exes exes (fop = k feéchant)
1) SDF
iazhx_% 2 13 2.9 26 0.5 fechant 7N
2) SDF
gagﬁx_% 4 24 5.8 48 0.25 fechant 7N
3) Mémoire
( z‘adix—22 4 4 3 8 1-09féchant 4N
4) Mémoire
( z"adiX—QQ 8 8 6 16 0.59 fechant 4N
5) Mémoire
( 1adix—23 8 12 10 24 0'48féchant 3N

TABLE 3.2 — Ressources des différentes architectures pour la norme DVB-H avec N = 8192

Parallé- g Mult. | § Addit. Fréquence f acces
Architectures | lisme | f UC | compl- | compl- d’opération L.
mémoire
(P) exes exes (fop = Efeéchant)
6) SDF
5a21ix—24 1 13 3.6 26 Sechant 13N
3) Mémoire
( z"adix—22 4 4 3 8 1.75 fschant 7N
4) Mémoire
( z"adix—22 8 8 6 16 0.88 fechant 7N
5) Mémoire
( 2“adix—23 8 12 10 24 0.63 fechant 5N

TABLE 3.3 — Ressources des différentes architectures pour la norme 3GPP-LTE avec N = 512

Parallé- g Mult. | § Addit. Fréquence f acces
Architectures | lisme | f UC | compl- | compl- d’opération L.
meémoire
(P) exes exes (fop = kfechant)
6) SDF
E‘agiix- 24 1 9 2.2 18 Jeéchant 9N
3) Mémoire
( z"adix—22 4 4 3 8 1.28 fechant 4.5N
4) Mémoire
( 2"adix—22 8 8 6 16 0.65 fechant 4.5N
(5) Mémoire 8 12 10 24 0.41 Fachant 3N

radix-23




Chapitre 3.3 : Compromis entre débit, reconfigurabilité et consommation 33

obtient une échelle de comparaison entre les différentes architectures. Ceci en considérant que
toutes les architectures utilisent les mémes types de multiplieurs et d’additionneurs. L’équation

3.1 dans le cas des multiplieurs et des additionneurs devient alors :

P
Sttt /Add fechant V?

x féléments x k (3.2)

Pnorm =

Ou # éléments représente le nombre de multiplieurs ou additionneurs complexes, Srui/add la
surface d’'un multiplieur ou d’un additionneur et % le coefficient de proportionnalité de f,, par
rapport & feehant des tableaux 3.1 & 3.3. Pour la consommation des mémoires, elle est approximée

par I’équation suivante :

P

mémoire féchant &

Prorm = 5 x faccés mémoires X k (3.3)

Les figures 3.1 & 3.3 illustrent les puissances normalisées relatives pour les différentes ar-
chitectures pour les trois normes. Dans la cas de 'UWB, les multiplieurs des architectures en
pipeline-paralléles (1) et (2) consomment moins de puissance que les architectures a base de
meémoires (3) & (5). Ces derniéres offrent de meilleures performances en termes de puissances
consommeées pour les additionneurs. Pour les mémoires, les architectures (2) en pipeline-paralléle
et (5) & base de mémoires consomment le moins. Ceci s’explique par le fait que les fréquences
d’opération sont relativement basses du fait du parallélisme, soit 0, 25 fschans pour I’architecture
(2) et 0,48 fschant pour larchitecture (5). Pour cette derniére, le nombre d’accés mémoire est

aussi le moins élevé.

Il en est de méme pour les cas du DVB-H et du 3GPP-LTE, ou les multiplieurs de 1’architec-
ture en pipeline consomment moins que les architecture & base de mémoires. Toutefois, pour un
grand nombre de porteuses comme c’est le cas du DVB-H, la consommation des mémoires est
prépondérante du fait de la taille des mémoires. Les architectures & bases de mémoires associées a
un radix élevé comme c’est le cas de 'architecture (5), permettent d’optimiser leur consommation

du fait du nombre restreint d’accés mémoires.
Dans cette analyse, les puissances relatives des différents éléments, les multiplieurs, les ad-
ditionneurs et les mémoires, sont & des échelles de grandeur différentes. Ainsi, il est difficile de

comparer les contributions de ces différents éléments, a la consommation totale de ’architecture.
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F1GURE 3.1 — Consommation normalisée relative des multiplieurs complexes, des additionneurs
complexes et des mémoires de la TFR pour la norme UWB N = 128



Chapitre 3.3 : Compromis entre débit, reconfigurabilité et consommation

34

(6) (3) Q) ®)

Architectures

‘ Multiplieurs

W Additionneurs ‘

g g

£ 30 £ 120000
825 £ 100000 -
3 3

Z 20 Z 80000 -
g g

£ 15 £ 60000 -
t=} i=

g 10 g 40000
g g

2 5 — s e 2 20000
2 o k= ke Bk E 01

(6)

3) Q)

Architecture

(%)

M Mémoires

FIGURE 3.2 — Consommation normalisée relative des multiplieurs complexes, des additionneurs
complexes et des mémoires de la TFR pour la norme DVB-H avec N = 8192
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FiGURE 3.3 — Consommation normalisée relative des multiplieurs complexes, des additionneurs
complexes et des mémoires de la TFR pour la norme 3GPP-LTE avec N = 512

3.2 Comparaison des performances pour des tensions variables

Le parallélisme permet d’opérer a des fréquences plus faibles. Un gain de puissance est obtenu
en appliquant une baisse de tension proportionnelle & la baisse de fréquence lorsque la technologie

d’implémentation le permet. En effet, selon [108], la fréquence maximale est proportionnelle a :

fmax X (Vdd — 01 — a2%s)ﬁ7 (34)

avec Vg4, la tension d’alimentation du circuit, Vs, la tension d’alimentation du substrat du
transistor, a1 > 0, as > 0, 8 =~ 1 pour les technologies récentes. Ainsi, la tension d’alimentation
est linéairement proportionnelle & la fréquence d’opération. Pour notre étude, on considére que
l1a fechant = fmaz pour une tension donnée V. Or, selon les tableaux 3.1 & 3.3, fop = k X fechant

avec k < 1. En appliquant une tension £V, les équations 3.2 et 3.3 deviennent :

P
P, = o féléments x k3 3.5
" Sty addf echant V? : (3:5)
P
P, = o flaccés mémoires x k° 3.6
norm Smémoire féchcmtv2 ﬂ ( )

Cette baisse de tension a été appliquée aux cas de figure des tableaux 3.1 et 3.2 ou k < 1,

soit pour toutes les architectures opérant & une plus basse fréquence et pour lesquelles une baisse
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de la tension d’alimentation est possible. Les figures 3.4 & 3.6 illustrent les consommations ob-

tenues. L’architecture (5) a base de mémoires et a fort parallélisme (P = 8) offre les meilleures
performances pour les normes DVB-H et 3GPP-LTE. Dans le cas de 'UWB, larchitecture (2)

en pipeline-paralléle avec un parallélisme de 4 offre de meilleures performances que ’architecture

a base de mémoires (5).
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3.3 Vers une architecture multi-standard

La figure 3.7 illustre les différentes normes OFDM selon I’écart inter-porteuses et le nombre
de porteuses. La future norme de télédiffusion terrestre DVB-T2, dont le schéma de modulation
OFDM/OQAM est candidat, y est aussi illustrée. Les différents types d’architectures y sont
disposés selon leur domaine de performance. Pour les normes moyennement contraintes en terme
de temps symbole (faible écart inter-porteuses) et de taille TFR, les architectures a base de
pipeline peuvent étre considérées. Leur grande régularité facilite I'implémentation, et ainsi réduit
le temps de conception. Pour les normes fortement contraintes en terme de temps symbole et
a faible nombre de porteuses telle que ’'UWB, les architectures en pipelines-paralléles offrent
les meilleures performances. Toutefois, les architectures & base de mémoires et & grand degré de
parallélisme offrent les meilleures performances pour les normes & grand nombre de porteuses.
La tendance des futures normes a utiliser un plus grand nombre de porteuses, comme c’est le
cas pour la future norme DVB-T2 ou jusqu’a 32768 porteuses peuvent étre utilisées, renforce
le choix des architectures a base de mémoires pour des grandes tailles de TFR. Ces derniéres
offrent aussi un trés bon compromis dans les autres cas de figures et encore plus si une gestion

de la tension d’alimentation est possible.
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FI1GURE 3.7 — Architectures selon différents écarts inter-porteuses et nombre de porteuses pour
POFDM/QAM

Outre le fait que 'approche & base de mémoires permet de limiter le nombre de ressources
arithmétiques, elle permet en plus de limiter le nombre d’accés mémoires lorsqu’elles sont as-
sociées & des algorithmes a degré élevé. Ainsi, & titre d’exemple, une architecture a base de

log, N NI . .
% accés mémoires pour une TFR & N points

mémoires radix-22 de la figure 2.16 aura N x
tandis qu’une architecture en pipeline nécessitera N x logy N accés mémoires. De plus, les archi-
tectures en pipeline utilisent des mémoires & base de FIFO, ce qui engendre une surface beaucoup
plus grande que des mémoires RAMs utilisées pour les architectures & base de mémoires, surtout

pour des grandes valeurs de N [109].
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En terme de capacité mémoire, le tableau 2.5 montre que les solutions SDF nécessitent la
plus petite capacité mémoire parmi les architectures en pipeline, soit N points complexes. A
cela, il faut ajouter deux mémoires RAM & N points complexes pour les buffers de sortie, soit
une capacité totale de 3N données complexes . Dans chaque mémoire, les échantillons a la sortie
de la TFR sont écrits dans un ordre bit-reversed et lus dans un ordre croissant naturel. Les
deux buffers sont utilisés alternativement pour les différentes TFR successives. Dans le cas des
architectures & mémoires, il existe des solutions & base d’une mémoire de traitement et & deux
mémoires de traitement. Dans le premier cas, les différentes TFR successives utilisent alternative-
ment un algorithme DIF et DIT afin d’éviter les conflits en écritures/lectures entre I’acquisition
des N échantillons & I'entrée et ’envoi des N échantillons & la sortie. L’utilisation de deux mé-
moires permet d’alterner le traitement de la TFR et d’éviter les conflits d’écritures/lectures entre
les différentes TFR. Toutefois, pour les deux approches, lorsque la fréquence de traitement est
supérieure a la fréquence d’échantillonnage (d’acquisition des échantillons), il est alors nécessaire
d’utiliser des buffers de sortie. Ces derniers permettent d’écrire les données a la fréquence de

traitement et de les lire & la fréquence d’échantillonnage.

La modulation OFDM/OQAM nécessite un temps de traitement plus rapide que 'OFDM/
QAM pour le méme débit utile. Les normes présentées sur la figure 3.7 dans le cas de 'OFDM/

OQAM se situeront donc plus & droite dans la plan écart interporteuse versus nombre de points.

L’analyse effectuée dans ce chapitre a été effectuée en considérant que chaque architecture
((1) & (6)) réalisent une seule norme. Dans un contexte multi-standard, une reconfigurabilité est
nécessaire pour les architectures. Les architectures en pipeline sont trés réguliéres et peuvent étre
facilement configurables. Ainsi, il est possible de concevoir une TFR en pipeline de 8192 points
grace & log, 8192 = 14 étages de calcul et de court-circuiter les étages non nécessaires pour les
tailles de TFR plus petites. Néanmoins, ce type d’architecture est efficace pour des applications
de l'ordre de quelque dizaines de MHz de largeur de bande. Ces architectures engendrent aussi un
plus grand nombre de ressources arithmétiques du fait qu’elles doivent étre concues pour Nyqz-
Ceci est d’autant plus important si I’on considére une architecture en pipeline-paralléle dans le
cas de 'UWB.

De plus, dans I’hypothése d’un traitement continu de la modulation OFDM/OQAM a trés
large bande pour 'UWB utilisant une architecture en pipeline-paralleéle avec un degré de pa-
rallélisme P, D'architecture du filtre de mise en forme doit aussi utiliser une stratégie paralléle.
Par conséquent, 2L x P multiplieurs réels et 2L x P additionneurs réels (pour la partie réelle et

autant pour la partie imaginaire) doivent étre utilisés.

Dans ce contexte de trés haut débit et d’applications multi-standard, les architectures en
pipelines sont donc moins efficaces que celles & base de mémoires. En effet, la reconfigurabilité
des architectures & mémoires ne nécessite pas de ressources arithmétiques supplémentaires du
fait du multiplexage temporel des opérations. Ceci nous permet aussi d’intégrer le filtrage de
mise en forme en réutilisant des ressources arithmétiques disponibles pour le traitement de la
TFR. Cette réutilisation des ressources n’est pas possible pour les architectures en pipeline de la

TFR, du fait que les ressources arithmétiques sont utilisées sans discontinuité.



Conclusion

Dans cette premiére partie du manuscrit de thése, nous avons présenté ’état de 'art des
architectures OFDM avancées. Nous avons montré en quoi consiste la modulation OFDM d’un
point de vue matériel et 'influence du filtrage du mise en forme dans le cas particulier de
POFDM/OQAM.

Nous avons aussi illustré au chapitre 'influence du choix de l’algorithme de la TFR sur les
différentes architectures possibles et montré comment obtenir une bonne adéquation algorithme
architecture pour profiter & la fois des performances arithmétiques de 1’algorithme et des avan-
tages en termes de débit, surface et consommation des architectures. Nous avons montré que
'association des algorithmes de TFR radix-2¢ avec des architectures en pipeline ou & mémoires
offrent les meilleures performances. Il est & noter que dans cette analyse, les puissances relatives
des différents éléments, les multiplieurs, les additionneurs et les mémoires, sont a des échelles de
grandeur différentes. Ainsi, il est difficile de comparer les contributions de ces différents éléments,
a la consommation totale de ’architecture. En termes de surface, nous nous intéressons plutot au
nombre de multiplieurs ou d’additionneurs qu’a la surface totale engendrée. Cette analyse nous
a permis de déterminer les performances des trois principaux éléments contribuant grandement
a la consommation d’une architecture donnée. Les autres éléments composant une architecture,
tel que le controle, n'ont pas été abordés, du fait de leur contribution moindre en termes de

puissance consommeée.

Pour répondre a la contrainte de reconfigurabilité de I’architecture pour des applications
multi-standard, notre choix s’est porté sur les architectures & mémoires radix-2 et a grand
degré de parallélisme qui offrent un meilleur compromis entre débit, reconfiguration et basse
consommation que les architectures en pipeline ou pipeline-pralléle. En effet, le multiplexage
temporel des architectures & mémoires nous permet de limiter les ressources arithmétiques peu
importe la taille de la TFR. Ce choix résout en méme temps l'intégration du filtrage du mise en
forme en réutilisant les ressources de la TFR. Ainsi, nous obtenons un processeur de TFR-Filtre

& base de mémoires répondant a nos trés fortes contraintes.

Dans la prochaine partie, nous allons expliquer la conception d’une telle architecture. Nous
y présenterons les différentes solutions permettant de résoudre les différents obstacles & sa réali-

sation.
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Deuxiéme partie

Architecture d’un modulateur OFDM
avancé haut-débit, reconfigurable, et
basse consommation
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CHAPITRE 4

APPROCHE SYSTEME

Dans ce chapitre, nous introduisons une architecture optimisée pour la modulation OFDM
avancée pour des communications large bande et multi standard. Elle permet de réaliser soit une
modulation OFDM/QAM classique qui consiste en une TFR, soit une modulation OFDM/OQAM
qui nécessite en plus de la TFR, un filtrage de mise en forme. La solution proposée est une archi-
tecture & base de mémoires qui exploite une stratégie de réutilisation des ressources et combine
a la fois un parallélisme & gros grains et & grains fins. En plus du parallélisme, elle utilise une
approche en pipeline dans le traitement des données afin d’augmenter le multiplexage spatial
permettant ainsi de traiter un plus grand nombre de données & la fois. Elle permet avec les
mémes ressources du circuit, de réaliser soit une TFR, soit le filtrage de mise en forme par la
fonction IOTA.

Le processeur OFDM avancé est paramétrable pour des TFR de taille 64 points & 8192
points et peut réaliser un filtrage de mise en forme avec des longueurs de troncature égales a
2, 4 ou 8. Jusqu’a quatre modulations peuvent étre réalisées en méme temps dans le cas d'un
systeme MIMO. 11 utilise I'algorithme radix-2° avec un entrelacement en fréquence pour la TFR
afin de diminuer le nombre de multiplications complexes tout en gardant un chemin de données

identique.

Afin de générer un signal OFDM pour différents standards, plusieurs reconfigurations a l’in-
térieur de I'architecture sont possibles. Ces reconfigurations se font & différents niveaux incluant
les mémoires, les interconnexions, et la matrice de calcul qui permet de traiter les données. Ces
reconfigurations sont dictées par le nombre de points a traiter, la longueur de troncature de la
fonction IOTA et le mode MIMO.

L’utilisation d’une architecture & mémoires et la réutilisation des ressources disponibles per-
mettent de limiter les ressources arithmétiques et diminuent grandement la taille du processeur.
Selon la configuration choisie, seules les ressources nécessaires sont utilisées tandis que les res-
sources non nécessaires sont désactivées. De plus, grace au degré de parallélisme, le processeur
peut générer un débit symbole de plusieurs centaines de Mb/s, tout en limitant la consommation
d’énergie. La solution offre un bon compromis entre reconfigurabilité, performance et consom-

mation.

La figure 4.1 illustre ’architecture systéme de la solution. On peut diviser l'architecture en

quatre grandes parties :

1. Les ressources mémoires spécifiques a la TFR qui englobent les mémoires des échantillons

et des coefficients de rotation W.
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2. Les ressources mémoires spécifiques au filtrage IOTA qui englobent les mémoires des échan-
tillons et des coefficients de la fonction IOTA.

3. Les ressources arithmétiques formant une matrice de calcul, qui permettent de réaliser a la

fois I’algorithme de la TFR et le filtrage par la fonction IOTA.

4. Le module de controle permettant de gérer le fonctionnement global de ’architecture selon

les différents paramétres.

Meémoires configurables des ¢
échantillons de filtrage l——

Mémoires configurables des
échantillons de la TFR

Matrice de traitement a
chemins de données

P configurables
Y
L
ROMs ROMs
configurables configurables
des coefficients des coefficients
W de la TFR IOTA
| Controle |

FIGURE 4.1 — Architecture simplifiée du processeur OFDM avancé proposé

4.1 Caractéristiques de P’architecture

Cette section illustre les principales caractéristiques de ’architecture, a savoir sa reconfigu-

rabilité, son parallélisme et sa stratégie basse consommation.

Architecture reconfigurable

La reconfiguration de ’architecture se fait & plusieurs niveaux et selon trois parameétres a
savoir le nombre de points IV, la longueur de troncature L, et le mode MIMO. Les reconfigurations
se situent aux niveaux suivants :

— Les mémoires :

— Les tailles des mémoires varient de 64 & 8192 points. Selon le parameétre N, on désactive
les mémoires non nécessaires. De plus, pour les mémoires de filtrage, certaines mémoires
sont désactivées en plus, selon le paramétre L. Les mémoires sont donc constituées de
bancs de mémoires concaténables grace au vecteur d’adresse.

— Les modules de calculs :

— Les interconnexions entre les différents modules de calculs constituant la matrice repré-
sentent le premier niveau de configuration au niveau de la matrice de calcul. Ceci nous
permet de reproduire les deux flots de données nécessaires pour un modulateur OFDM
avancé, a savoir le flot de donnée pour le traitement de la TFR et celui pour le filtrage
par la fonction IOTA.

— Il existe une reconfiguration aussi selon I’algorithme utilisé. La classe d’algorithmes de

la TFR choisie est celle des algorithmes radix-2°. La topologie du flot de données est
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toujours la méme quelque soit 4 (i varie de 1 & 3), et a la méme régularité : il s’agit
de celui d’une TFR radix-2. Seul le nombre de modules de calcul nécessaires varie. Par
conséquent, selon ’algorithme utilisé, on désactive les modules de calculs non nécessaires.
— Finalement, le dernier niveau de reconfiguration se situe a l'intérieur méme de chaque
module de calcul. En effet, selon qu’on effectue une opération de TFR ou filtrage, les
modules de calcul devront effectuer soit des opérations d’additions/multiplications com-
plexes appelées opérateur papillon (cas de la TFR), soit des additions/multiplications

réelles (cas du filtrage).

Cette réutilisation des modules de calcul pour le filtrage IOTA constitue un caractére innovant

de I’architecture.

Architecture paralléle

Le degré de parallélisme est dicté par ’algorithme de TFR utilisé le plus élevé & savoir le
radix-23. En effet, pour un algorithme radix-2¢, on manipule 2¢ échantillons & la fois sur 7 étage.
Dans le cas de notre architecture, on manipule 8 échantillons a l’entrée en méme temps sur 3
étages maximum pour le mode TFR. On garde le méme nombre de parallélisme pour le filtrage
IOTA.

Ce taux de parallélisme nous permet aussi de réaliser 2 ou 4 TFRs en parallele. En effet, dans
le mode MIMO 2x2, on manipule 4 échantillons par TFR pour un total de 8 échantillons. Dans
le cas du mode MIMO 4x4, on manipule 2 échantillons par TFR pour un total toujours égal a 8.
Dans ce mode, le processeur est équivalent & 2 ou 4 modulateurs indépendants réalisant le méme

traitement sur différents vecteurs de données.

Architecture basse consommation

Le choix d’algorithme de haut degré pour la TFR est en lui-méme un choix permettant de
diminuer la consommation. Plus le degré est haut, plus le nombre de multiplications complexes
triviales augmente. Ceci permet une consommation moindre. En effet, les multiplieurs sont un des
composants les plus gourmands en termes d’énergie. Dans une optique de basse consommation,
on tire parti des multiplications triviales : lorsque les facteurs de rotation sont égaux a +1 ou

44, on désactive les multiplieurs et les additionneurs dans les modules de calcul.

Le taux de parallélisme nous permet aussi d’opérer a des fréquences tres basses et de ce fait,
une tension réduite peut étre appliquée au modulateur, nous permettant d’obtenir un gain de la

puissance consommeée.

De plus, les algorithmes de haut degré pour la TFR exigent un accés mémoire moins fréquent
ce qui diminue par conséquent la consommation. Pour les algorithmes radix-2*, on accéde aux
mémoires tous les i étages. Ainsi, pour le radix-23, on accéde trois fois moins fréquemment aux

mémoires que pour le radix-2, et deux fois moins pour le radix-2? toujours par rapport au radix-2.

Finalement, comme on 'a expliqué dans la partie reconfiguration, la désactivation de cer-
taines mémoires ou modules de calcul selon les parameétres N, L et le mode MIMO permettent
d’optimiser la consommation de notre architecture. Ceci est fait grace a la désactivation des

horloges (clock gating) pour un prototypage FPGA. Pour une implémentation sur circuit dé-
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dié ASIC, il serait possible de couper complétement la tension des parties non utilisées, ce qui

coupera toute consommation & la fois dynamique mais aussi et surtout statique.

4.2 Multiplexage temporel des opérations

Les architectures & base de mémoires utilisent un multiplexage temporel des opérations. Dans
notre cas, un premier multiplexage consiste a réaliser la TFR et le filtrage en deux étapes suc-
cessives. De plus, chacune de ces deux étapes est elle méme réalisée en plusieurs passages dans
la matrice de calcul. La figure 4.2 illustre 'ordonnancement des opérations pour une modula-
tion OFDM/OQAM. Le mode de fonctionnement est illustré pour chacun des composants du

modulateur, & savoir, les mémoires de la TFR, les mémoires de filtrage et la matrice de calcul.

Temps >
RAM TFR 1 Réception des échantillons Traitement de la TFR f]';l‘terca:;;elpo(zl}i Réception...
RAM TFR 2 Traitement de la TFR fa::;glfcelg?l?/: Réception des échantillons Traitement...

ROM TFR Lecture coefficients TFR X Désactivée Lecture coefficients TFR X Désactivée X Lecture coeff...
RAM IOTA Désactivée Filtrage IOTA Désactivée Filtrage IOTA X Désactivee
ROM IOTA Désactivée Filtrage IOTA Désactivée Filtrage IOTA X Désactivée

Matrice de

calcul Traitement de la TFR Filtrage IOTA Traitement de la TFR Filtrage IOTA X Traitement...

FIGURE 4.2 — Ordonnancement des opérations pour différents composants du processeur pour
une modulation OFDM/OQAM

La mémoire des échantillons pour la TFR est composée de deux bancs de RAMs a N points.
Chacun de ces deux bancs sert alternativement & la réception des N échantillons & ’entrée du
modulateur et au traitement des données. Ainsi, lorsque la RAM 1 est en mode réception, des
opérations d’écriture des échantillons sont effectuées a la fréquence d’échantillonnage. Des opéra-
tions d’écriture/lecture a la fréquence de traitement du processeur sont effectuées sur la RAM 2
lors du traitement de la TFR, et seules des opérations de lecture sont effectuées durant le mode
filtrage (dans le cas d’'une modulation OFDM/OQAM), toujours a la méme fréquence, afin de
transférer les résultats de la TFR vers la matrice pour 'opération de filtrage. Les roles sont inver-
sés a chaque nouvelle entrée de N échantillons. Les mémoires ROM des coefficients de rotation
W servent seulement lors du traitement de la TFR et sont désactivées durant le mode IOTA
et inversement pour les mémoires ROM des coefficients IOTA. Des opérations d’écriture/lecture
sont réalisées sur les mémoires RAMs IOTA lors du filtrage de mise en forme et sont désactivées

autrement.

La matrice de calcul recoit durant le traitement de la TFR les échantillons d’une des deux
mémoires RAMs de la TFR ainsi que les facteurs de rotations stockés dans les ROMs afin
de réaliser une opération papillon radix-2. Durant le filtrage de mise en forme, la matrice de
calcul regoit les résultats de la TFR stockés dans une des deux mémoires RAMs de la TFR, les
coefficients des mémoires ROMs IOTA ainsi que les échantillons filtrés précédemment mémorisés
dans les RAMs de filtrage. Le chapitre suivant décrit en détail le fonctionnement et 'architecture

de la matrice.



CHAPITRE 5

MATRICE DE CALCUL

Ce chapitre décrit I'architecture et le fonctionnement de la matrice de calcul. Elle constitue
une des principales innovations du modulateur. Ce caractére innovant provient de sa reconfigu-
rabilité élevée qui lui permet tout d’abord d’effectuer du multi-radix et le filtrage de mise en
forme IOTA. Elle est constituée de 12 modules de calcul (MC) agencés en une matrice de 4 par
3. Les étages (colonne de la matrice) non nécessaires peuvent étre désactivés grace a la technique
de clock gating. Chaque module de calcul peut étre configuré afin d’étre utilisé comme croisillon
lors d’'une TFR ou comme module de filtrage lors de la mise en forme IOTA. La matrice peut

réaliser une TFR radix-2, radix-22 ou encore radix23.

Les premiéres sections illustrent de facon simplifiée et conceptuelle le fonctionnement de la
matrice pour les différents modes, soit le mode TFR, le mode filtrage et le mode MIMO, pour
une meilleure compréhension de ’architecture. Par la suite, une description détaillée et théorique

de 'architecture de la matrice sera présentée pour les différents modes.

5.1 Fonctionnement de la matrice

5.1.1 Fonctionnement du mode TFR

La figure 5.1 illustre la configuration de la matrice pour le mode TFR et le mode SISO. Dans
le cas de ’algorithme radix-23, toute la matrice est utilisée. Le flot de données correspond & une
TFR a 8 points et décompose donc une TFR a N points (avec N puissance de 8) en une série de
TFR a 8 points. Elle regoit les coefficients de rotation tel qu’illustré & la figure B.5 de 'annexe
B.

Afin de pouvoir réaliser toutes les tailles de la TFR, autres que les tailles puissance de 8, il est
nécessaire d’opérer une premiére décomposition grace a l’algorithme radix-22 pour les valeurs de
logy N modulo 3 égales & 2, ou une premiére décomposition grace a I’algorithme radix-2 pour les
valeurs de log, N modulo 3 égales & 1. Ainsi, aprés chaque décomposition radix-22 ou radix-2, on
obtient respectivement 4 ou 2 sous-TFR de taille puissance de 8 qui peuvent étre traitées grace
a lalgorithme radix-23.

En désactivant la premiére colonne de la matrice, on obtient deux chemins de données d’une
TFR 4 4 points. Ceci correspond & deux papillons radix-22 en paralléle. La matrice recoit donc
le méme nombre d’échantillons & chaque coup d’horloge que lors du radix-23. Les deux papillons
recoivent les coefficients de rotation de différents indices tel qu’illustré a la figure B.4. En désac-

tivant les 2 premiéres colonnes de la matrice, on obtient 4 modules papillon en paralléle traitant

44



Chapitre 5 : Matrice de calcul 45

MC 1 MC5 mce | MC 5 e | | mco |
] | E—

|
MC 6 MC 10 MC 6 MC 10 |mc 10
—

MC 2
—
mMC 3 mC7 MC 11 MC7 MC 11 |mc11]
] L
MC 4

I
8] (8] [E] [f]

_
mMc8 MC 12 MC 8 MC 12 |mc 12|
I | I L1

a) b) c)

FIGURE 5.1 — Interconnexion des modules de calcul de la matrice en mode SISO pour les algo-
rithmes de la TFR a) radix-2% b) radix-22 c) radix-2

toujours un total de 8 données et recevant les coefficients de rotation de différents indices tel
qu'illustré & la figure B.1.

Les figures 5.2 illustrent ’ordonnancement des opérations pour la matrice pour les différents

. ) R logy N . .
cas présentés. La TFR est réalisée en % passages dans la matrice pour N puissance de 8. Pour

une valeur de log, N modulo 3 égale & 2 et 1, la TFR est réalisée en w +1et w +1
passages respectivement dans la matrice. Chaque passage a une durée de N/8 coups d’horloge afin

de traiter les N points de la TFR. Ainsi, on réalise N/2 croisillons & deux points sur log, N étages.

TFR

~

Log,N/3 passages radix-2°

a)
Radix-2* Radix-2* ><2g>< Radix-2*

1 passage radix-2 Log(N/4)/3 passages radix-2*
b)
Radix-2 Radix-2} ><:25>< Radix-2®
1 passage radix-2 Log,(N/2)/3 passages radix-2°

c)

FIGURE 5.2 — Ordonnancement des opérations de la matrice en mode SISO pour une TFR &
N points a) puissance de 8 (64, 512, 4096) b) log, N modulo 3 égale a 2 (256, 2048) c) logy N
modulo 3 égale a 1 (128, 1024, 8192)
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5.1.2 Fonctionnement du mode filtrage de mise en forme

L’opération de filtrage de mise en forme consiste en des multiplications/additions. La premiére
colonne de la matrice ne contient que des additionneurs du fait qu’aucun algorithme radix-2°
utilisé n’a besoin de multiplication par les facteurs de rotation a la premiére colonne. Seuls les
modules de calcul des deux derniéres colonnes sont utilisés tandis que la premiére colonne est
toujours inactive. Certains multiplieurs ont été ajoutés dans ces modules de calcul afin de réaliser

le filtrage de mise en forme. Ils ne sont donc actifs que dans ce mode.

Chaque module de calcul est indépendant et filtre un certain nombre d’échantillons des résul-
tats de la TFR. Deux chemins de données coexistent donc dans la matrice. Un pour le traitement
de la TFR et le deuxiéme pour le filtrage. Pour ce dernier cas, chaque module est connecté aux
mémoires des échantillons de TFR a filtrer, aux mémoires ROMs des coefficients de la fonction

IOTA, ainsi qu’aux mémoires des échantillons précédents filtrés.

Le filtrage de mise en forme nécessite 2 x 2L M multiplications/additions, en tenant compte
des parties réelles et imaginaires, pour chaque symbole OFDM/OQAM émis. La figure 5.3 illustre
un schéma simplifié¢ de la matrice en mode filtrage. Comme on le constate, les modules de calcul
5, 6, 9 et 10 filtrent la partie réelle des échantillons de la TFR, tandis que les modules de calcul
7, 8, 11, et 12 filtrent la partie imaginaire. Selon la valeur de L, 2L modules de calcul sont
utilisés afin de filtrer les parties réelles et imaginaires des échantillons. Ainsi, lorsque L = 2, les 4
modules de la derniére colonne sont utilisés et les autres colonnes sont désactivées. Pour L = 4,
les 8 modules des deux derniéres colonnes sont utilisés. Le cas L = Ly,q, = 8 est une exception.
En effet, pour ce cas de figure, 16 modules de calcul auraient été nécessaires. Afin de limiter les
ressources, le cas L = Lyq, est réalisé par multiplexage temporel en deux grandes étapes. Ce
cas de figure utilise donc les mémes ressources que le cas L = 4 mais d’une durée deux fois plus
longue. Chaque module de calcul filtre % = 2M = N échantillons au total & un rythme de
8 échantillons & chaque coup d’horloge pour L égal & 2 ou 4. Le filtrage est réalisé donc en %

cycles. Dans le cas L = Lyq4, le filtrage est réalisé en % cycles.

-

MC 5 MC9

i

a2
/2/

=
)

éel

MC 6 MC 10

(G

MC7 MC 11

4

)

Par ginaire

MC 8 MC 12

\ :

1

FIGURE 5.3 — Schéma simplifié¢ de la matrice en mode filtrage de mise en forme
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5.1.3 Fonctionnement du mode MIMO

Le mode MIMO tire parti du parallélisme des papillons radix-22 et radix-2 présents dans
la matrice afin de réaliser plusieurs TFR en paralléles. En effet, comme nous ’avons montré
plus tot, il existe deux papillons radix-22 et 4 papillons radix-2 en paralléle dans la matrice.
L’idée est qu’au lieu d’utiliser ces modules en paralléle pour une TFR, on les utilise pour réaliser
plusieurs TFR en paralléle mais avec un parallélisme des papillons de moindre degré. En effet,
afin de réaliser le mode MIMO 2x2, on utilise les 2 papillons radix-22 séparément, chacun traitant
une TFR différente. Chaque papillon recoit les mémes coefficients de rotations mais différents
échantillons d’entrée. Puisque I'algorithme radix-22 traite des tailles de TFR. puissance de 4
seulement, un premier passage radix-2 est réalisé grace aux modules de la derniére colonne de la
matrice pour les tailles de TFR puissance de 2 seulement. Dans le cas du MIMO 4x4, on utilise
les 4 papillons radix-2 séparément, chacun traitant une TFR différente comme pour le cas MIMO
2x2. La figure 5.4 illustre les différentes configurations de la matrice dans le mode MIMO lors de
la TFR.

La figure 5.5 illustre 'ordonnancement des opérations dans la matrice pour le mode MIMO.
Pour le cas du MIMO 2x2;, 2 TFRs sont réalisées en IOgTQN passages dans la matrice pour N
puissance de 4. Pour N puissance de 2 seulement, les 2 TFRs sont réalisées en W +1
passages dans la matrice. Chaque passage a une durée de N/4 cycles. Finalement, dans le mode
MIMO 4x4, 4 TFRs sont réalisées en log, N passages dans la matrice d’une durée de N/2 cycles

chacun.

Il est & mentionner que du fait que les mémoires sont congues pour Ny, = 8192 points, les
tailles maximales des TFRs pour le mode MIMO 2x2 est de 4192 points et 2048 points pour le
mode MIMO 4x4.

La configuration de la matrice pour le mode MIMO lors du filtrage de mise en forme est sem-
blable au cas SISO. En effet, dans ce dernier cas, chaque module de calcul traitait 8 échantillons
de la TFR a chaque cycle. Dans les cas MIMO 2x2 et 4x4, chaque module recoit 8 échantillons
de 2 et 4 TFRs différentes respectivement. De plus, une gestion des coefficients IOTA (lors de

leur lecture) est effectuée pour réaliser les 2 ou 4 filtrages en paralléle.

‘ TR #] ‘ T‘FR #‘1 T:ER #‘1
MC5 MC9 MC9 MC9
| E—

TFR #2
| Mce mc 10| [mc 10| [mc 10|
L

TFR #2 TFR #2 TFR #3
| — | ]
M7 MC 11 MC 11
| \ e 11| w11
TFR #4
]
| mMcs MC 12 |mc 12| |mc 12|
a) b) c)

FIGURE 5.4 — Configuration de la matrice pour le mode a) MIMO 2x2 radix-22 b) MIMO 2x2
radix-2 ¢) MIMO 4x4 radix-2
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TFR

Log,N/2 passages radix-2’

a)

Radix-2 Radix-2* >Q{>< Radix-2*

1 passage radix-2 Logy(N/2)/2 passages radix-2’
b)

TFR

Log,N passages radix-2

©)

FIGURE 5.5 — Ordonnancement des opérations de la matrice pour le mode a) MIMO 2x2 et N
puissance de 4 b) MIMO 2x2 et N puissance de 2 seulement ¢) MIMO 4x4

5.2 Description détaillée de la matrice

Dans cette section, nous présentons le cheminement qui a dicté au choix du degré maximal
de I'algorithme radix-2¢. Nous verrons que le choix du degré de ’algorithme dicte le parallélisme

de architecture, ainsi que les ressources nécessaires.

Le standard UWB est la contrainte la plus élevée en terme de puissance de calcul. L’objectif
est de voir si une architecture reconfigurable, offrant un certain degré de flexibilité, permet
d’atteindre des débit aussi élevés. L'UWB requiert la réalisation d’'une TFR a 128 points dans
une largeur de bande de 528 MHz, soit le calcul de la TFR en 242,42 ns pour une modulation
OFDM/QAM classique. Dans le cas de la modulation OFDM/OQAM, il est nécessaire de réaliser
la TFR et le filtrage de mise en forme dans un laps de temps deux fois plus rapide du fait de
I’orthogonalité réelle de la fonction prototype IOTA. Afin d’éviter le recouvrement des traitements
des symboles OFDM, le temps de traitement requis pour la modulation OFDM/OQAM doit étre
inférieur ou égal au temps d’acquisition des échantillons & ’entrée. Nous avons alors pour un

algorithme radix-r :
TFR Fliltrage

Acquisition
N 2ML ~ =
——log. N+ fop,——— < N 5.1
f0p rPP,radiJ: Er fOp rPP,radix fOp ( )

Ou Ppqdic représente le parallélisme des papillons radix-r, soit le nombre de papillons radix-r
en paralléle. Le tableau 5.1 donne le nombre de papillons en paralléle pour un algorithme radix-r,
différentes valeurs de L, et une TFR a 128 points, soit le cas de 'UWB. La fréquence d’opération
du circuit & été limitée a la fréquence d’échantillonnage, soit fop = fechant- On constate que ce
cas de figure nécessite seulement un module radix-16 ou un module radix-8 sauf pour L = 8.
Toutefois, le radix-16 nécessite des ressources matérielles plus importantes que le radix-8. Pour
cette raison, le degré de l'algorithme utilisé a été limité au radix-8, soit en réalité le radix-23

(r=8=2m . =3, Pppos =1).
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TABLE 5.1 — Parallélisme des papillons Pp roi pour différents algorithmes-r, valeurs de L, N =
128 et fop = fechant

L |2]4]8
Radix
2 5168
4 21213
8 1112
16 11171

5.2.1 Approche théorique du mode TFR

L’architecture proposée exploite plusieurs niveaux de parallélisme. Pour une meilleure com-

préhension, nous allons d’abord les présenter en détail.

Le premier niveau est le parallélisme d’un papillon de I'algorithme utilisé Prq4;,.. Ainsi, pour
un algorithme radix-2¢, on manipule Phuqiz = 7 = 2¢ échantillons par cycle. En second, nous
avons le parallélisme des papillons P, ;44 du tableau 5.1, soit le nombre de papillons radix-2¢ en
paralléle. Le troisiéme niveau de parallélisme détermine le nombre de données manipulées pour
une TFR, soit Pp,pp = PradizPpradiz- Selon le mode MIMO utilisé, plusieurs TFRs peuvent
étre réalisées simultanément, nous avons donc un parallélisme du nombre de TFR, identifié par
Prrrvro- Finalement, le parallélisme global des données a 1’entrée de la matrice & chaque cycle
est de Pp = PradizPpradiz Privio = PopppPrrvo- Le tableau 5.2 illustre les différents niveaux

de parallélisme selon la configuration.

TABLE 5.2 — Divers degrés de parallélisme selon la configuration de la matrice

Configuration Prodiz | Ppradiz | Poreg | Pyivo | Pp
SISO radix-23 8 1 8 1 8
SISO radix-22 2 8 1 8
SISO radix-2 2 4 8 1 8
MIMO 2x2 radix-2° 4 1 4 2 8
MIMO 2x2 radix-2 2 2 4 2 8
MIMO 4x4 radix-2 2 1 2 4 8

La matrice de l'architecture proposée est donc caractérisée par une grande scalabilité per-
mettant au systéme de favoriser soit un haut degré de parallélisme des données pour une TFR,
soit un plus grand nombre de TFR. Dans tous les cas, le parallélisme global des données Pp

reste inchangé et est égal a 8.

Pour une algorithme radix-2*, un papillon nécessite L redic

modules de calcul sur 7 étages, c’est-
a-dire §M Croi papition = %2 Le rapport % découle du fait que chaque module de calcul manipule
2 échantillons a la fois. Le tableau 5.3 donne le nombre de modules de calcul nécessaires selon
les différentes configurations. $M Crrr et $MChyrrpro correspondent respectivement au nombre
de modules de calcul pour une TFR et selon le mode MIMO, c’est-a-dire en tenant compte du

parallélisme des papillons et du parallélisme des TFR pour le mode MIMO.

Le tableau 5.3 illustre un autre type de parallélisme, le parallélisme spatiale. En effet, apres

propagation des données dans la matrice et atteinte d’un régime stationnaire, Pp échantillons
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TABLE 5.3 — Nombre de modules de calcul nécessaires selon les différentes configurations

Configuration ﬁMCRQ;"? apillon "MCrrr PMCrrmo
=51 = M Crai papition P pradiz | = 8MCrrrPyivo
SISO radix-23 12 12 12
SISO radix-22 4 8 8
SISO radix-2 1 4 4
MIMO 2x2 radix-2> 4 4 8
MIMO 2x2 radix-2 1 2 4
MIMO 4x4 radix-2 1 1 4

sur 4 étages, pour un algorithme radix-2’, sont manipulés par la matrice. L’approche en pipeline

de la matrice permet d’augmenter la vitesse de traitement des échantillons.
Le fait de conserver le méme degré de parallélisme pour une TFR (Pp,,,) quel que soit
I’algorithme utilisé nous permet de faciliter la génération des adresses et de limiter la complexité

de controle de I'architecture. En effet, les indices x;,, des Pp,,, échantillons sont & équidistance

et séparés par PDN indices. On obtient alors :
TFR
Ty, =21 5.2
p + pPDTFR ( )
avec0 <z, <N-1,0<z < PDN —1let 0<p< Pp,., — 1. De ce fait, la valeur de I'indice

TFR
x correspond & la valeur du compteur de papillon.

La figure 5.6 donne un schéma détaillé de la matrice en mode TFR. Etant donné que les
entrées-sorties pour le filtrage sont séparées des entrées-sorties pour la TFR au niveau de chaque
module, le multiplexage de données au niveau de la matrice se limite & envoyer les échantillons
d’entrée vers les modules concernés selon le radix en cours. On a donc des multiplexeurs au
niveau des entrées échantillons des modules 5 & 12 (pour les colonnes 2 et 3) pour sélectionner

la provenance des données, soit des entrées de la matrice, soit de I’étage précédant.

Le controle de la matrice est réalisé grace aux signaux TFR_IOTA mode représenté sur 1 bit
et qui détermine le mode de traitement de la matrice, Radiz représenté sur 2 bits, et finalement
Dernier étage représenté aussi sur 1 bit et qui indique s’il s’agit du dernier étage du traitement
de la TFR. En effet, le dernier étage d’une TFR n’implique que des multiplications triviales par

1 et par conséquent les multiplieurs peuvent étre désactivés.

5.2.2 Approche théorique du mode filtrage de mise en forme

Lors du filtrage de mise en forme, chaque échantillon de résultat de la TFR subit L multi-
plications réelles et L additions réelles & la fois pour la partie réelle et imaginaire de I’échan-
tillon comme expliqué a la section 2.4. Nous avons donc besoin de 2L Pp multiplieurs et addi-
tionneurs réels afin de traiter les Pp = 8 échantillons a 'entrée de la matrice. Soit 32 mul-
tiplieurs/additionneurs pour L = 2, 64 pour L = 4 et 128 pour L., = 8. Nous verrons
dans la prochaine section que chaque module de calcul est composée de 8 paires de multi-
plieurs/additionneurs réels. Chaque module de calcul regoit les Pp = 8 échantillons et réalise

une opération de pondération/sommation pour une valeur de ¢, avec 0 < ¢ < L — 1. Ainsi, le
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filtrage nécessite 2L modules de calcul. Pour L = L;,4,, le filtrage est dans un premier temps
Loz < ¢ < Lypge — 1. On

effectué pour 0 < £ < % — 1, et dans un deuxiéme temps pour

peut noter que pour L =2 (0 < ¢ < 1), seuls les MCs de la derniére colonne sont utilisés comme

mentionné précédemment.

Xo .
%, L
j—» LYo
MC 1 MC 9
j—» L Y1
X, A A
X5 L
L Y2
M - MC 10
» \J—V L Y3
X, A A
Xs L
N Ha Y4
M }» MC 11
A
X A i
X; TL
. Yo
MC 4 > Mmci2|
i v
> - Y7
I (S
| Controle |
A A i
FFT_IOTA mode  Radix Dernier_étage

FIGURE 5.6 — Schéma détaillé de la matrice en mode TFR

Désactivé Traite la partie réelle
MC 1 MC 5 MC9
Désactivé =2 =0
(et £=6) (etL=4)
= R
Désactivé (et£=7) (et £=5)
Traite la partie imaginaire
MC 3 MC 7 MC 11
Désactivé £=2 =0
(et £=6) (et=4)
MC 4 MC 8 MC 12
Désactivé =3 =l
(et£=7) (et£=5)

FIGURE 5.7 — Répartition des opérations de pondération/sommation dans la matrice selon la

valeur de ¢ lors du filtrage
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5.2.3 Architecture des modules de calcul

Chaque module de calcul de la premiére colonne est composé de deux additionneurs complexes
soit 4 additionneurs réels au total. Pour les 2 derniéres colonnes, les modules de calcul sont
composés de 2 additionneurs complexes et 2 multiplieurs complexes afin de réaliser un croisillon
radix-2¢ de la TFR. En utilisant un schéma de 4 multiplieurs réels et 2 additionneurs réels pour
la multiplication complexe, on obtient un total de 8 additionneurs/multiplieurs réels par modules

de calcul pour les 2 derniére colonnes.

Dans le cas du filtrage de mise en forme IOTA, I’équation 2.6 donne ’expression du signal
émis, c’est-a-dire les échantillons du résultat de la TFR & chaque temps symbole j filtrés par
les M premiers coefficients de la fonction IOTA (¢ a Spr—1). Si nous considérons tous les
échantillons filtrés (soient les échantillons émis et les échantillons mémorisés) a chaque temps
symbole j, nous obtenons 2M L échantillons a l'indice g(k, s,¢) = n+2(M = k+ sM + 2¢M avec
0<g(k,s,0) <2ML—-1,0<k<M-—1et0<n<N-—1.Le paramétre s indique s’il s’agit des
M premiers ou des M derniers échantillons du résultat de la TFR et est donc égale 8 0 < s < 1.
En insérant g(k, s, ) dans I’équation 2.6, on obtient ’expression générale des N échantillons du
résultat de la TFR filtrés par la fonction prototype IOTA.

2L—1
Figkst) = D [Qagks0)Ciahts + Bogih,s,6) Cight(—1)sM4M) (5.3)
q=0
avec
0 si ¢ impair SktsM+20M+gM  Si g impair
aq)g(kvsue) = (@Y : . B%g(k,&@ = : :
Sk+sM+20M+qM Sl g pair 0 sl g pair
(5.4)

Notez que ag g(k,s,0) €t Bgg(k,s,0) = 0 81 k+ sM +20M +qM > 2ML et 0 < ¢ < 2L — 1, soit les
2L fonctions IOTA superposées.

L’expression du signal émis S, de I'équation 2.6 représente le cas Fj 4x,0,0)- Considérant
I’approche paralléle de la matrice en insérant I’équation 5.2 dans 5.3 et en isolant les échantillons
filtrés au temps symbole j (c’est-a-dire pour ¢ = 0) des échantillons filtrés précédemment( soit

g > 0) et mémorisés dans les mémoires de filtrage, on obtient :

) _ .
Fj,g(ac,pﬁ) - "z+pp N +2M£Cj,x+pP N +Fj,g(z7p7€) ’q>0 (5.5)
Drrr DrrRr

-~

Fj,g(z,pl)‘qzo

Cette expression représente 'opération de filtrage & chaque temps symbole j, c’est-a-dire la

~ _ par les coefficients de la fonc-

multiplication des échantillons du résultat de la TFR C g

tion IOTA S, ~ 5,/ ainsi que la sommation par les échantillons filtrés au temps symbole
R

PP Drp

précédent Fj g p.0)lq>0. La figure 5.8 illustre cette opération selon la valeur des indices x, p et
¢. L’opération de pondération/sommation est réalisée par la paire de multiplieur/additionneur
p du module de calcul traitant une valeur de £ comme expliqué a la section 5.2.2. Il est alors

possible d’exprimer I’équation 5.5 en fonction des ressources disponibles :
RAM_Filt?“eecriture(Fj7g(x7p7g)) =

MCyp)

S

N__ onme RAM_Filtrelecture (Fj,g(x7p,z) |q>0) (56)
R

C. N
Jrz+p z+p
Porpg Porp
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La figure 5.9 illustre les entrées/sorties des données d’un module de calcul des deux derniéres
colonnes de la matrice. Il est composé de deux blocs de calcul (BC). Chaque bloc consiste en
quatre multiplieurs réels et quatre additionneurs réels. Les signaux Fy,;: et Fj, représentent

respectivement Fj g, 5 ¢ et F’j79(x7p’g)|q>0.

La figure 5.10 illustre ’architecture d’un bloc de calcul. Selon le mode de traitement, le
bloc de calcul est configuré soit en un additionneur et un multiplieur complexes, soit en quatre
multiplieurs/additionneurs réels. Les deux configurations des blocs de calcul sont illustrées a la
figure 5.11. Le mode TFR permet de calculer Y7 de 'opérateur papillon grace au BC1 et Y, grace
au BC2. Dans le mode filtrage de mise en forme, la paire de multiplieur/additionneur permet de

réaliser 'opération de pondération/sommation de I’équation 5.6 pour différentes valeurs de p.

La valeur de p étant comprise en 0 et Pp,.,.,, selon le mode MIMO, les valeurs des indices des
coefficients IOTA (déterminées par x + QDPDL +2MY) et des échantillons de résultat de la TFR
TFR
PDN ) différent donc aussi selon le mode MIMO. Ainsi, par rapport a la
TFR

matrice de calcul, les connexions restent inchangées; seules les valeurs regues des échantillons et

(déterminées par x + p

des coefficients IOTA changent, nous permettant de réaliser soit un filtrage, soit deux filtrages
en paralléle soit quatre filtrages en paralléle. La figure 5.11 illustre les différentes valeurs de p

pour les quatres paires de multiplieur /additionneur d’un bloc de calcul.

Les deux facteurs de rotation nécessaires dans chacun des blocs de calcul dépendent de
'algorithme radix-2? utilisé et peuvent étre triviaux (1 ou —j). Afin de tenir compte de ces
valeurs et de désactiver les multiplieurs au besoin, des changements de signe et des permutations
des parties réelles et imaginaires sont réalisés. Des inverseurs et des multiplexeurs sont incorporés
dans les schémas de la figure 5.11. Le tableau 5.4 illustre les différents cas selon les valeurs des
facteurs de rotation (identifiés par 1 ou —j pour les valeurs triviales et W pour des valeurs non
triviales) et en tenant compte des multiplications par les coefficients IOTA (identifiés par &). On
obtient ainsi 7 versions différentes des modules de calcul en tenant compte de ceux du premier
étage. Pour les modules des deux derniéres colonnes, les différentes versions différent 1légérement
et ont donc la méme complexité. La figure 5.12 illustre I’emplacement des différents types de
modules de calcul dans la matrice. Des schémas détaillés de chaque module de calcul de type A

a G sont présentés & 'annexe D.

TABLE 5.4 — Différents cas de figure des modules de calcul selon les multiplications triviales ou
non triviales

cas A |casB | casC | casD | cas E cas F cas G
BC1 1 1 1,35 1,8 1,W.S 1,8 1L,W.S
BC2 1 -] 1,8 38 g WS | LWS | LWS
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FIGURE 5.9 — Entrées/Sorties d’'un module de calcul des deux derniéres colonnes
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FIGURE 5.10 — Architecture d’un bloc de calcul des deux derniéres colonnes
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o6

1 additionneur complexe et
1 multiplieur complexe

— <

Filtre 1
SISO p=1 pour BC1 et 5 pour BC2
MIMO 2x2 p=0 pour BC1 et 2 pour BC2
MIMO 4x4 p=0 pour BC1 et 1 pour BC2

Fouz

I

Filtre 2
SISO p=2 pour BC1 et 6 pour BC2

MIMO 2x2 p=1 pour BC1 et 3 pour BC2
MIMO 4x4 p=0 pour BC1 et 1 pour BC2

Filtre 0
SISO p=0 pour BC1 et 4 pour BC2

MIMO 2x2 p=0 pour BC1 et 2 pour BC2
MIMO 4x4 p=0 pour BC1 et 1 pour BC2

O — E
Co

Fouo

C, T : [: : C
I, I
Finy
F,
Four < -
— Fous
le
FmU

Filtre 3
SISO p=3 pour BC1 et 7 pour BC2
MIMO 2x2 p=1 pour BC1 et 3 pour BC2
MIMO 4x4 p=0 pour BCI et 1 pour BC2

FiGURE 5.11 — Les deux

mise en forme

a)

b)

configurations d'un bloc de calcul a) mode TFR b) mode filtrage de

MC 1 MC 5 MC9

Type A Type C Type F
MC2 MC 6 MC 10
Type A Type D Type G
MC3 MC 7 MC 11
Type B Type C Type G
MC 4 MC 8 MC 12
Type B Type E Type G

FIGURE 5.12 — Emplacement des différents types (A & G) de modules de calcul dans la matrice
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STRATEGIE MEMOIRE

La capacité de reconfiguration de ’architecture proposée induit la nécessité de tailles mé-
moires variables selon la valeur de L, N, et MIMO, et donc du standard de communication.
Du fait du parallélisme des données a ’entrée de la matrice, on doit accéder & Pp = 8 données

parmi N échantillons & chaque cycle. Par conséquent, ’architecture posséde des blocs mémoire
Nmaa:
Pp

constitués de Pp bancs de mémoires RAM de taille = 1024 points complexes dans le
but de réaliser Pp lectures/écritures simultanément. La figure 6.1 illustre un bloc mémoire a

Npar = 8192 données complexes.

Banc de mémoire 0 o
1024 échantillons complexes

Banc de mémoire 1
1024 échantillons complexes

Banc de mémoire 2
1024 échantillons complexes

Banc de mémoire 3

[0} o
2 2
3 3
—» = »> i . > o —»
3 1024 échantillons complexes 2
S 3
(5] (5]
Q , . o
£ - Banc de mémoire 4 »l £ )
£ 1024 échantillons complexes 2
= =
- Banc de mémoire 5 -

1024 échantillons complexes

Banc de mémoire 6
1024 échantillons complexes

Banc de mémoire 7
1024 échantillons complexes

FIGURE 6.1 — Bloc mémoire & Nypqr = 8192 données complexes

Les bancs de mémoire permettent d’obtenir des tailles de mémoire variables selon le paramétre
N et le mode MIMO. Le tableau 6.1 montre les différentes tailles mémoires de chacun des Pp
bancs de mémoire RAM 4 taille variable. Selon la configuration, chaque banc de mémoire aura

une taille de PDL échantillons complexes.
TFR

Chacun des bancs de mémoire est constitué de 8 sous RAMs de taille de 512, 256, 128, 64,
32, 16 et deux de 8 échantillons complexes. L’idée principale est de concaténer des sous RAMs
double port grace au décodage des adresses. Ainsi, nous obtenons toute les tailles mémoires entre

8 et 1024 points complexes pour les bancs de mémoires. Seule une mémoire & 8 points complexes

o7
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est active en tout temps. Les 7 autres sous-mémoires sont désactivées selon la valeur de N et
du mode MIMO. La figure 6.2 illustre I'architecture d’un banc de mémoire & taille variable. Le
décodage aussi bien en lecture qu’en écriture est un décodage classique, les bits de poids le plus
faible servant a adresser les 8 sous-mémoires. On sélectionne une des sorties des sous-mémoires
RAM grace aux multiplexeurs controlés par les bits du poids le plus fort du vecteur d’adresse.

Ce dernier est sur 10 bits, nous permettant d’adresser des valeurs allant de 0 & 1023.

TABLE 6.1 — Tailles des bancs mémoire selon le parameétre N et le mode MIMO

N SISO MIMO 2x2 | MIMO 4x4
Pprrr =8 | Porpr =4 | Poppr =2
8192 1024 - -
4096 512 1024 -
2048 256 512 1024
1024 128 256 512
512 64 128 256
256 32 64 128
128 16 32 64
64 8 16 32

Le délai de propagation le plus long dans les multiplexeurs correspond au cas ot I’échantillon
voulu est situé dans la derniére mémoire RAM 8. Toutefois, le délai de décodage de ’adresse,
dans ce cas de figure, est le plus court, du fait de la petite taille de la mémoire. Dans le cas
ou l’échantillon désiré est situé dans la plus grande mémoire RAM 1, le délai de décodage est
plus long mais I’échantillon se propage dans un seul multiplexeur. Le délai de décodage et de

propagation dans les différents multiplexeurs est sensiblement le méme quelle que soit la RAM

concernée.
Adr[9,0]
[31 |41 |[51 |le] [71 |81 ‘[9]

[8.0] . RAM 1
— 512

[7.01 ., RAM 2
L 256

[6.01 . RAM 3 N—
L 128

Y

[5.00 ,[ " RAM 4 — r

Y 64 0
\ §

(4.0 ) RAM 5 S S J»

i — 32 0
Y

B9, RAM 6 — r

S 16 0
Y

2O, RAM7 | w1 J»
> 8 0

[20] . RAM 8 j

8

Désactivation

N Mode MIMO

FIGURE 6.2 — Banc de mémoire & taille variable entre 8 et 1024 échantillons complexes
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6.1 Meémoires des échantillons de la TFR

Les deux mémoires & Nq; = 8192 échantillons complexes de la TFR correspondent au bloc
N

Pprpg
échantillons complexes & chacun des log, NV étages. La figure 6.3 illustre un exemple d’allocation

mémoire de la figure 6.1. L’algorithme de la TFR génére séquences comprenant Pp,.,.,
mémoire d'une TFR a 64 points utilisant ’algorithme radix-4. Au premier des trois étages de la
TFR, une des séquences nécessaires implique les échantillons d’indice 0, 16, 32, et 48. Au deuxiéme
étage, les échantillons d’indice 0, 4, 8, et 12. Finalement, au dernier étage, les échantillons 0, 1,
2 et 3. Les quatres échantillons de chacune de ces séquences doivent étre donc dans différentes
mémoires afin d’éviter les conflits d’adresses. Il s’agit de trouver une fonction qui a l'indice x)
d’un échantillon de I’expression 5.2 associe un banc mémoire (compris entre 0 et Pp — 1) et une

adresse dans ce banc mémoire (comprise entre 0 et PDN —1).
TFR

RAMO | RAM1 | RAMO | RAM 1
10 8 9
13 \5\%
19 16 17 18
22 3 20 21
25 2 7 24
28 29 3 31
34 35 32 33
37 38 9 36
40 41 42 43
47 44 45
49 50 51 48
52 53 54 5
59 56 57 58
62 63 60 61

FIGURE 6.3 — Exemple d’allocation des échantillons pour une TFR radix-4 de 64 points

Soit, la représentation de I'indice x;, de I’équation 5.2 d’un échantillon de la TFR en base 770 :

1 T

5o Tpy mpo] (6.1)

Ty = [m
TMIMO

Plogrrparo N1 “Plogry o N

avec

TMIMO = PDypg- (6.2)

Alors I’échantillon a I'indice x), sera mémorisé dans le banc mémoire et & I'adresse déterminés

par les équations suivantes [110] :

x +x
plOgTMIMO N-1 plog'"MIMO N—

Banc mémoire — ( st .+ xpo) Modulo ryrrvo, (6.3)

(6.4)

Adresse mémoire — [x T ... }
plOgTMIMO N-1 plOg"'MIMO N-2 p1

TMIMO '
La valeur de rprmo correspond au degré de parallélisme des données d'une TFR, Pp,,.p, et
non la base de ’algorithme radix-2’. Ceci est di au fait que peu importe 'algorithme utilisé, le

nombre d’indices générés a chaque cycle correspond a Pp,.., et dépend donc du mode MIMO.
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Par exemple, dans la configuration MIMO 2x2 radix-2, Pp,.,., = 4 échantillons sont générés a
chaque cycle et non 2 (si on tient compte du radix). Les interfaces en lecture et écriture des blocs
mémoires des échantillons de la TFR intégrent donc les deux équations 6.3 et 6.4 pour les trois

valeurs de a0, soit 2, 4 et 8.

6.1.1 Générateur d’indice a base variable et a taille variable

La génération des indices nécessite une gestion selon la taille de la TFR et de la base rasrar0-
La génération des indices x, est réalisée tous les i étages pour un algorithme radix-2%. Dans [111],
un générateur d’indice & base de multiplexeurs, nommé SIB (shift-insert-bypass), est proposé
pour une architecture radix-22. Notre solution repose sur le méme principe mais est généralisée

pour tous les cas de radix-2°.

Soit x, le numéro de I'étage en cours compris entre 0 et logy Npaz — 1. Les rarraro indices
xp impliqués & chaque étage x suivant un flot de données radix-2' ne different que pour les

logy im0 bits situés a la position ( — K —I—w) avec 0 < w < logyrprmo — 1. Les

log, ﬁ
autres bits identiques correspondent au compteur de papillon b. La solution consiste donc &
insérer logy rarraro bits différents (qu’on identifiera sous le terme symbole S =[S, — 1,...,50])
a la bonne position selon la valeur de 1’étage pour le bon indice z,. La valeur du symbole S est
comprise entre 000 et 111 pour le mode SISO, 00 et 11 pour le mode MIMO 2x2 et 0 ou 1 pour

le mode MIMO 4x4. A tous les ¢ étages, les symboles .S sont décalés vers la droite de ¢ positions.

Soit, & une fin d’illustration, une TFR & 64 points utilisant le radix-2? comme algorithme
pour un systéme MIMO 2x2, rprrpo = 4. Du fait qu’on lit 4 échantillons par cycle, on réalise
donc 2 croisillons par cycle. Le compteur papillon est compris donc entre 0 et NT/Q = 16 sur 4
bits. Le compteur d’étage « est sur 3 bits et varie entre 0 et 5. Finalement, la valeur de w est
sur 1 bit. On génere donc 16 séquences de 4 points aux étages 0, 2 et 4. La figure 6.4 illustre
la valeur du vecteur des indices ), en représentation binaire. Ainsi, au premier étage x = 0, les
16 séquences nécessaires de 4 échantillons x, sont xg = 00b3b2b1by (S = 00), x1 = 01b3bab1bg
(S = 01), xa = 10b3bab1bg (S = 10), x3 = 11b3bab1by (S = 11). La premiere séquence lorsque le
compteur papillon b est & 0 est alors 0, 16, 32, 48.

*p

5 4 3 2 1 0
w=lw=0
<=0 [SLS [o [0 [n o]

w=1lw=

0
ez [ [o S |8 ]o ]

w=1lw=0
K=4|b3|bz|b1|bo|sl|so|

FIGURE 6.4 — Valeurs des indices z;, pour une TFR a 64 points radix-22 en mode MIMO 2x2
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Le v®™M€ it de I'indice xp prend donc comme valeur soit un bit du compteur de papillon ou
un bit du symbole S. La figure 6.5 illustre un multiplexeur permettant de déterminer la valeur

du bit v (0 < v < logy Njae — 1) de lindice x,. On obtient les cas suivants :

Sw siv= — K+ w
. — K (6.5)
MIMO

: N
bo—togy rarraio St 0 >10gy P — K + logy rarrvo — 1

N
10g2 TMIMO

Tp, = by si v < logy

S2 Sl S()

Y vy

Mux_Ctrl

Q‘f*‘” -

FIGURE 6.5 — Multiplexeur des modules SIB

Ainsi, si le plfme pit correspond & un des bits qui différent, il prendra un des bits de symbole
S. Si le v'®Me bit est & droite des bits qui different, alors il prendra le v'®™€ bit du compteur de
papillon b. Finalement, si le Ve it est & gauche, il prendra un des bits d’indice v — 1, v — 2

ou v — 3 selon la valeur de 7pr7a70, S0it by—1, by—2 ou by_3.

La figure 6.6 illustre ’architecture compléte du module SIB composé de logy Npar = 13
multiplexeurs chacun sélectionnant un bit de l'indice x,. Le générateur d’indices comportera
donc 8 modules SIB générant chacun un indice. Chaque générateur recevra une valeur différente
du symbole S. La figure 6.7 illustre I’architecture du générateur d’indice pour la TFR a base
variable et a taille variable. Il sera configuré par N, MIMO et radix, ainsi que les signaux start
et shift pour signaler le début de la TFR et le début de chaque nouvel étage radix-2°. Il prendra
en entrée la valeur b du compteur papillon et produira 8 adresses x, en sortie. En mode SISO,
on utilisera les 8 adresses, en mode MIMO 2x2 on utilisera uniquement les adresses o, =1, T2
et x3 qui seront dupliquées pour les 2 sous-mémoires et enfin en mode MIMO 4x4 on utilisera

uniquement les adresses xg et x; qui seront dupliquées pour les 4 sous-mémoires.

Le contréle des logy Npger = 13 multiplexeurs de chacun des 8 SIB se fait grace a un seul
séquenceur du fait que le fonctionnement est le méme, seuls les symboles S changent. Le sé-
quenceur est composé de registres & décalage avec entrée en série et sorties paralléle & base de
13 registres de 3 bits. La figure 6.8 illustre ’architecture d’un des 13 étages du séquenceur. Les
registres & décalage sont initialisés selon les valeurs de N et du mode MIMO afin de configurer
les multiplexeurs de maniére adéquat. A la fin de chaque étage radix-2, le contenu de la FIFO
est décalé de ¢ positions grace au signal shift qui agit comme une horloge sur les registres. Ainsi,
comme on le constate sur la figure 6.8, selon la valeur de ¢, le multiplexeur sélectionne la sortie

d’un registre précédant Mux CTRL,_;. La structure compléte est illustrée a la figure 6.9.
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FIGURE 6.6 — Architecture d’un module SIB
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X3
Compteur papillon $=000
b [9:0] I
N — | sBo
MIMO | 13 signaux 4 4 4
Radix » Séquenceur de 3 bits * ﬁ—ﬁ—# * #7401
Shift o | sB4 | sBs siB6 | | sB7
Start » * * * *
$=100 s=101 $=110 S=111
X4 X5 X6 X7

FIGURE 6.7 — Architecture du générateur d’indices pour la TFR

Mux CTRL,;
3
Mux_ CTRL,,
3
Mux_ CTRL,,
3
Radix
Valeur initiale
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F1GURE 6.8 — Architecture d’un étage du séquenceur des modules SIB
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FIGURE 6.9 — Architecture du séquenceur des modules SIB

6.2 Mémoires des coefficients de rotation W de la TFR

La principale contrainte pour la génération des coefficients des facteurs de rotation W, vient
de la stratégie paralléle utilisée par I’architecture. Le cas du radix-2® impose la plus grande
contrainte. La figure 6.10 illustre ’emplacement et la valeur des multiplications complexes dans
la matrice pour les 3 algorithmes en mode SISO. Soit, les 2 derniéres colonnes pour le radix-23

et la derniére colonne pour le radix-22 et le radix-2.

Pour le radix-23, les multiplieurs de la deuxiéme colonne ne varient pas en fonction de N et
correspondent toujours & W81 = g - jg et Wg’ = —g - j@. La difficulté se pose donc pour
le dernier étage o 7 coefficients doivent étre obtenus de la mémoire des coefficients W a chaque
cycle. Les valeurs sont : W, W]%,”, Wf\’,", Wj{‘,”, Wj:’,”, Wf\i,”, WK,", n correspondant au compteur
papillon b, soit WX,R%b (1 < yRro3 < 7, R23 pour radix-23).
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FIGURE 6.10 — Emplacement des multiplications non triviales dans la matrice en mode SISO
pour le a) radix-23 b) radix-22 c¢) radix-2

L’algorithme radix-23 est adopté seulement pour une configuration SISO pour logy N multiple
de 3, c'est-a-dire N = 26 = 64, N = 27 = 512 et finalement N = 2'2 = 4096. Pour ces valeurs
de N, on doit obtenir les 7 valeurs W citées plus haut. Puisque la conception et donc la taille
des mémoires est faite pour Nz, les coefficients W pour N < N4, correspondent & un sous
ensemble des coefficients W. Ceci revient, en réalité, a sous-échantillonner les coefficients W
pour N < Npu. Une correspondance est donc nécessaire entre les 7 coefficients WX,RQSb et

Wg,’:fjx afin de déterminer 'emplacement des coefficients dans les ROMs. Ainsi, les 7 coefficients

N,
RALYR23

b . 4. , .
correspondent a Wg}fjjw =Wy, . L’indice dra3(YRr23) = N’]\}” ~Yr23b permet de déterminer

I’adresse physique du coefficient dans la mémoire ROM.

En observant le plan complexe des facteurs de rotation a la figure 6.11, on constate que
'algorithme radix-2 nécessite % coefficients contrairement & % pour le radix-2 et % pour le

radix-22.

Im

Radix-2' Radix-2" Radix-2

FIGURE 6.11 — Domaine des coefficients W selon 1’algorithme radix-2¢ dans le plan complexe
pour une TFR directe
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Afin d’éviter tout conflit de mémoire lors de la lecture des 7 coefficients, le plus évident serait
bien stir d’avoir sept mémoires contenant chacune tout le plan complexe. Cette solution n’est
évidemment pas souhaitable. Toutefois, il est possible d’obtenir ce schéma en limitant aussi le

nombre de coefficients mémorisés. Grace aux relations trigonométriques, il est possible d’obtenir
N

8
opérations de permutation des parties réelles et imaginaires ou/et d’inversion de signe. Pour

n’importe quel point du plan complexe en utilisant seulement = coefficients et en réalisant des

Nmaz

8
qu’une petite optimisation peut étre obtenue pour limiter la taille de certaines mémoires).

accéder aux 7 coefficients en parallele, on utilise 7 mémoires & points (on verra en réalité

La figure 6.12 illustre le plan complexe ainsi que les coefficients réellement mémorisés situés

Nmu.z
8

complexe dans le cas d'une TFR directe (et TFR inverse). En réalité, ces trois bits sont les trois
bits les plus significatifs (MSB : Most Significant Bit) de 'indice de ’échantillon désiré, soit
d[12,10].

dans la partie en noire. Les 3 bits illustrés représentent les huit parties a points du plan

101 110
(010) _ (001)

100 111
011) (000)
011 000
(100) (111)
010 001
(101) (100)

TFR directe (inverse)

FIGURE 6.12 — Les 8 sections du plan complexe pour une TFR directe (et inverse) et ainsi que
les coefficients mémorisés (en noir)

Soient cos(a) et sin(a), les valeurs lues dans la ROM de % points complexes, le tableau
6.2 donne les valeurs finales des coefficients a obtenir en fonction des trois bits §[12, 10] pour la
TFR directe et inverse. Les parties réelles des facteurs de rotation sont les mémes, alors que les
parties imaginaires des facteurs sont simplement inversées quand on passe de la TFR directe &
la TFR inverse (et vice versa). En réalité, les coefficients W du demi-quadrant 6[12, 10] pour une
TFR directe correspondent aux coefficients du demi-quadrant du complément de §[12, 10] pour

une TFR inverse.

TABLE 6.2 — les valeurs des facteurs de rotation pour la TFR directe et inverse selon les bits
d[12,10] de V'indice du coefficient

512, 10] , TFR d.irect.e ‘ / TFR il.nvers.e ‘
réelle | imaginaire | réelle | imaginaire
000 cos(a) —sin(a) cos(a) sin(a)
001 sin(a) —cos(a) sin(a) cos(a)
010 —sin(a) | —cos(a) | —sin(a) cos(a)
011 —cos(a) | —sin(a) | —cos(a) sin(a)
100 —cos(a) sin(a) —cos(a) | —sin(«)
101 —sin(a) cos(a) —sin(a) | —cos(a)
110 sin(a) cos(a) sin(a) —cos(«)
110 cos(a) sin(a) cos(a) —sin(a)
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Le schéma 6.13 illustre ’architecture générant n’importe quel point du plan complexe & partir

d’une mémoire a & maz points complexes. Le bit 0[10] permet de déterminer I’adresse physique du
coefficient dans le demi-quadrant mémorisé de la figure 6.12, soit §[9, 0] si 6[10] = 0, soit I'inverse
de l’adresse 0[9, 0] si §[10] = 1. Les valeurs lues dans les deux ROMs contenant les parties réelles

et imaginaires subiront des inversions et des permutations selon le signal de controle suivant :

Ctrl_Mux[2] = 6[12]® TFR_Direct_Inverse
Ctrl_Mux[l] = 6[11]® TFR_Direct Inverse
Ctrl_Mux[0] = 6[10]® TFR_Direct_Inverse (6.6)

O le signal TFR_Direct Inverse est un signal de controle du systéme qui vaut '1’ ou 0’ si
I’on effectue une TFR directe ou inverse respectivement. Il s’agit tout simplement de prendre le

complémentaire des bits 0[12,10] quand on passe d’'une TFR inverse a une TFR directe.

Ctrl_Mux[1] Ctrl_Mux|[2]
® ®
Ctrl_Mux[0] Ctrl Mux[1]

A
1

ROM a N/8 coefficients — Réel

\§ Partie réelle (cosinus)

Adresse tb—’ 1
3[9,0] 0

(cos)

ROM a N/8 coefficients
Partie imaginaire (sinus)

1
—» Imaginaire

‘k (sin)

i

Ctrl Mux[2]
FI1GURE 6.13 — Architecture ROM a % points complexes réalisant la génération d’'un coefficient

W du plan complexe

Les algorithmes radix-22 et radix-2 nécessitent respectivement 6 et 4 coefficients W par cycle

en mode SISO comme illustré & la figure 6.10. En tenant compte du faite que les mémoires sont

Nmax Nmazx
2 . . . n 2n
prévues pour Npaz, les coefficients W pour lalgorithme radix-22 sont alors Wy M Wy N
3nNmax n+ﬁ Nmazx 2n+ﬂ Nmazx 37’L+M Nmazx . . i
Wy, N, JSfma:) N ]S[m(w )% et W(mam S )R . L’indice des coefficients est alors,
Nmaw

avec n = b, droa(YR22) = YR220~%#= pour les 3 premiers coefficients 1 < ygoy < 3 et droa(YRo2) =

(YrR22 — 3) (b% + %) pour les 3 derniers coefficients, 4 < ygra2 < 6.

Nmaa:
~ . . . N n
De la méme fagon, les coefficients W pour radix-2 en mode SISO sont égaux a : Wleiw ,

ﬂ Nmaflj ﬂ Nmafl/'
]E;:;:) N W]S]Zt;) Noet ngfmaz N . L’indice des coefficients est alors dra(vr2) =

bN’]’(]” + 7R2]gm“ avecn =bet 0 < ygy < 3.

Dans le cas du radix-2, une optimisation est possible en ne cherchant que les deux pre-
miers facteurs dans les mémoires (yge = 0 et 1). Les deux derniers seront (yre = 2 et 3)

obtenus par simple inversion-permutation des deux premiers. Nous avons alors pour une TFR
(n+%)Nmax Nmaz,n (n+%)Nma:c (n+ﬂ)Nmaac

directe Wy, Moo= gW N et Wy Moo= 4Wy %7 Y [ Et pour la TFR inverse

_(n_i_%)Nmaac _ Nmaz (n_;’_%)Nmax _(n_;'_%)N'r]r\Lraac

Wy N = Wy N et Wy N = Wy




Chapitre 6 : Stratégie mémoire 68

Afin de réaliser cette optimisation, nous avons besoin d’'un multiplexage de données pour
les facteurs W5 et W7 (notation correspondant a la figure 6.10) qui sont calculés & partir des
coefficients Wj et W3 dans le cas de radix-2. Le calcul peut étre directement fait sur les données
lues dans les mémoires en jouant sur les signaux de controle de la permutation de données

pour W5 et Wy. En fait, la multiplication par j (-j) pour la TFR directe (inverse) revient tout

jus
2

0[12,10]. En d’autres termes, on peut utiliser le bit radiz[1] (qui est & 0 uniquement pour radix-

simplement & tourner le coefficient de qui peut étre obtenu en ajoutant la valeur "010" &

2) afin d’obtenir les signaux de controle des multiplexeurs. Les équations 6.6 deviennent alors
pour Ws et Wy :

Ctrl_Muz 2w, jw, = {(5[12]W1/W3 ® <(5[11] : radix[l])} ®TFR_Direct_Inverse
Ctrl_Muxlw, w, = (5[1 Uw, yw, @ Tadia:[l]) @ TFR_Direct Inverse
Ctrl_Muzx[0lw, w, = 6[10lw,w, ® TFR_Direct_Inverse (6.7)

La plus grande taille de TFR utilisant le radix-2 est 8192 points pour le mode SISO. En effet,
8192 est une puissance de 2 seulement et une premiére décomposition radix-2 est nécessaire.
Donc, du point de vue des unités de stockage, le radix-2 nécessite 2 mémoires de %
Une autre optimisation est donc possible en considérant les 5 mémoires supplémentaires (pour
un totale de 7 mémoires). En effet, dans le cas du radix-23, la plus grande taille de TFR utilisée
est de 4096 points pour le mode SISO. Dans le cas du radix-22, la plus grande taille est de 2048
points dans le mode SISO, et 4096 points pour le mode MIMO 2x2. Les coefficients nécessaires
correspondent donc aux coefficients aux indices pairs. Par conséquent, du fait que les coefficients
aux indices impairs peuvent étre ignorés, les 5 mémoires restantes auront une capacité de N%ﬁ(””.

La capacité totale sera alors de : 2V oL - SN%” = 91\%”, soit 4608 coefficients complexes.

La génération des coefficients de rotation W en fonction du radix et du mode MIMO, s’effectue

de la fagon suivant :

1. Retarder le compteur papillon b selon le radix afin de synchroniser au niveau des modules
de calcul de la matrice les sorties des coefficients W et ’arrivée des données au niveau des
multiplieurs.

2. Déterminer la correspondance du compteur pour Ny,q, = 8192 selon N et le mode MIMO.

3. Déterminer les indices 0 nécessaires en fonction du radix, du mode MIMO et du numéro
de l'étage .

4. Accéder aux mémoires (de la figure 6.13) nécessaires selon le radix.

5. Dupliquer au besoin les coefficients selon le monde MIMO.

L’architecture obtenue est illustrée a la figure 6.14. Comme on le constate, la correspondance
g ) p

N

Pprpp )

Pour le mode SISO, la valeur maximale de IV est de 8192 et Pp,.,., = 8. Pour le mode MIMO 2x2,

la valeur maximale de IV est de 4096 et Pp,,., = 4. Pour le mode MIMO 4x4, la valeur maximale

pour Ny,q dépend aussi du mode MIMO. En effet, le compteur papillon b varie de 0 a

de N est de 2048 et Pp,.,., = 2. La valeur maximale du compteur papillon est donc de 1023, soit
sur 10 bits en représentation binaire, peu importe le mode MIMO. Toutefois, pour une méme
valeur de N, la valeur maximale du compteur papillon sera respectivement 2 fois et 4 fois plus

élevées que la valeur maximale du mode SISO pour les modes MIMO 2x2 et 4x4 respectivement.
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De ce fait, la correspondance pour N,,q; doit aussi tenir compteur du mode MIMO. Le tableau

6.3 illustre la valeur du compteur B’ qui est sur 12 bits, soit aprés correspondance & Nz

Compteur papillon (b)

|

Délais variables pour
synchronisation

'

Correspondance pour N«

B

Radix >

MIMO —fe—»

i

K > Générateur d’indice
e
61‘62 53|6416566 67‘
1 | v Y v l 1
5} L o 2 2 2 2
'S < 'S 1 2 2 2
o O 89 o O 29 29 29 29
8 8 S £ 3 g S £ S & S £ S &
22 | | 28| |25 ||ee ||| |2 s
z g z £ z g z £ z £ z £ z £
- O .. O & O .. O .. O .. O .. ©
N < v O o~
2 = 2 = = = =
= @) = o @) o o
~ ~ ~ ~ ~
MIMO ——» Multiplexage des données selon le mode MIMO
W, W, W; W,y W5 W W,

FIGURE 6.14 — Architecture du générateur des coefficients de rotation W

TABLE 6.3 — Valeur du compteur B’ aprés correspondance du compteur papillon b selon N et
le mode MIMO

N B'[11,0]
mode SISO mode MIMO 2x2 | mode MIMO 4x4

8192 [00b]9,0]] - -
4096 [00b[8,0]0], [0b]9,0]0] -
2048 [00b[7,0]00] [0b[8,0]00] [b[9,0]00]
1024 [00b[6,0]000] [0b[7,0]000] [b[8,0]000]
512 [00b[5,0]0000] [0b[6,0]0000] [b[7,0]0000]
256 [00b[4,0]00000] [0b[5,0]00000] [b[6,0]00000]
128 | [00b[3,0]000000] [0b[4,0]000000] [b[5,0]000000]
64 | [00b[2,0]0000000] | [0b[3,0]0000000] [b[4,0]0000000]

L’architecture du générateur d’indices 0 est illustrée a la figure 6.15. A chaque étage radix-

2, nous avons 2" sous TFR a % points, et donc nous devons générer 2 mémes ensembles

de coefficients W. A une fin d’illustration, prenons l’exemple d’une TFR a 8 points utilisant
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I’algorithme radix-2. A chacun des logy N = 3 étages, % = 4 coefficients W sont nécessaires tel
qu’illustré au tableau 6.4. Afin de reproduire ce schéma, on considére seulement les 10 — k bits
les plus significatifs du vecteur B’ aprés décalage de r bits vers la gauche. Ainsi, le compteur
obtenu & la sortie des multiplexeurs d’entrée (selon mode MIMO) de la figure 6.15 comptera 2~
fois jusqu’a % — 1. Chaque valeur du compteur (et donc de 'indice) aura été multipliée

par 2% aprés décalage vers la gauche comme illustré au tableau 6.4.

TABLE 6.4 — Exemple coefficients W pour N = 16 avec l'algorithme radix-2

Etage 0 (Etage 1 (k=1) Etage 2 (k = 2)
(k =0) | Avant décalage | Apres décalage | Avant décalage | Apres décalage
Wi we wy we Wy we
Wa W4 Wi wWe W, wg
W3 we wy we wY wo
Wy wg Wi we Wy Wi
LS e= —_— = =
_=E&8 — =888 — 588
883 — —e oSS S —o S S 3
—o o330 —_—o O O O o O DS
_LeEEEEE8s 3 —O DD DD D —o S S3SSS
oSS —_—o O 0o oo oD —em o 9 9O 9 9 92
S2E88838E —o SIS SSSSS —o oSS SSSK
222222222388 =R =R R=R=R=R=N=] oSS855
SI2IaIFISISEE SSg35555253 SR e g )
SESERLAOSSS SRR R R =) 3558555555
aalyaalyaaiyasiyaniiaaiyaaliyaaliaaas i T T T S S U b e CAT-TY ST A FE ALTE S Pl
88388888888 S8888888888 mopnpmppanl
k—» 012345678910/ 012345678910/ » 0123456738910
\ ] \
v
[=<2]
4n
J— 2n+N/4
*r—
Radix[0]
='1" si radix-2’
='0' si radix-2’
\ A .
) 1 Radix

51 52 53 54 85 56 87

FIGURE 6.15 — Architecture du générateur d’indices d des coefficients de rotation W
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Le derniére étape de la génération des coefficients de rotation W consiste & considérer seule-
ment les coefficients nécessaires. Dans le cas du mode MIMO 2x2, les algorithmes utilisés sont le
radix-22 et le radix-2. Pour le radix-22, seuls les coefficients W7, Wy et W3 doivent étre sélection-
nés puisque ces mémes coefficients sont dupliqués pour la deuxiéme TFR en paralléle pour un
total de 6 coefficients. Pour le radix-2, seuls les coefficients W7 et W3 doivent étre sélectionnés
puisque ces mémes coefficients sont dupliqués pour la deuxiéme TFR en paralléle pour un total
de 4 coefficients. Finalement, dans le cas du mode MIMO 4x4, seul le coefficient W7 du radix-2
doit étre sélectionné et répliqué 4 fois pour les quatre TFR en paralléle. La figure 6.16 illustre

I’architecture du multiplexage des coefficients de rotation W selon le mode MIMO.

Wromt Wrom2 Wroms Wroms Wroms Wroms Wroms

-
y
MIMO[1] 10
)

MIMOJ[0] 10 o
MIMO T*

v

w,W, Wy W, Wi Wi W,

FIGURE 6.16 — Architecture du multiplexage des coefficients de rotation W selon le mode MIMO

6.3 Meémoires des coefficients de mise en forme IOTA

La fonction IOTA a une longueur de 2M,4: Linaz (00 NppazwLimae) coefficients. Grace a la
symeétrie de la fonction, nous pouvons stocker que M40 Limqe coefficients. Les valeurs de ces co-

efficients dépendent de la valeur de L, N et 79 qui correspond & un temps symbole OFDM/OQAM.

A chaque cycle, Pp,.., L coefficients doivent étre lus dans les mémoires des coefficients pour

L =2o0u4et Ppyp LT%‘” pour L = L. = 8. Pour rappel, le filtrage pour Ly,q, se fait en
Pp
Pprpg
plus de coefficients envoyés vers la matrice que de coefficients obtenus du fait de la duplication

deux temps. De plus, PpL = 8L coefficients sont envoyés vers la matrice. Il y a donc fois

des coefficients selon le mode MIMO. Le tableau 6.5 donne le nombre de coefficients lus dans les

mémoires des coefficients selon les différentes configurations.

Les Mz Limas coefficients sont mémorisés dans Ly,q, = 8 blocs mémoires de M4, points.

La figure 6.17 illustre la demi-fonction IOTA et les différents blocs mémoires. Selon la valeur

TABLE 6.5 — Nombre de coefficients lus dans les mémoires des coefficients a chaque cycle selon
la configuration

Longueur de troncature

Mode MIMO L=2|L=4] L=8
SISO (Ppypyr = 8) 16 32 32
MIMO 2x2 (Ppypp = 4) 8 16 16
MIMO 4x4 (Ppypp = 2) 4 8 8
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ML, .,=8M coefficients stockés
> o

Coefficients pour L = 4 /

Coefficients poyr L =2 /

5
< >

A

e

BlocROMS | BlocROM7 | BlocROM6 | BlocROM5 | BlocROM4 | BlocROM3 | Bloc ROM 2 Bloc ROM 1
Taille M, =406 | Taille M, =4096 | Taille M, =4096 | Taille M, ,=4096 | Taille M,,,,~4096 | Taille M,,,=4096 | Taille M,,,,=4096 | Taille M,,,=4096
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Pour L=2 Pour L=2
S0 a’ SM-l SM a S2M-l

FIGURE 6.17 — Demi fonction IOTA mémorisée dans les L. = 8 blocs ROM et les valeurs des
indices des coefficients IOTA selon L

de L, les coefficients sont mémorisés dans les blocs 1 & L, les autres blocs étant désactivés. De
plus, pour une valeur de L donnée, le coefficient IOTA jpdice sera situé dans des blocs mémoires
différents. Par exemple, le premier coefficient &g sera mémorisé dans le bloc 2, 4 ou 8 selon la

valeur de L. La figure 6.17 illustre les indices des coefficients selon L.

Lors de 'adressage des mémoires pour L égal & 2 ou a 4, une correspondance est effectuée par
rapport a la référence, soit aux indices de L;qe = 8. Ainsi, selon la valeur de L, on ne considére
que les coefficients dont la valeur des indices est située entre (Lyqr — L)M et (Lyae+L)M, est-
a~dire (8 — L)M et (8 + L)M. De plus, selon la valeur de N, on ne considére que les coefficients

% = &]\?2. Ainsi, pour N = 4096, on ne considére que les coefficients

aux indices multiples de
aux indices multiples de 2. Ceci correspond & sous-échantillonner les coefficients IOTA pour des
valeurs de N inférieures & Np,q;. Les coefficients sont mémorisés pour une valeur normalisée

de T0-

Dans chaque bloc mémoire, Pp,.., coefficients doivent étre obtenus par cycle pour L = 2
ou 4. Ainsi, selon le mode MIMO, 2, 4 ou 8 (valeur de Pp,,,) coeflicients seront obtenus dans
chaque bloc. En réalité, PDT% coefficients correspondent & la premiére moitié de la fonction
IOTA, et P%”% a la seconde moitié de la fonction. La figure 6.18 présente le cas simple de la
fonction IOTA pour N = 8 et L = 4 pour illustration, soit 32 coefficients. Dans cet exemple,
on considére que Pp, ., = 2; de ce fait 2L = 8 coefficients sont lus a chaque cycle. Cette figure
montre la correspondance des coefficients de la deuxiéme moitié de la fonction vers la premiére

moitié de la fonction.

Dans cet exemple, les coefficients IOTA voulus de la premiére moitié de la fonction au premier
cycle sont o, Syq, Jg, F12. Ceux de la deuxiéme moitié sont Sig, Sog, Fog, Fog. On constate
que par la symétrie de la fonction IOTA, lire les coefficients de la premiére moitié de la fonction
consiste & parcourir les blocs mémoires dans le sens croissant des adresses, soit de 0 & M —1, tandis

que pour les coefficients de la deuxiéme moitié, cela revient & parcourir les blocs mémoires dans
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2ML coefficients

ML coefficients mémorisés

Bloc Bloc Bloc Bloc
ROM 4 ROM 3 ROM 2 ROM 1
Taille M Taille M Taille M Taille M

|
/

(Do Ca .
T T T T f T T T T T T T T T T T T T T T T T

T
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O 1 2 3|4 5 6 78 9 10 11|12 13 14 15116 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 31

FIGURE 6.18 — Détermination des coefficients IOTA par symétrie (illustration pour N = 16
(M=8)et L=4

le sens décroissant de ’adresse, ce qui considérant 1’adresse représentée en binaire, correspond au
complément de ’adresse. Par exemple, & la figure 6.18, deux coefficients doivent étre lus dans le
bloc ROM 4 au premier cycle, S pour la premiére moitié de la fonction, et §3 pour la deuxiéme

moitié de la fonction. Ceci correspond respectivement aux adresses 00 et 11 du bloc ROM 4.

Pour Lyqe, du fait que le filtrage est réalisé en deux temps, PDT% coefficients doivent étre lus
par cycle dans chaque bloc mémoire. Dans un premier temps, les coefficients de la premiére moitié
sont envoyés vers la matrice, et par la suite ceux de la deuxiéme moitié. Les blocs mémoires 5 a
8 n’étant utilisés que pour Lyqz, deux types de blocs sont utilisés dans ’architecture. Les blocs
mémoires de type 1 (appelé Bloc mémoire ROM a 8 sorties) concernent les blocs 1 a 4. Pour ces
derniers, jusqu’a 8 coefficients peuvent étre lus pour L égale & 2 ou 4, et maximum 4 pour Ly,qz.
Les blocs mémoires de type 2 (appelé Bloc mémoire ROM a 4 sorties) concernent les blocs 5 a 8, et
jusqu’a 4 coefficients peuvent étre lus a chaque cycle. La figure 6.19 illustre ’architecture globale
des mémoires des coefficients IOTA. Pour une meilleure compréhension, nous allons d’abord
présenter dans la sous-section suivante, la version triviale, soit le bloc mémoire ROM & 4 sorties.

Les signaux de controle de la figure 6.19 seront aussi abordés.
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FIGURE 6.19 — Architecture globale des mémoires des coefficients IOTA

6.3.1 Bloc mémoire ROM IOTA 4 4 sorties (Type 2)

Afin de lire jusqu’a 4 coefficients par bloc mémoire, il est nécessaire de subdiviser chaque bloc

Mmaz
4

en 4 bancs de mémoires de coefficients, donnant ainsi la possibilité de lire un coefficient

par banc. La figure 6.20 illustre I'architecture d’un bloc de type 2.

L’équation 5.5 présente les coefficients IOTA impliqués dans l'opération de filtrage, soit

o

R N__opre- En tenant compte de la symétrie de la fonction, les Pp,. ., L coefficients désirés

:E—i—pPD
TFR

seront situés dans les différents bancs des blocs 1 a ¢ & lindice «, soit le compteur papillon.
L’adresse des coefficients A2 des figures 6.19 et 6.20 est dérivée en partie du compteur papillon

aprés correspondance a Nyqz, soit B’ du tableau 6.3. On a :

B'[9,0] siz=0

A1[9,0] =
19,0 B"[9,0] siz=1.
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FIGURE 6.20 — Architecture d’un bloc mémoire de type 2 (blocs 5 a 8)

Le signal B” est obtenu aprés correspondance & Ny, du complément du compteur papillon
b. Le tableau 6.6 illustre la valeur de B”. Le signal z indique pour L = L., 8'il s’agit du
filtrage par la premiére partie de la fonction IOTA (z = 0), ou le filtrage par la deuxiéme moitié
de la fonction (z = 1). Ainsi, on parcourt les bancs de mémoires dans le sens croissant pour lire

les coefficients de la premiére moitié de la fonction, et dans I'ordre décroissant pour ceux de la

deuxiéme moitié.

A2[9,0]

MIMO —+»
UL0] oA »

L — »

UOIBAIIORSY(]

Banc ROM D
de 1024
coeff. variable
selon N

. Banc ROM C

de 1024
coeff. variable
selon N

Banc ROM B
de 1024
coeff. variable
selon N

Banc ROM A
de 1024

» coeff. variable

selon N

Multiplexage selon MIMO

—Ff

TABLE 6.6 — Valeur du compteur B”

N B"[11,0]
mode SISO mode MIMO 2x2 | mode MIMO 4x4

8192 [006]9, 0]] - -
4096 [00b]8, 0]0], [06]9, 0]0] -
2048 [000[7,0]00] [0b]8, 0]00] [6]9, 0]00]
1024 [00b[6, 0]000] [0b[7,0]000] [b]8, 0]000]
512 [00b]5, 0]0000] [06]6, 0]0000] [b[7,0]0000]
256 [00b]4, 0]00000] [0b]5, 0]00000] [b]6, 0]00000]
128 | [005[3,0]000000] [0b]4, 0]000000] [6]5,0]000000]

64 | [00b]2,0]0000000] | [0b[3,0]0000000] [b[4, 0]0000000]

Selon la valeur de Pp,., et donc du mode MIMO, les 4 bancs auront les 3 configurations

suivantes :

1. Mode SISO : Les 4 bancs sont en paralléle et un coefficient est obtenu par banc.

2. Mode MIMO 2x2 : Les 4 bancs sont groupés 2 par 2 (respectivement A-B et C-D) en série

et un coefficient est obtenu par groupe. On obtient ainsi ’équivalent de 2 bancs de taille

M, X
~at en paralleles.

3. Mode MIMO 4x4 : Les 4 bancs sont considérés en série et un coefficient est obtenu a chaque

cycle. On obtient ainsi ’équivalent d’un banc de taille M4,
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Ces différentes configurations s’expliquent par le fait que selon le degré de parallélisme Pp,..5,
le bloc mémoire de M4, points, est subdivisé en 2 ou 4 mémoires de tailles 2 ou 4 fois plus petites
respectivement tel qu’illustré & la figure 6.21. Les 4 bancs sont actifs simultanément seulement
dans le mode SISO. Dans le mode MIMO 4x4, les coefficients sont d’abord lus dans le banc A,
puis B, C' et finalement D. Ainsi, les quatre bancs ne sont pas actifs au méme moment et peuvent
étre désactivés par clock gating. Le signal U sur 2 bits permet de sélectionner un des 4 bancs et
d’activer seulement ’horloge du banc nécessaire. Ce signal correspond aux bits [10] et [11] du

signal B’. Soit ’équivalent du modulo M’Z“” du compteur papillon décallé selon N . On obtient

alors U[1,0] = 00 pour le banc A, 01 pour B, 10 pour C' et finalement 11 pour le banc D. Pour
le mode MIMO 2x2, les bancs A et C' sont actifs au méme moment, soit pour U[0] = 0, et B-D
lorsque U[0] =1,

Banc ROM
A B C D
SISO: ——p——Dp———>——>

MIMO 2x2:

A
A
4
v

A
v

MIMO 4x4:

F1GURE 6.21 — Configuration d’un bloc mémoire de type 2 selon le mode MIMO

La figure 6.22 illustre le multiplexage selon le mode MIMO de la figure 6.20. Pour le mode
SISO, les 4 sorties des bancs sont sélectionnées. Pour le mode MIMO 2x2, les sorties des bancs
A et C sont sélectionnées lorsque U[0] = 0 et les bancs B et D lorsque U[0] = 1. Ces deux
sorties sont dupliquées pour un total de 4 sorties par bloc mémoire. Pour le mode MIMO 4x4,
les 4 bancs sont sélectionnés alternativement selon la valeur du signal U. On obtient ainsi un

coefficient qui est répercuté sur les 4 sorties du bloc mémoire ROM.

Chaque banc de ROM de taille % = 1024 coefficients est constitué de 8 sous ROM afin
d’obtenir des tailles mémoires allant % = 8 4 1024 selon les différentes configurations possibles
tel que présenté au tableau 6.1. Pour cela, nous utilisons la méme approche que pour les RAM
des échantillons présentée & la figure 6.2. La figure 6.23 illustre I'architecture du banc de ROM
de type 2. Comme on le constate, contrairement au banc RAM de la figure 6.2, ’adressage et le
controle des multiplexeurs de sortie se font selon les bits les plus significatifs du vecteur d’adresse.
En effet, nons proposons de mémoriser les coefficients de la fonction IOTA suivant une certaine
stratégie (indices pairs et impairs séparés) nous permettant d’avoir selon N, le nombre voulu de
coefficients IOTA (sous-échantillonnage des coefficients). Ainsi, 'adressage est effectué selon la

parité de I’adresse et non selon 'ordre naturel (croissant) du vecteur d’adresse.

La premiére mémoire de 512 données contient tous les coefficients Sjpngice des % = 1024
coefficients aux indices impairs. Les coefficients aux indices pairs restants sont placés dans les
7 mémoires restantes. Selon la parité de 'indice modulo 2, la mémoire de 256 données contient
les coefficients impairs des 512 échantillons restant et les 6 mémoires restantes contiennent les
coefficients pairs et ainsi de suite. Ainsi, pour chaque taille IV, les coefficients nécessaires seront

dans les mémoires non désactivées.
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FIGURE 6.22 — Multiplexage des sorties selon le mode MIMO pour les blocs mémoires de type 2

(5]

A2[9,0]
.11 . ROM 1
A e 12
2] . rROM 2
N S, 256
[®31 ., rRoM 3
P 128
[94] \ROM 4
S S 64
OS5I, ROM 5
N p 32
61, RoM 6
S 16
971 . ROM 7
. 8
.71, RoM 8
8
| Désactivation |

N  Désactiver

FIGURE 6.23 — Architecture d’'un banc de ROM pour les coefficients IOTA de type 2
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Par exemple, pour N = 64, tous les coefficients nécessaires sont dans les derniéres mémoires
de 8 points. Pour illustration, prenons ’exemple ott Nyq, = 128, soit % = 16, les coefficients
d’un méme bloc ROM sont alors mémorisés dans 3 ROM selon les schémas du tableau 6.7. Ainsi,
tous les coefficients de la fonction IOTA pour la plus petite valeur de N, sont dans la ROM 3,

soit tous les coefficients aux indices multiples de % = %8 =4 (Npin = 32 dans cet exemple).

TABLE 6.7 — Stratégie de mémorisation des coefficients IOTA pour les mémoires ROM de type
2, exemple avec Npqr = 128

ROM 1 ROM 2 ROM 3
Adresse A2 | Coef. Adresse A2 | Coef. Adresse A2 | Coef.

0 S 0 R 0 So

1 J3 1 S6 1 Sy

2 S 2 Mo 2 S

3 S 3 S14 3 12

4 Sg

5 S

6 S

7 RIE

6.3.2 Bloc mémoire ROM IOTA a 8 sorties (Type 1)

Dans le cas des blocs mémoires de type 1, jusqu’a 8 coefficients peuvent étre obtenus en
sorties. La figure 6.24 illustre I'architecture d’'un bloc mémoire ROM de type 1. Afin de lire 2
coefficients dans chaque banc A & D, le deuxiéme coefficient correspondant au coefficient obtenu
par symétrie, une premiére approche serait de subdiviser les différentes sous-mémoires des bancs
en deux mémoires plus petites. Par exemple deux mémoires de 256 coefficients fonctionnant

comme une mémoire de 512 coefficients.

Nous proposons toutefois d’utiliser un schéma particulier et original pour résoudre cette
problématique de lectures multiples dans les bancs mémoires. En effet, I’architecture utilise plutot
des mémoires de taille deux fois plus petites, mais ayant des longueurs de mots deux fois plus
longues. Ainsi, on aura par exemple une mémoire ROM de 256 points dont la longueur de chaque
point est de 2by au lieu d’'une ROM de 512 points de longueur byy. Ceci nous permet, entre
autres, d’avoir une surface plus petite, de fait qu’on aura un seul décodeur d’adresse au lieu de
deux. Le décodeur d’adresse d’une mémoire deux fois plus large sera plus petit en surface que

deux décodeurs d’adresses de mémoires deux fois moins larges.
Pour cela, il faut considérer les coefficients IOTA dans chaque bloc ROM A & D comme étant

regroupés deux par deux. A titre d’exemple, le tableau 6.8 reprend le cas de figure du tableau

6.7 pour Npqr = 128, mais selon "approche mémoire de type 1.
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FIGURE 6.24 — Architecture d’un bloc mémoire de type 1 (blocs 1 a 4)

TABLE 6.8 — Stratégie de mémorisation des coefficients IOTA pour les mémoires ROM de type
1, exemple avec Nypqr = 128

ROM 1 ROM 2 ROM 3
Adresse Al Coef. Adresse Al Coef. Adresse Al Coef.
0 (S155 1) 0 (S14; S2) 0 (S12;S0)
1 (3135 33) 1 (3105 S6) 1 (Js; S4)
2 (S115S5)
3 (S9; S87)
Pour la plus petite valeur de N = 32, tous les coefficients aux indices multiples de % =

% = 4 sont dans la derniére mémoire, et deux coéfficients peuvent étre lus par cycle. En effet,

dans ce cas, nous avons besoin des coefficients dans 1’ordre suivant :

Compteur papillon b en binaire bgbobi1bg : 0000 0001 0010 0011
B’ en binaire B{BSYB{ B : 0000 0100 1000 1100

Adresse Al : 0 1 1 0
Coeff. de 1a 1™ moitié de la fonction : S Sy s S
ROM numéro : 3 3 3 3
Coeff. de la 26™€ moitié de la fonction (par symeétrie) : o Sy Sy So
ROM numéro : 3 3 3 3
Dans cet exemple, le compteur papillon b compte de 0 & PD];]FR —-1= %2 —1 = 3. Le signal B’

correspond au compteur aprés décalage vers la gauche de logy (N"A‘,“z) = logy (%8) = 2 positions.
L’adresse Al est égale a B) si By = 0 et B} si By = 1.

On constate bien que tous les coefficients désirés pour la plus petite valeur de N sont déja
regroupés deux par deux dans la plus petite mémoire, soit les couples (S12; o) et (Sg; S4) pour
cet exemple. Toutefois, il faut permuter I'ordre & la moitié du compteur papillon du fait de la

symétrie de la fonction. On constate aussi qu’il est nécessaire afin d’obtenir tous les coefficients
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N
L e, . . . . . Pp . e
désirés, de parcourir la mémoire dans le sens croissant pour b = 0 a —L5FE — 1, soit la premiere

moitié du compteur, et dans le sens décroissant pour la second moitié.

Pour des valeurs de N différentes de Nyun, les deux coefficients désirés ne sont plus situés
dans la méme mémoire mais deux mémoires différentes. Pour N = 64 a titre d’exemple, les

coefficients désirés sont les suivants (indices pairs) :

bsbabibg : 0000 0001 0010 0011 0100 0101 0110 0111
B;ByB{Bj : 0000 0010 0100 0110 1000 1010 1100 1110

Adresse Al : 0 0 1 1 1 1 0 0

Coeff. de la 1é7"e moitié : S ) Sy g g S0 2 34
ROM numéro : 3 2 3 2 3 2 3 2

Coeff. de la 26™€ moiti¢ : Sy S12 S0 Sz S¢S S So
ROM numéro : 2 3 2 3 2 3 2 3

Dans ce cas, le compteur papillon b compte de 0 a —-1= % —1 =17. Le signal B
TFR
correspond au compteur aprés décalage vers la gauche de 1 position et 'adresse Al est toujours

égale a Bl si By =0 et By si By = 1.

N
Pp

Un multiplexage des coeflicients est donc nécessaire afin de sélectionner les deux coefficients
nécessaires a la sortie des sous-ROMs dans chacun des bancs A a D. La figure 6.25 illustre le
banc de mémoire de type 1 utilisant des ROMs double largeur et de taille deux fois plus petites.

Le vecteur d’adresse Al est égale a :

1B']9, 0]] si B'[9]
[B'[9]B"[8,0]] si B[9]

(6.9)

A1[9,0] = { 0
1.

On remarque que les deux coefficients lus dans chaque ROM sont multiplexés grace au bit le
plus significatif du vecteur d’adresse (A1[9]). Ceci correspond & la permutation des coefficients
pour la seconde moiti¢é du compteur papillon correspondant aussi & I’adresse de lecteure Al.
Les signaux Muz_Ctril et Muzx Ctrl2 permettent de controler les multiplexeurs de sortie de

chaque banc de ROM. IIs sont égaux a :

Muz_Ctrll]6,0] = B'[6,0] (6.10)
Mux_Ctri2[6,0] = B"[6,0] (6.11)

La figure 6.26 illustre le multiplexage des coefficients selon le mode MIMO & la sortie des bancs
de ROM A & D tel qu'illustré a la figure 6.24. Ce multiplexage fonctionne de la méme maniére
que ceux du type 2. Il faut toutefois noter que les deuxiémes coefficients 3o des quatres bancs
doivent étre inversés a lentrée des multiplexeurs comparativement aux premiers coefficients &4
tel qu'illustré a la figure 6.26 . Ceci s’explique par la symétrie de la fonction IOTA, le début de la
premiére moitié de la fonction IOTA correspondant & la fin de la deuxiéme moitié de la fonction

et vice versa.
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FIGURE 6.25 — Architecture d’'un banc de ROM pour les coefficients IOTA de type 1
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FIGURE 6.26 — Multiplexage des sorties selon le mode MIMO pour les blocs mémoires de type 1
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6.3.3 Interface de sortie des mémoires IOTA

Les différents coefficients obtenus dans chaque bloc mémoire doivent étre orientés vers les
bons modules de calcul de la matrice. A cette fin, un multiplexage selon le paramétre L est
effectué a la sortie des blocs comme illustré & la figure 6.19. La figure 6.27 illustre 'architecture
du module de multiplexage. Le premier multiplexage selon le signal z permet de sélectionner,
dans le cas L = Ly,qz, les coefficients de la premiére moitié de la fonction IOTA pour z = 0, et
ceux de la deuxiéme moitié pour z = 1. Finalement, selon la valeur de L, la derniére colonne de

multiplexeurs permet d’orienter les coefficents désirés vers les modules de calcul de la matrice.

N — 4xb
2" moitié ——*> hd
Blg)c ROM 1 : 4xb,, 7 N
1 moitié > M
— N

/

4

|
%#Tj#

1

0
g 2] 8by Vers MC6 et MC8

8xby,
—— N (=4et8
'Y

—  4xb, A4
moitié —__ A
Bloc ROM2 —™ 4xb,

1 ere

/

2i(':mc
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—
F P W - 8Xb
w
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1
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e
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“A
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Bloc ROM 6 4’,} }
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vy

0 —I‘> 2] gxb,,
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FI1GURE 6.27 — Multiplexage de sortie selon L des mémoires de coefficients IOTA
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6.4 Mémoires de filtrage de mise en forme des échantillons

A la figure 2.18 de la section 2.4, nous avons présenté l'architecture classique de filtrage
composée de FIFO pour la mémorisation des échantillons filtrés. Toutefois, cette architecture

des mémoires tient compte de valeurs de L et IV fixes.

L’approche classique filtre 2L échantillons & chaque cycle. Elle utilise 2L — 1 FIFOs de M
données complexes. Une opération de lecture/écriture est réalisée par cycle dans chaque FIFO.
Dans notre cas, Pp,.,L sont filtrés a chaque cycle, soit PDT% plus d’échantillons. Par consé-
quent, jusqu’a P%”% opérations de lecture/écriture sont réalisées par cycle dans chaque bloc
mémoire de filtrage. Du fait de la valeur maximale de Pp,..,, de 8, chaque bloc est composé donc
de 4 bancs mémoires RAM de taille % échantillons au lieu d’'une mémoire FIFO & M point.
La figure 6.28 illustre ’analogie de la mémoire de filtrage entre les deux approches. L’architecture
est donc composée de (2L, — 1) blocs mémoires. Selon la valeur de L, seulement (2L — 1) blocs

sont activés.

. 1 2 3 4
MIMO 4x4: F/‘,g(x,p=t/«) 450 F/,g(x,p=tf) ) 7:8(x.p=t.0)| 10 J:8(xp=t.0)| 40
. 1 1 2 2
MIMO 2x2: J-g(x,p=2t,0) ¢>0 F},g(x,p=2t+l,ff) 40 J.8(x.p=200] 1 J,g(x,p=2t+1,0) 450
SISO: F! F' ! !
Fj,g (x.0) . J,g(x,p=4t,0) ¢>0 J-g(x,p=At+1,0) 40 J.g(x,p=4t+2,0) 40 J.g(x,p=4t+3,0) 450
T 9> A A A A
FIFO 4 M Banc RAM 0 Banc RAM 1 Banc RAM 2 Banc RAM 3
¢chantillons a Minax/4 a Mipa/4 a Mypar/4 4 Mpan/4
complexes échantillons échantillons échantillons échantillons
P complexes complexes complexes complexes
T A A A A
F . ) 1 1 1 1
Jog(x.0) SISO Fwpmanny  Figepmann  Fieepanzn  Figwpanan
1 1 2 2
MIMO 2x2: Gero=2e0 Lgpann gm0 gpani
1 2 3 4
MIMOdxd: B ooy B gt pin jgGep=it) L jg(ep=t)
Archlte.:cture Architecture reconfigurable proposée
classique

FIGURE 6.28 — Analogie entre ’architecture d’un bloc mémoire de filtrage classique et proposé
(tzOsipSPDTTFR—lsinon 1)

Selon le mode MIMO, les quatres bancs mémorisent & chaque cycle soit 4 échantillons de la

méme TFR (Fjlg(xpe)
(F}

3,9(x,p,L)

pour p = 0 a 3, ou 4 & 7), soit 2 échantillons de deux TFR différentes

et pour p=04a 1, ou 2 a3 ), soit 1 échantillon de quatre TFR différentes

FZ
3,9(z,p,€) |
1 2 3 _ ¢
(Fj,g(z,p,E)’ Fj,g(z,p’e), Fj’g(m,p’@, Fj’g(z’p’@ pour p = 0 ou 1). Chaque banc RAM est composé de
I’architecture de la figure 6.2 afin d’obtenir des tailles allant de 8 & 1024 échantillons.

L’ architecture utilise des RAMs double port mais avec le fonctionnement d’une FIFO. Ceci

est fait grace a l'adressage des RAMs. Ainsi, la derniére adresse lue correspond & la prochaine
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adresse d’écriture. L’écriture est toutefois décallée d’un nombre de cycles égal au nombre de cycle
de filtrage d’un échantillon. Les adresses d’écriture et de lecture correspondent & la valeur du
compteur papillon b et ne nécessitent donc aucun générateur d’adresse particulier. Outre le fait
que la mémoire RAM occupe moins de surface que la FIFO en particulier pour des valeurs de N
pouvant atteindre 8192 [109], le cas du Ly,4, augmente la complexité de l'architecture a base de

FIFO, du fait qu’un traitement en deux temps est nécessaire.

La figure 6.29 illustre les connexions entre les additionneurs des modules de calcul et les
mémoires de filtrage pour L = 2 et mode SISO. Pour une valeur de x, p avec p < PDT%
et ¢, I’échantillon du résultat du ﬁltrage F; g(zp,0) st obtenu a partir de I’échantillon aux in-
dices x, p + DTF £ et £. Pour p > ﬁ le résultat est obtenu & partir de I’échantillon aux
indices z, p — Pm”% et £+ 1. 1l est a noter que lors du filtrage, les échantillons des résultats

de la TFR sont lus dans un ordre bit reversed, du fait de ’algorithme entrelacement en fréquence.

(=0 (=1 =1
p=4 p=5 p=6 p=7|p=0 p=1 p=2 p=3|p=4 p=5 p=6 p=T7

R
‘%www% 11%%iﬁﬁ%%§§§1§+é
TR

=0 =1 =1

FIGURE 6.29 — Connexion entre les additionneurs des modules de calcul et les mémoires de
filtrage pour L = 2 et mode SISO (Pp,,, = 8)

On constate deux particularités pour les blocs mémoires situés aux deux extrémités. En effet,

. P .. .
les échantillons F} g, . ¢) avec £ =0 et p < % obtenus aprés addition des échantillons filtrés
au symbole précédent Fj ;. ¢ |q>0 avec £ = 0 et p > L TF —ZER gont envoyés directement a la sortie.
Les échantillons Fj ;. p ¢ avec £ =L —1et p > > L TF £ sont obtenus en additionnant des valeurs

nulles.

La figure 6.30 illustre les connexions entre les modules de calculs de la matrice en tenant
compte des différentes valeurs de L. De plus, il faut noter que pour Lj,q., les additionneurs des
blocs de calcul traitant une valeur de ¢, recoivent des échantillons de deux blocs différents. Il en
est de méme de la mémorisation du résultat de ’addition. Lors du filtrage par la premiére moitié
de la fonction IOTA (z = 0), on considére en lecture les blocs 0 & 7 et 0 & 6 en écriture. Pour la
deuxiéme moitié du filtrage (z = 1), on considére en lecture les blocs 8 4 14 et 7 & 14 en écriture.
A noter qu’en écriture, les deux groupes de blocs mémoires (0 & 6 et 7 4 14) recoivent tous deux

les échantillons, toutefois seulement le groupe concerné est actif en écriture.
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FIGURE 6.30 — Connexion entre les modules de calcul et les mémoires de filtrage pour les diffé-

rentes valeurs de L (échantillons réels)



CHAPITRE 7

CONTROLE DE L’ARCHITECTURE

Le module de contréle a pour but de générer tous les signaux de contrdle des modules.
Ces signaux permettent, d’'une part, de configurer le fonctionnement de tous les modules et
notamment la matrice de calcul, et d’autre part, de commander la génération d’adresses de

lecture/écriture pour toutes les mémoires de 'architecture.

La figure 7.1 illustre 'architecture du module de controle du modulateur OFDM avancé. Ce
dernier est constitué principalement de deux modules. Le premier module, séquenceur TFR /Filtre,
permet d’ordonnancer les opérations de la TFR et du filtrage. Le second module controle le trai-
tement de la TFR. Les signaux d’entrée hors les parameétres N, L et le mode MIMO sont :

— RST : réinitialise le systéme.

— START : enclenche la modulation d’un symbole OFDM (QAM ou OQAM).
TFRD/TFRI : détermine le sens de la TFR, directe ou indirecte.
~ QAM/OQAM : détermine le schéma de modulation, 0 si QAM, 1 si OQAM.

En sortie, les signaux sont :
— Data_out : contrdle les buffers de sortie.
— z : détermine le nombre d’étapes de filtrage, z =0 ou 1 si Lyq, sinon z = 0.

TFR _I0TA mode : vaut 1 si mode TFR ou 0 si mode filtrage IOTA.

— K : détermine le numéro de ’étage.

Dernier étage : détermine s’il s’agit du dernier étage de la TFR.
— Shift : Détermine la fin d’un étage pour le contrdle du séquenceur des modules SIB.
— b : détermine le numéro du papillon de I'étage radix-2°.

~ Radix : détermine I’algorithme radix-2* de ’étage en cours de traitement.

Flushed : détermine si la matrice est vide aprés le traitement d’un étage radix-2’ de la

TFR ou aprés le filtrage.
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RST | 1 > 1 » Data _out
START | 1 > 1 > Z
TFRD/TFRI | 1 . 1 » TFR_IOTA_mode
1 Séquenceur 1. Start_operation
QAMIOQAM "| TFR/Filtre
MIMO _| 2 . (FSM) v A
» K
14
N g - 1 ! » Dernier étage
End operation
2 _
- T LI, shift
Controle
» TR |10 [
> 2 » Radix
> 1 Flushed

\/

FIGURE 7.1 — Module de contrdle de ’architecture proposée

7.1 Ordonnancement entre les opérations de la TFR et du filtrage

La figure 7.2 illustre la machine a états finis (FSM ou Finite State Machine) du module
séquenceur TFR/Filtre. Au signal START, la FSM passe de l'état Attente a 'état Début TFR.
Cet état permet de mettre le signal Start operation a ’1’ afin de lancer le fonctionnement du
module controle TFR. La FSM passe par la suite & 'état TFR afin de réinitialiser le signal
Start _operation pendant le traitement. Le signal End operation déterminé par le module
controle TFR dicte la fin de la TFR. Selon le signal End_ IOTA, la FSM passe soit a 1’état
début IOTA afin de mettre & nouveau le signal Start operation & ’1’ et ainsi lancer 'opération
de filtrage ou a I’état Data out. L’état IOTA permet de réinitialiser le signal Start operation

durant le traitement du filtrage.

Le signal End_IOTA détermine la fin du filtrage. Ce signal est obtenu & partir du signal
QAM/OQAM et d’un compteur sur 2 bits controlé par les signaux RST IOTAet INC _I0OTA
permettant respectivement la réinitialisation et I'incrémentation du compteur. Si le signal QAM/
OQAM vaut ’0’, alors End_IOTA =’1" en tout temps et aucun filtrage n’est effectué. Sinon
End TOTA="1"si L = Ly, et la valeur du compteur égal a 2, c’est-a-dire aprés les deux étapes
de filtrages, ou pour une valeur du compteur égale & 1 pour les autres valeurs de L correspondant

a une étape de filtrage sinon End_IOTA="0".



Chapitre 7 : Controle de architecture 89

TFR_IOTA mode='l"
Start_operation="0'

»{ Attente | |INC_IOTA='0'
RST_IOTA='T'
Data_out='0'

Start_operation="1"

Start_operation="0'

TFR_IOTA_mode='0'
Start_operation="0'
INC_IOTA='0’

RST IOTA='0'

TFR_IOTA_mode='0'
Start_operation='1'

INC IOTA="T" Deébut
RST IOTA='0' IOTA

FIGURE 7.2 — Machine a états du séquenceur TFR /Filtre

7.2 Controle de la TFR

La figure 7.3 illustre le module de controle de la TFR. Ce dernier est constitué de deux FSM
et de trois compteurs. La premiére FSM, séquenceur TFR, permet d’ordonner le fonctionnement

de la TFR, tandis que la seconde FSM permet de calculer le radix de I'algorithme utilisé.

Le compteur x_cmpt détermine le numéro de 1’étage en cours. A la fin d’un étage radix-2¢, la
valeur du compteur qui est sur 4 bits est incrémentée d’une valeur ¢ grace au signal k_ INC. Le
compteur est remis & zéro a la fin de la TFR grace au signal k RST'. Le signal Dernier étage
est obtenu en comparant la valeur du compteur & Kpq, qui dépend des parameétres N et du mode
MIMO.

Le compteur b__cmpt est le compteur de papillon. A chaque cycle sa valeur est incrémentée
de 1 grace au signal b INC'. Le compteur est remis & zéro a la fin d’un étage grace au signal

b_RST. Le signal Dernier papillon est mis & 1’ si le compteur atteint la valeur maximale, soit
N_ 1.
Pprrpg
Le troisiéeme compteur, F'_cmpt, permet de déterminer que les derniers échantillons ont été

traités par la matrice et que cette derniére est vide. En effet, le calcul d’'un nouvel étage ne peut

commencer tant que tous les résultats de 1’étage courant n’ont pas été mémorisés.

La figure 7.4 illustre la machine a état du séquenceur de la TFD. Au signal START, la FSM
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TER_IOTA_mode : > 1 » End operation
QAM/OQAM 1 Séquenceur 1 . Shift
7| TFR F RST 1
Start_operation 1 (FSM) FINC [ .| F cmpt [2-ef» Flushed
I 1 i ]
K_INC| 4 > K
"1 x_cmpt
kK INCp | ™ P Loots Dernier_étage

¥
—

NI NS G ¥
b_RST . 10 |, »
b_INC 1 b_cmpt | |

N - Caleul Dernier papillon
Radix
MIMO 2 (FSM) 2

\

» Radix

FiGure 7.3 — Module de contréle de la TFR

passe de l'état Attente a ’état Running TFR. Le signal Shift est mis a '’ afin d’agir comme
front montant sur les bascules du séquenceur des modules SIB. S’il s’agit du dernier étage et si
la matrice est vide, alors le séquenceur revient en mode attente d’une nouvelle modulation. La
figure 7.5 illustre la machine & état du calcul du radix permettant de décomposer la TFR & N

points en une succession de sous TFR a 2%7 points.

Finalement, il faut noter que lors du traitement du filtrage de mise en forme, la valeur de
Kmaz €St de 1, permettant ainsi de générer la lecture des échantillons des résultats de la TFR

dans ’ordre bit reversed.
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Shift="0'
B_INC='0'

B RST=I"
K_INC='0'
K_RST="1"
F_INC=0'

F RST=T"

End operation="1"

v

Attente

Shift="1"
B_INC='1"
B_RST=0'

K RST='0'
End_operation="0'"

Shift="0'

B_INC=0'
B_RST="1"
F_INC='1'
F_RST='0'

Dernier
étage

FIGURE 7.4 — Machine & état du séquenceur TFR
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FIGURE 7.5 — Machine a état du calcul du radix
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CHAPITRE 8

ERREUR DE QUANTIFICATION

La réalisation d’un circuit intégré dédié apporte des limitations dans le calcul arithmétique
du fait de la représentation des données en virgule fixe ce qui est nécessaire pour satisfaire les
contraintes de coit et de consommation. L’utilisation de l'arithmétique virgule fixe se traduit
par la présence de sources de bruits liées a I’élimination de bits lors d’un changement de for-
mat. Ces bruits se propagent au sein du systéme et modifient la précision des calculs en sortie
de l'application. La dégradation de la précision des calculs doit étre maitrisée afin de garan-
tir U'intégrité de ’algorithme et les performances de 'application. La précision est évaluée en
déterminant l'expression du Rapport Signal a Bruit de Quantification (RSBQ). Cette analyse
permet ainsi de limiter les ressources nécessaires, telles que la taille des mémoires des données
des échantillons, des coefficients de rotation W et de la fonction IOTA, ainsi que la taille des

opérateurs arithmétiques nécessaires tout en garantissant un RSBQ adéquat.

Nous supposons que les calculs se font avec une représentation des données en complément &
2. Ces données sont représentées par b+ 1 bits dont le bit de poids le plus fort désigne le signe. Le
pas de quantification, c’est-a-dire la plus petite valeur représentable, est de 27°. Dans ce chapitre,
nous analyserons I’erreur induite par la quantification des données. Dans un premier temps, nous
identifions les sources du bruit du modulateur proposé. Par la suite, une approche théorique est
présentée afin de déterminer l'expression analytique du RSBQ du modulateur OFDM avancé
proposé. Finalement, des résultats de simulation du modéle SystemC du modulateur seront ex-

posés.

8.1 Sources de bruits

On peut identifier plusieurs sources de bruit. En premier lieu, la quantification des données a
traiter, avant méme toute manipulation arithmétique, présente une erreur de quantification selon

le nombre de bits qui leur sont octroyés. Nous pouvons identifier trois sources de bruit initiales :
1. Les erreurs dues aux échantillons & moduler en entrée du circuit.
2. Les erreurs dues aux coefficients W de la TFR.
3. Les erreurs dues aux coefficients de la fonction IOTA lors du filtrage de mise forme dans

le cas de 'OFDM/OQAM.

Nous considérons que ces données sont obtenues par arrondi. Soit by et b (b < b1) les nombres

de bits & droite de la virgule binaire respectivement avant et aprés les opérations d’arrondi.
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L’erreur maximale a une amplitude de :

1 1
-= (2*” - 24’1) <ea<s (24’ - 2*”1) (8.1)

Sans perte de généralité, nous ne tenons pas compte de ces sources de bruits des échantillons
a 'entrée a ce stade et nous considérons que les échantillons quantifiés représentent leur valeur
exacte. Nous nous efforcerons d’analyser les erreurs introduites dans le calcul lors de la TFR et

du filtrage de mise en forme.

8.1.1 Sources de bruits pour la TFR

L’analyse théorique présentée dans ce chapitre a été réalisée pour le cas de la TFR directe.
Toutefois, les résultats s’appliquent aussi pour la version inverse. En effet, les deux versions uti-
lisent la méme architecture et les mémes algorithmes radix-2¢ avec un entrelacement en fréquence,
la différence étant dans le signe des valeurs des coefficients de rotation W. Les manipulations des
données est la méme peu importe la version de la TFR, directe ou inverse, et les opérations de

quantifications et de troncations se font aux mémes emplacements.

Dans une TFR de longueur N radix-2¢, nous avons logy N étages de calculs, chaque étage com-

prenant N/2 croisillons. Pour un entrelacement fréquentiel, nous avons les relations suivantes :

Xn—&—l(a) = (Xn(e) + XH(¢)) W;fl
Xn+1(¢) = (Xn(e) - XH(¢)) W]<[2 (8'2)

Ou X, () et X.11(*) représentent respectivement les entrées et sorties du croisillon du "¢
étage. Ces équations montrent que le module maximal des nombres croit d’un étage a un autre
et peut générer un débordement (overflow). Il a été démontré que le module maximal des nombres
n’augmente que d’un facteur inférieur ou égal & deux a chaque étage de calcul [70,112,113]. Ceci

conduit donc & ’encadrement suivant du module sortant d’un étage de calcul :
maz (| X (0)], | Xx(9)]) < maz ([ Xe1(0)], | Xut1(0)]) <2 maz (|Xs(D)], [Xa(P))  (8:3)

Ce débordement peut étre évité en incorporant un recadrage par un facteur de 1/2 dans le
croisillon. Ce recadrage consiste seulement en un décalage d’'un bit vers la droite des bits de
données avec une élimination d’un bit par troncature. Ce bit ayant une valeur de 0 ou 1 avec
une probabilité de 1/2, il en résulte une puissance de bruit égale a %% sur chaque nombre réel
et 2_T% sur chaque nombre complexe [70,77]. La valeur maximale de cette erreur de troncature
est de :

- (2—” - 2—b1) <er <0 (8.4)

Une autre source d’erreur est dile aux multiplications qui générent un nombre de bits de
résultat supérieur au nombre de bits des valeurs d’entrée. Ainsi, les résultats d’une multiplication

de deux nombres & b + 1 bits doivent étre ramenés de 2b + 1 bits & b + 1. Dans le cas d’une

multiplication réelle, ’erreur de quantification est uniforme sur 'intervalle de [_22_6, _22_6} en

considérant I’arrondi [70]. Dans ce cas, cette source d’erreur (roundoff noise) a une variance de

~2b . e o o )
%. Considérant qu'une multiplication complexe est constituée de quatre multiplications réelles,
2721}

la variance de I'erreur pour une multiplication complexe est donc de =5

La figure 8.1 illustre 'emplacement du recadrage et de la quantification d’un croisillon radix-2°.
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XK(O) XKH(G)

X (9)e
| Q | : Quantification : Recadrage

X (9)

FIGURE 8.1 — Emplacement du recadrage et de la quantification d’un croisillon radix-2°

8.1.2 Sources de bruits pour le filtrage de mise en forme

Comme nous ’avons expliqué dans les chapitres précédents, le filtrage de mise en forme
consiste en L pondérations paralléles de 2M données sortant de la TFR inverse par la fonction
prototype IOTA (pour un total de 2M L pondération), a additionner les résultats aux échantillons
des mémoires de filtrage et finalement & émettre M échantillons. Les valeurs des coefficients de
la fonction IOTA sont tous égaux ou inférieurs & 1. La valeur maximale des échantillons filtrés
est obtenue lorsque toutes les entrées du filtre sont égales & 1 (c’est-a-dire lorsque le résultat de
la TFR inverse est un signal continu d’une amplitude de 1). L’échantillon d’indice k & I'instant
J a la sortie du filtre, soit S;; de I’équation 2.6, est alors égal a la sommation des coefficients

IOTA d’indice k 4+ gM représentée par ’équation 8.5 :

Sie = ISkl 4 [Skent] + [Shpane] + -+ [Serer—2m| + [Serr-1)m| (8.5)

Sjk est toujours supérieur a 1 mais inférieur a 2 et un débordement peut donc survenir. Un
recadrage par 1/2 des données a 'entrée ou a la sortie du filtre serait nécessaire. Toutefois, une
alternative est de diviser les coefficients du filtre par un facteur v/2, tout en gardant ’amplitude
maximale du filtre entre 0.5 et 1 (= 0.7) [32]. Dans ce cas, le résultat de I’équation 8.5 devient

inférieur & 1 et aucun recadrage n’est plus nécessaire.

Les sources de bruit dans le cas du filtrage de mise en forme proviennent donc seulement
de la quantification aprés les pondérations par le fonction IOTA. Du fait que la fonction IOTA

est réelle, la pondération consiste en deux multiplications réelles, chacune ayant une variance de
920
lerreur égale & 55—

La figure 8.2 illustre ’emplacement de la quantification lors du filtrage de mise en forme.

Fop

x,p Al Fg(x,P,f)

| Q | : Quantification

3

q>0

FIGURE 8.2 — Emplacement de la quantification lors du filtrage de mise en forme
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8.2 Approche théorique de ’erreur de quantification

L’analyse du bruit de quantification pour un algorithme de TFR radix-2 a été largement pré-
sentée dans la littérature scientifique [112-118]. Dans cette section, nous reprenons ces résultats
pour les généraliser au cas des algorithmes radix-2° a des fins de comparaison. Nous considérons

les manipulations suivantes des données :
1. Un recadrage avec troncature d’un bit est réalisé aprés I’addition complexe du croisillon de

. —2b
la TFR avec une variance de U'erreur de o7 = 2 .

2. Une quantification est réalisée aprés chaque multiplication complexe du croisillon de la
TFR avec une variance de I'erreur de 02 = 2_3%.

3. Une quantification est réalisée aprés chaque multiplication réelle lors du filtrage de mise en
. —2b . . .
forme avec une variance de l'erreur de O'%OT A= QT pour les partie réelles et imaginaires

des échantillons filtrés.
Afin d’obtenir une expression simple de ’erreur de quantification, nous supposons que :

1. Toutes les entrées de N échantillons complexes sont non corrélées entre elles.

2. Toutes les entrées de N échantillons complexes sont uniformément distribuées dans l'inter-
-1 1

valle [ 73 73
Les erreurs de quantification, multiplication et recadrage, ne sont pas corrélées.

} respectant la condition |z(n)| < 1 pour tout n.

Il n’y a pas de corrélation entre les erreurs et les entrées.

Les erreurs dues aux quantifications des coefficients W et de la fonction IOTA sont ignorées.

A

Les entrées ne contiennent pas d’erreur.

Dans les sous-sections suivantes, nous ne présentons que les équations de départ et finales du
développement des expressions mathématiques du RSBQ des algorithmes de TFR radix-2¢. Le

développement complet des différentes expressions sont présentées & I'annexe C.

8.2.1 Approche théorique pour la TFR radix-2 DIF

Puisque toutes les sources de bruit sont considérées non corrélées, la variance du bruit &
chacune des N sorties de la TFR du chemin de données de la figure 2.9 est la somme de chaque
source de bruit qui se propage a cette sortie. Considérons la variance de ’erreur due a la troncation
lors du recadrage. Pour une TFR radix-2 & 2™ points, nous avons 2&% erreurs de troncature
complexes pour un étage k, qui se propagent sur (m — 1 — k) étages pour chaque sortie X (k).

Nous obtenons alors :

N /1 m—1 N /1 m—2 N 1\m ™
2 _ 2
op = 0 [2 (4> + ? <4> + ...+ 27m <4> (86)
Ou le facteur % refléte le fait que l'erreur de troncation dtie au recadrage de ’étage x est divisée

par deux & chaque étage, et de ce fait, sa variance est divisée par 4. On obtient alors aprés

simplification :

1 272 1



Chapitre 8 : Erreur de quantification 97

La deuxiéme source d’erreur qui se propage a chaque échantillon de sortie est due & l'erreur
d’arrondi aprés les multiplications complexes dans chaque croisillon. Dans un premier temps, nous
considérons que toutes les multiplications complexes par les facteurs de rotation W générent un
bruit de quantification. Pour une TFR radix-2 a 2™ points, nous avons % erreurs d’arrondi
complexes par étage k, et chaque erreur se propage a 25% sorties X (k). De plus, chaque erreur
subit (m — 1 — k) recadrages. Le bruit total dii aux multiplications par les facteurs W a chaque

sortie est alors :

s _ LN1|[N/1 m_1+N 1 m‘2+ LN mem
Tw = %y N |2 \1 22\ 1 T om \
1 2-2b 1
= o° [1 :[1} (8.8)

Les multiplications complexes triviales par les facteurs de rotation W égaux a £1 et £75 ne
génerent pas de bruit de quantification. En effet, dans ce cas les multiplieurs sont multiplexés et
les données sont simplement envoyées vers la sortie du croisillon (pour W = +1) ou les parties
réelles et imaginaires permutées (W = 47). Il y a 257! multiplications triviales par étage x
pour les m — 1 premiers étages qui se propagent & % sorties X (k). Le dernier étage a %

multiplications triviales par 1. Nous obtenons alors :

2 m—1 m—2
9 o; |.N (1 oIN (1 me1 N 1 N N
= 22— |- 2= = oo+ 2 - -
TWor N ! 2 (4) T (4 ot onmi\a) T oam
5 4 27275 4
2
— °_ - Z_ 8.9
%a [6 3N2] 3 [6 3N2] (8.9)
La variance de l'erreur de sortie globale pour I’algorithme radix-2 DIF est alors égale & :
5 5 4
2 _ 2 2 2 o9—2
OBpoprr = 0T T 0w = Ty, = 2 {9 " 6N + 3N2] (8.10)

Nous nous intéressons au paramétre RSBQ qui correspond a la moyenne quadratique de
Perreur E [|E(k‘)|2} sur la moyenne quadratique du signal de sortie F [|X(k:)|2] Selon [113], la
moyenne quadratique de X (k) est :

g N ) )
_ kn|™ _
E [|X(k:)] } - k:OE [\x(nn } ‘W ] = = (8.11)
Le RSBQ pour l'algorithme radix-2 DIF est alors :
B ||EH0)] 5N 5 4
— L 1 92|t Y F
RSBQRraprr = 2 [ ) 3N} (8.12)

B [1X(k)P]

Ce résultat correspond au résultat obtenu par Oppenheim [113] et Sundaramurthy [116].
Dans le cas des algorithmes radix-22 et radix-23, les formules du RSBQ présentées dans les sous-

sections suivantes sont, pour autant que nous le sachions, inédites.
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8.2.2 Approche théorique pour la TFR radix-2? DIF

Avec la méme démarche, on peut déterminer le RSBQ de I’algorithme radix-22. Du fait que
le chemin de données est le méme peu importe I'algorithme utilisé, le recadrage/troncature des
données se fait donc aux mémes emplacements. L’erreur due au recadrage est donc égale a
I’expression 8.7. La différence se situe dans les valeurs des facteurs de rotation et I’emplacement
des multiplications complexes. Pour I’algorithme radix-2% a 2™ points (m étant un multiple de
2), tous les étages k pair sont des multiplications triviales par £1 ou 5. En ne considérant que

les étages impairs, sachant qu’il y a % multiplications complexes par étage, on obtient :

) W3N 1 [N /1\™? N /1\™* N /1\"° N [1\™™
w = %y |z\1) Tal\i) Tw\i) TooTawla

= fi-1] =% [i-1] (5.13)

Or, pour chaque étage x impair, nous avons 4" (avec k' = “TH) multiplications triviales

et % au dernier étage. L’erreur de quantification en moins dues aux multiplications complexes

N (1\™? N 1\ N 1\ 3N
[422@ reg(3) +en(y) ey

triviales est égale a :

2|

2
UWt'r

—2b T
_ o f49 16 ] _27* 49 16 (5.14)
“160 15N2 3 |60 15N?2
Par la relation 8.10, on obtient :
[101 5 16
2 _o—2p [YL o0 10
TEprpir ~ % |180 T 6N T 45N2} (8.15)

Finalement, 'expression du RSBQ pour l'algorithme radix-22 est égale a (avec la moyenne

quadratique de X (k) égale a I'expression 8.11) :

!

E[|X(k)P]

E [[E(k)

RSBQpro2prr =

101N
=% [ (8.16)

D
]

|
N | Ot
—_
| =
Z‘Q
| I

8.2.3 Approche théorique pour la TFR radix-2° DIF

Une décomposition radix-23 se réalise en trois étages. Le premier étage n’est composé que
de multiplications triviales. Les deuxiéme et troisiéme étages possédent % et % multiplications
complexes respectivement. Chaque erreur d’arrondi se propage a % sorties X (k) et traverse
m — 2 — Kk étages. L’expression de l'erreur d’arrondi due aux multiplications complexes par les

facteurs W pour une TFR & 2™ points (m étant un multiple de 3) est égale alors a :

) ,N1 [N /1 m_2+N 1 m‘5+ LN m=(m=1)
o = o,—= ||~ —= | = et — | -
W “4 N |22 \4 25 \ 4 om—1 \ 4
LN 1IN (1 m*3+N 1 m*6+ e mem
Or—< == |~ — | = R el B
@8 N |23 \4 26 \ 4 om \ 4

802 1 8 1
@] —|=272" |1 — 1
7 [ N] 21[ N} (8.17)
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Il existe 8~ (avec ' = “TH) multiplications triviales pour k correspondant au troisiéme

étage de chaque décomposition radix-23. Les expressions 8.9 et 8.14 deviennent alors dans le cas

du radix-23 :
N (1\™? N /1\"° 7N

ZINe

UWtr

—2b
_ 2|49 64 ] _ 277449 64 (8.18)
1504 63NZ2 3 [504 63N?
En remplacant les expressions 8.7, 8.17 et 8.18 dans 8.10, on obtient :
37086 37 64
2 —2b
=9 — Nl
TBpyspir [63504 2N " 189N2] (8.19)

Et le RSBQ pour 'algorithme radix-23 est alors (avec la moyenne quadratique de X (k) égale a

Pexpression 8.11) :

E[|E(k)P] o [37086N 37 64 ] (8.20)

RSBQRrosprr = W =2 91163 14 T 63N

La figure 8.3 montre les courbes théoriques du RSBQ pour différentes longueurs des échan-
tillons pour une TFR de 4096 points. La figure 8.4 montre quant a elle la courbe de RSBQ en
fonction du nombre de points de la TFR pour des longueurs d’échantillons de 16 bits. Les deux
figures comparent le RSBQ pour les trois algorithmes radix-2¢. On remarque une superposition
quasi-parfaite entre les trois algorithmes. En effet, ’algorithme radix-22 offre des performances
en terme de RSBQ inférieur de seulement 0.05 dB par rapport au radix-2. Les performances
diminuent de seulement 0.21 dB dans le cas du radix-23 par rapport au radix-2. Les plus grandes
erreurs de quantifications sont introduites par le recadrage des données. Le chemin de données
identiques entre les trois algorithmes explique cette similarité dans le RSBQ. Ainsi, toutes les
algorithmes radix-2' offrent les mémes performances que l’algorithme radix-2. On remarquera
que 'augmentation d’un bit de la longueur des échantillons, améliore le RSBQ d’environ 6 dB.
Tandis que pour une valeur de N deux fois plus grande, ce qui correspond & ajouter un étage de
calcul, le RSBQ se détériore d’environ 3 dB. Ainsi, pour avoir le méme RSBQ), il faut ajouter 1/2
bit au calcul, soit 1 bit pour une valeur quadruple de N. Les expressions du RSBQ obtenus ne
tiennent pas compte de tous les parameétres, tels que les erreurs de quantification des échantillons
a l'entrée ou encore l'influence des coefficients de rotation W. Toutefois, elles nous donnent une

bonne approximation des performances atteignables du modulateur OFDM avancé.

8.2.4 Approche théorique pour le filtrage de mise en forme

Lors du filtrage, nous avons 2 x 2M L multiplications réelles et donc 4M L sources de bruit.
De plus, chaque échantillon a la sortie du filtre est la somme de 2L termes de pondération et
donc le bruit de sortie est la somme de 2L sources de bruit. La variance de ’erreur introduite
lors du filtrage est alors :

) 9—2b 9—2b
OBoma = TQL = TL (8.21)
Ainsi, quand la valeur de L double, le RSBQ croit d’environ 3 dB, soit une détérioration de 6

dB lors d’un passage d’un filtrage avec L =2 4 L = 8.
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Ficure 8.3 — RSBQ théorique en dB pour différentes longueurs des échantillons de la TFR a
4096 points
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FI1GURE 8.4 — RSBQ théorique en dB pour différentes tailles de TFR et une longueur des échan-
tillons de 16 (dont un bit de signe)

8.3 Résultats des simulations pour I’étude de ’erreur de quanti-
fication

Nous avons effectué une série de simulations pour analyser 'erreur de quantification de ’ar-
chitecture OFDM avancée proposée. Pour cela, nous avons programmé en SystemC [119] le
modulateur OFDM avancé avec une représentation en virgule fixe complément & deux des don-
nées, et nous avons comparé les résultats obtenus avec une représentation des données en virgule

flottante double précision avec une dynamique des nombres entre 107308 et 10308,

La fonction de mise en forme IOTA posséde une trés bonne localisation fréquentielle et
temporelle. Afin d’exploiter cette caractéristique, et profiter ainsi de la pureté spectrale de la
modulation OFDM/OQAM, particuliérement dans le cadre de la radio cognitive et la radio op-
portuniste, un RSBQ de -50 dB est nécessaire pour toutes les valeurs de NV et de L, soit jusqu’a
8192 points et L = 8. Les contraintes sont donc plus élevées que dans le cas de la modulation
OFDM/QAM, ou un RSBQ de -30 db est suffisant.
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Comme on I’a vu précédemment, ’augmentation du nombre de points influence négativement
le RSBQ. De plus, le filtrage de mise en forme peut avoir une influence encore plus négative sur
Ierreur de quantification surtout pour une grande valeur de L. Une architecture utilisant une
représentation en virgule fixe ne permet pas d’obtenir un RSBQ constant pour différentes valeurs
de N ou encore différentes valeurs de L. Des longueurs de données variables, permettant d’aug-
menter le nombre de bits selon le nombre d’étages de la TFR, peut améliorer les performances
mais au prix de ressources supplémentaires, notamment la tailles des opérateurs arithmétiques.
Afin d’assurer un RSBQ de -50 dB pour toutes les configurations possibles, I’analyse a d’abord
été effectuée pour le pire cas, soit une TFR de 8192 points et une longueur de troncature de 8.
Les valeurs des échantillons & ’entrée sont inférieures & 1 et codées sur 6 bits. La position de la

virgule se situe donc apreés le bit de signe.

La figure 8.5 illustre I’évolution du RSBQ d’une TFR & 8192 points pour différentes longueurs
des échantillons et des coefficients de rotation W. On constate qu’a partir d’une certaine longueur
des coefficients W, le RSBQ atteint une valeur minimale et ne varie plus. Cette longueur est de 13,
14, 15, et 16 bits pour des longueurs des échantillons de 18, 19, 20 et 21 bits respectivement. On
obtient ainsi un RSBQ maximale de -57 dB pour une longueur des échantillons de 18 bits et une
valeur minimale de -75 dB pour une longueur des échantillons de 21 bits. Ainsi, l’augmentation
de 1 bit des échantillons de la TFR permet d’obtenir un gain de 6 dB.

La figure 8.6 montre les performances obtenues pour une modulation OFDM/OQAM avec
une longueur de troncature de la fonction IOTA de 8. La longueur des échantillons pour le filtrage
est égale a celle des échantillons de la TFR. La figure 8.6 illustre le RSBQ pour une longueur des
échantillons de 19 et 20 bits seulement. Une longueur des échantillons de 21 bits engendrerait
une capacité mémoire plus importante. En effet, il est plus intéressant de limiter la longueur des
échantillons que la longueur des coefficients afin d’atteindre le RSBQ voulu. On constate sur la
figure 8.6 que le RSBQ ne varie plus a partir d’une longueur des coefficients IOTA supérieure a
10 bits pour une longueur des échantillons sur 19 bits. Pour une taille des échantillons de 20 bits,
le RSBQ atteint une valeur minimale pour une longueur des coefficients IOTA de 11 bits dans le
cas d’une taille des coefficients W de 14 bits, et 13 bits dans le cas d’une taille des coefficients W
de 15 bits. On constate que les -50 dB sont atteint seulement pour des longueurs des échantillons
sur 20 bits, une longueur des coefficients W de 15 bits, et 13 bits au moins pour les coefficients
IOTA. Le RSBQ passe de -69 dB pour une TFR a 8192 points, & -50 dB en appliquant le filtrage
de mise en forme avec L = 8. Les pertes de performances dues au filtrage avec cette longueur
de troncature est donc de 19 dB. En obtenant un RSBQ de -50 dB pour le pire cas, on s’assure
ainsi d’atteindre les performances souhaitées pour des valeurs de N inférieures & 8192 porteuses,

et une valeur de L inférieure & 8.

La figure 8.7 illustre le RSBQ pour différentes tailles de TFR, pour TOFDM/QAM et diffé-
rentes longueurs de troncature dans le cas de 'OFDM/OQAM. On constate que la contrainte
de -50 dB est toujours atteinte pour tous les cas de figures. L’application du filtrage avec L = 2
détériore le RSBQ de 10 dB pour des tailles de TFR allant jusqu’a 1024 points, et de 11 dB
pour des TFR plus grandes. Pour des valeurs de N inférieures ou égales a 256, les performances
diminuent de 3 dB a chaque fois que la valeur de L double. Pour des valeurs de N plus élevées
que 256, cette diminution est de 4 dB. Ces résultats concordent avec la théorie présentée a la
section 8.2.4. Ainsi, le filtrage IOTA dégrade le RSBQ de 10 & 11 dB pour L = 2 selon les tailles
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Ficure 8.5 — RSBQ pour une TFR de 8192 points différentes longueurs des coefficients W et
des échantillons (dont un bit de signe)
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FIGURE 8.6 — RSBQ pour TOFDM/OQAM pour N = 8192 et L = 8 en fonction des échantillons
TFR, des coefficients W et des coefficients IOTA (longueur avec un bit de signe)
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FiGURE 8.7 — RSBQ en fonction de N, avec une longueur des échantillons de 20 bits, les coeffi-
cients W sur 15 bits et les coefficients IOTA sur 13 bits (longueur avec un bit de signe)
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de la TFR. Pour L = 4, la dégradation est de 13 & 15 dB, et finalement 16 & 19 dB pour L = 8.

On constate aussi sur la figure 8.7 une différence entre la courbe théorique et simulée pour la
TFR. Cette différence est de 15 dB pour N = 64 et 4 dB pour une taille de TFR de 8192 points.
De plus, la variation de RSBQ en fonction de N est de 3 dB pour les résultats théoriques, et de
1 ou 2 dB, selon la valeur de IV, pour les résultats simulés. Cette différence s’explique par le fait

que l'expression théorique du RSBQ ne tient pas compte des facteurs de rotations W.

La figure 8.8 illustre le RSBQ pour différentes tailles de TFR en fonction de la longueur des
coefficients W. La longueur des échantillons de la TFR est fixée & 20 bits. On remarque que le
RSBQ se stabilise & partir de différentes valeurs des longueurs des coefficients W, selon la valeur
de N. Notre approche a consisté & réaliser ’analyse de ’erreur de quantification pour le pire cas,
soit 8192 points. Pour ce nombre de porteuses, le RSBQ se stabilise & partir d’une longueur des
coefficients W de 15 bits. Or, pour cette valeur, le RSBQ n’est pas encore constant pour des tailles
de TFR plus petites comme on le constate sur la figure 8.8. Pour ce cas de figure, la différence
du RSBQ a chaque multiplication par 2 du nombre de porteuses (ce qui correspond & un étage
supplémentaire de traitement), est de 1 & 2 dB. Ceci correspond aux résultats expérimentaux de la
figure 8.7. Pour des longueurs des coefficients W égales ou supérieures a 18 bits, le RSBQ atteint
une valeur constante pour toutes les valeurs de N. Dans ce cas, la différence du RSBQ a chaque
multiplication par 2 du nombre de porteuses est de 3 dB, ce qui rejoint les résultats théoriques.
Ainsi, la dégradation du RSBQ a chaque ajout d'un étage supplémentaire de traitement avec la
longueur des coefficients W pour le pire cas , nous permet d’avoir une dégradation du RSBQ

moins importante.

La figure 8.9 illustre la courbe de RSBQ théorique et simulée en fonction du nombre de points
de la TFR. La longueur des données est fixée & 20 pour les échantillons et 18 pour les coefficients

W. On constate que la variation du RSBQ en fonction de N est de 3 dB pour les deux courbes.
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FiGURE 8.8 — RSBQ pour une TFR en fonction des coefficients W et de N pour une longueur
des échantillons de 20 (dont un bit de signe)
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Il existe un écart de 4 dB entre les résultats théorique et simulées. Cet écart s’explique entre
autres par le fait que les données en entrée présentent déja une erreur de quantification. De plus,
une certaine corrélation existe en réalité entre les erreurs de troncation [120]. Cette corrélation

a été négligée dans les hypothéses de départ.
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FiGURE 8.9 — Comparaison du RSBQ simulé et théorique pour une TFR en fonction de N, une
longueur des échantillons de 20 bits et 18 bits pour les coefficients W (dont un bit de signe)

8.4 Discussion

Nous avons étudié, dans ce chapitre, la quantification des données et les erreurs induites. Pour
profiter de la pureté spectrale de la fonction IOTA, la modulation OFDM/OQAM nécessite des
performances en termes de RSBQ assez élevé, de 'ordre de -50 dB, comparé & 'OFDM dit
classique. Afin d’atteindre cet objectif, nous avons constaté qu’une représentation des données
en complément & deux de 20 bits pour les échantillons (& la fois pour la TFR et le filtrage
IOTA), 15 bits pour les coefficients de rotation W et 13 bits pour les coefficients de la fonction
IOTA, permettent d’atteindre le RSBQ de -50 dB pour un nombre de porteuses pouvant aller
jusqu’a 8192 et une longueur de troncature pour le filtrage allant jusqu’a L = 8. Les mémoires
nécessaires pour le modulateur OFDM avancé sont présentées au tableau 8.1. Comme on le
constate, la capacité mémoire des échantillons de la TFR et du filtrage est plus importante que

la capacité mémoire des coefficients de rotation W et de la fonction IOTA.

TABLE 8.1 — Tailles mémoires des données d’apres I’étude de quantification

Taille mémoire pour la TFR Taille mémoire pour le filtrage
RAM échantillons | ROM coefficients RAM échantillons ROM coefficients
2 X 2Nmaa:bech0mt 2 (91\71%) bcoefw 2 (2Lmaaz - 1) Mmaxbechcmt Lmaa:Mmaa:bIOTA
= 640 Kbits = 135 Kbits = 2.4 Mbits = 416 Kbits

Une autre méthode permettant d’améliorer le RSBQ sans avoir & augmenter la longueur de
données internes est d’utiliser une mise & ’échelle des données. Un exemple de réalisation de cette

approche est la technique dite block floating point (BFP) ou facteur de mise a I’échelle [121,122].
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Il s’agit d’'une approche a mi-chemin de la virgule fixe et la virgule flottante. En effet, elle combine
I’avantage d’utiliser I'arithmétique simple de la virgule fixe, et une dynamique des nombres proche

de celle de la virgule flottante.

La représentation en BFP est constituée par un exposant et une mantisse comme dans le cas
de la virgule flottante. En régle générale, I’exposant est partagé par la partie réelle et imaginaire
d’une donnée complexe ou par un ensemble de données complexes. A chaque étage, si une donnée
devient trop grande pour étre représentée par les bits de la mantisse disponible, une mise a
I’échelle vers le bas de toutes les données est effectuée. Si la plus grande valeur des données est
petite, une mise & ’échelle vers le haut de toutes les données est réalisée afin d’utiliser toute
la largeur disponible de la mantisse. Dans les deux cas, ’exposant est utilisé afin de compter le

nombre de fois que les données ont été décalées.

Il serait intéressant d’étudier les améliorations possibles par une technique BFP. Ce genre
d’approche augmente la complexité de ’architecture. Elle demande une vérification de chaque
donnée & chaque étage, des registres & décalages supplémentaires, et une mémorisation des déca-
lages effectués sur les données. Une étude de compromis devrait étre réalisée, afin de déterminer la
diminution des largeurs des données obtenue (et donc de la taille des mémoires), et la complexité

introduite en terme de contréle et ressources supplémentaires.



Conclusion

Dans cette partie, nous avons présenté une architecture optimisée pour la modulation OFDM
avancée ainsi qu’une étude de la quantification des données. L’architecture proposée est complé-
tement reconfigurable selon les paramétres N, L et le mode MIMO, permettant de n’utiliser que

les ressources nécessaires. L’architecture est trés réguliére facilitant ainsi son controle.

Cette architecture & gros grain posseéde une forte capacité de calcul qui nous permet de ré-
pondre au trés haut débit demandé pour les applications, surtout si on tient compte du filtrage de
mise en forme IOTA qui impose une fréquence d’opération deux fois supérieure & une modulation
OFDM/QAM dite classique. Sa modularité et son niveau de flexibilité nous donne la possibi-
lité de réaliser plusieurs algorithmes performants radix-2¢ ainsi que le filtrage par la fonction

prototype avec une méme architecture.

Des solutions originales pour différents problémes ont été proposées. Les caractéristiques de

I’architecture sont :
1. Un multiplexage temporel des opérations de traitement de la TFR et du filtrage.
Une matrice de calcul reconfigurable.

Un degré de parallélisme variable selon les paramétres d’entrée.

Ll

Une stratégie de mémorisation des échantillons selon le parameétre N pour les échantillons

de la TFR et les parameétres N et L pour les échantillons de filtrage.
5. Un schéma de mémorisation des coefficients de rotation W selon ’algorithme utilisé.
6. Un schéma de mémorisation des coefficients de la fonction IOTA selon la parité des indices

et une gestion des mémoires selon les parameétres N et L.

D’autres fonctions de mise en forme peuvent étre utilisées. Il suffit de remplacer les valeurs des
coefficients de mise en forme mémorisées. Toutefois, la fonction utilisée doit étre complétement

symétrique.
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CHAPITRE 9

PROTOTYPAGE FPGA

Ce chapitre présente les travaux de prototypage sur plateforme FPGA ainsi que les résultats
obtenus. L’architecture proposée a d’abord été codée en langage VHDL et simulée afin de vé-
rifier le bon fonctionnement du modulateur & différentes étapes du prototypage et ainsi valider

I’architecture proposée.

La plateforme de prototypage utilisée est la ML402 de la société Xilinx [123] intégrant le
FPGA XC4VSX35 [124] de la famille Virtex-4. Ce dernier est composé de 192 blocs arithmétiques
appelés DSP48 facilitant 'intégration d’applications de traitement du signal. Pour une bonne
conception sur FPGA, il est nécessaire de bien connaitre les caractéristiques du FPGA ciblé. Une
partie du protypage FPGA a donc consisté & intégrer les blocs DSP48 dans 'architecture de la
matrice de calcul. Dans la prochaine section, nous présenterons ’architecture et le fonctionnement
des DSP48. Bien que trés performants, ces blocs manquent de flexibilité. Des modifications &

I’architecture de la matrice ont été apportées afin de pouvoir utiliser efficacement ces blocs.

Dans la seconde section, nous verrons les contraintes en mémoires rencontrées lors du proto-
typage. Comme nous ’avons présenté dans la partie précédente, I’architecture proposée utilise
une granularité assez fine des blocs mémoires afin de réaliser des TFR allant de 64 points & 8192
points. La stratégie mémoire a été elle aussi légérement modifiée afin de permettre le prototypage

sur le FPGA choisi. Finalement, la derniére section présentera les performances obtenus.

Il est & noter que le prototypage FPGA a été réalisé avant ’étude de quantification des don-
nées. De ce fait, toutes les longueurs des données ont été arbitrairement fixées a 16 bits, que
ce soit les échantillons ou les coefficients de la TFR ou ceux du filtrage. Pour ces longueurs
des données, le RSBQ obtenu en simulation est de -25 dB pour le pire cas, soit une modula-
tion OFDM/OQAM avec 8192 porteuses et une longueur de troncature de 8. Pour le cas le
moins contraint, c’est-a-dire une modulation OFDM/QAM avec 64 porteuses, le RSBQ obtenu

en simulation est de -66 dB.

9.1 Intégration des blocs DSP48 dans la matrice de calcul

Les FPGAs possédent une architecture & grain fin permettant une optimisation au bit prés.
Ce type d’architecture permet une flexibilité totale au niveau des reconfigurations des chemins
de données mais est par contre défavorable aux traitements arithmétiques. En intégrant des blocs
DSP cablés, les FPGAs acquiérent une capacité de reconfiguration au niveau opérateur arithmé-
tique plus efficace. Pour des applications de traitement du signal caractérisées par une grande

capacité de calcul, ce compromis entre grain fin et grain épais offre de meilleures performances.
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La figure 9.1 illustre l'architecture d’'un bloc DSP48. Il est composé d’un multiplieur com-
plément a deux entrées de 18 x 18 bits, suivi par un additionneur/soustracteur,/ accumulateur
signé a trois entrées de 48 bits. Il est possible de cascader directement un résultat d’une cellule
DSP48 a I'autre afin de réaliser des opérations plus complexes sans |’'utilisation d’interconnexion
générique du FPGA. Cette caractéristique permet d’optimiser les connexions entre les différents
opérateurs arithmétiques ce qui permet aux blocs DSP d’étre cadencés & une fréquence maximale
de 500 MHz. La consommation de puissance d’'un DSP48 est de 2.3 mW /100 MHz.

Les registres présents dans le DSP48 permettent la synchronisation des données en provenance
des différentes entrées et sont utiles dans un scénario pipeline. L’utilisation ou non d'un registre
se configure statiquement grace a des paramétres génériques de l'entité VHDL correspondant aux
modules DSP48, tandis que l'activation ou non du registre se fait par un signal d’entrée clock

enable propre a chaque registre, ce qui permet une programmation basse consommation.

La reconfigurabilité du bloc DSP48 est assurée par différents multiplexages internes ce qui per-
met d’effectuer de nombreux calculs fortement utilisés dans le domaine du traitement du signal.
Chaque bloc DSP48 peut donc réaliser une opération de multiplication, multiplication /addition,
multiplication/accumulation ou simplement une addition & deux ou trois entrées. Toutefois, il
n’est pas possible de réaliser une opération d’addition suivie d’'une multiplication par le méme
bloc DSP. Ce manque de flexibilité dans l'ordre d’utilisation des opérateurs arithmétiques d’un

bloc DSP48 modifie légérement 'architecture des blocs de calculs & ’annexe D.

La figure 9.2 illustre un schéma simplifié (les multiplexages selon les types de bloc A & G
du tableau 5.4 ont été omis) d’un bloc de calcul (BC1) intégrant des blocs DSP48 et réalisant
Popération (X7 + Xo)W. Les DSPs 1 et 2 réalisent 1'addition complexe X; + Xo, tandis que
les DSPs 3 a 6 réalisent la multiplication complexe par le coefficient W. Les additionneurs des
DSP 3 et 4 ne peuvent étre utilisés pour réaliser I’addition complexe du fait que les multiplieurs
de ces mémes DSPs sont utilisés au cycle suivant pour réaliser une partie de la multiplication
complexe. Sans cette contrainte de ’ordre d’utilisation des opérateurs d’un méme bloc DSP, un
bloc de calcul aurait nécessité 4 DSP48 au lieu de 6, soit les DSPs 3 & 6. Ces derniers sont utilisés

pour réaliser le filtrage de mise en forme comme illustré a la figure 9.3. Des schémas détaillés de
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FIGURE 9.1 — Architecture d’un bloc DSP48 [36]
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chaque module de calcul de type A & G intégrant les blocs DSP48 tels qu’intégrés dans le FPGA

sont présentés a4 'annexe E.

Une synthése logique de la matrice seule a été réalisée afin d’obtenir une idée des performances
de la matrice de calcul composée des blocs DSP48. La conclusion de cette synthése est que la
matrice peut fonctionner avec des fréquences qui dépassent les 450 MHz pour la famille Virtex-4,
utilise 33% des ressources logiques et 113 blocs DSP des 192 disponibles. Ces essais de synthése
ont également révélé un point important sur ’architecture de la matrice. Il s’agit de la grande
connectivité dans ce type de design. A titre d’exemple, pour des données codées a 16 bits, on a

plus de 4000 connexions pour relier la matrice aux différentes mémoires et modules annexes.
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FIGURE 9.2 — Architecture d'un bloc de calcul (BC1) intégrant des DSP48 en mode TFR
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FIGURE 9.3 — Architecture d’un bloc de calcul (BC1) intégrant des DSP48 en mode filtrage
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9.2 Contraintes mémoires pour une intégration FPGA

Le FPGA XC4VSX35 de Xilinx posséde 192 blocs RAM de 18 Kbits (18432 bits) pour un total
de 3456 Kbits de mémoire RAM. De plus, jusqu’a 240 Kbits supplémentaires (mémoire distribuée)
peuvent étre obtenus grace a la logique combinatoire disponible dans le FPGA. Toutefois, cette
logique combinatoire ne peut étre utilisée en totalité comme mémoire RAM du fait qu’elle est
utilisée par les différents composants du modulateur OFDM avancé. Comme nous ['avons vu dans

la section précédente, la matrice de calcul & elle seule utilise le tiers des ressources combinatoires.

Chaque bloc RAM de 18 Kbits posséde deux ports symétriques, interchangeables et complé-
tement indépendants. Ceci donne la possibilité d’utiliser le bloc RAM soit comme deux RAMs
single port, une RAM double port, une ROM ou encore une FIFO. Chaque port peut étre utilisé
dans une configuration de taille mémoire allant de 16Kx1 a 512x36 en respectant la capacité to-
tale du bloc RAM de 18 Kbits. Ainsi, il est possible d’utiliser par exemple un bloc RAM comme
une RAM double port de 512 mots de 16 bits pour un total de 8 Kbits. Toutefois la mémoire
restante de 10 Kbits du bloc RAM ne peux étre réutilisée & d’autre fin.

L’architecture proposée utilise des blocs mémoires RAM double port. Les tableaux 9.1 et 9.2
illustrent respectivement le nombre de blocs et la capacité mémoire nécessaire pour la réalisation
de I'architecture (avec des données sur 16 bits), soit 1742 blocs RAM double port de taille pouvant
varier de 8 & 512 données pour un total de 3600 Kbits de capacité mémoire. Or, seulement 192
blocs RAM double port sont disponibles dans le FPGA.

TABLE 9.1 — Nombre de blocs mémoires de ’architecture proposée

Nombre de blocs mémoires

TFR Filtrage Buffer de sortie
RAM échant. | ROM coeff. RAM échant. ROM coeff. RAM échant.
2Xx2x8x%x8 2% 7 2 %X (2Lpmaz — 1) X4 X 8 | Lygz X 4 %8 2Xx2x8x%x8
= 256 =14 =920 = 256 = 256

Total : 1742 blocs RAMs

TABLE 9.2 — Capacité mémoire de ’architecture proposée avec une longueur des données by, de
16 bits

TFR Filtrage Buffer de sortie
RAM échant. | ROM coeff. RAM échant. ROM coeff. RAM échant.
2 x 2NmaxbW 2 (%) bW 2 (2Lmax - 1) Mm(w:bW Lmaa:Mmaa:bW 2 X 2NmaaxbW
= 512 Kbits | = 144 Kbits = 1.920 Mbits = 512 Kbits = 512 Kbits
Capacité mémoire totale : 3600 Kbits

Le Virtex-4 XC4VSX35 dispose d’une capacité mémoire qui suffit & notre architecture mais
n’offre pas assez de flexibilité au niveau des blocs mémoires RAMs. Notre architecture est taillée
sur mesure en vue d'une basse consommation et par conséquent engendre un gros nombre de
mémoires. Afin de réaliser le prototypage FPGA, une version allégée de I’architecture proposée
a été élaborée.

Le prototypage a été réalisé avec une longueur de troncature L égale a 2 seulement dans le

but de réduire le nombre de blocs mémoires nécessaires. De plus, chaque banc mémoire RAM
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a taille variable de 8 & 1024 points de la figure 6.2 des mémoires des échantillons de la TFR
et de filtrage de mise en forme a été remplacé par un seul bloc & 1024 points. Les stratégies
mémoires pour les coefficients de rotation W pour la TFR et celle des coefficients de la fonction
IOTA restent inchangées. Ainsi, pour cette version, la gestion des mémoires selon la taille N

n’est réalisée que pour les mémoires des coefficients W et IOTA.

Les tableaux 9.3 et 9.4 illustrent respectivement le nombre de blocs et la capacité mémoire
nécessaire pour la réalisation de la version allégée de ’architecture. Pour cette version de 1’archi-
tecture, le nombre de blocs mémoires total est de 170 blocs sur 192 disponibles pour une capacité
mémoire totale de 1680 Kbits.

TABLE 9.3 — Nombre de blocs mémoires de la version allégée de I'architecture proposée

Nombre de blocs mémoires

TFR Filtrage Buffer de sortie
RAM échant. | ROM coeff. RAM échant. ROM coeff. RAM échant.
2x2x8 2x7 2x (2L —-1)x4 | Lx4x8 2x2x8
=32 =14 =24 =68 =32

Total : 170 blocs RAMs

TABLE 9.4 — Capacité mémoire de la version allégée de I’architecture proposée avec une longueur
des données by de 16 bits

TFR Filtrage Buffer de sortie
RAM échant. | ROM coeff. RAM échant. ROM coeff. RAM échant.
2 X 2Npazbw | 2 () by || 2(2L — 1) Myazbw | LMpazbw 2 X 2N aabw
= 512 Kbits | = 144 Kbits = 384 Kbits = 128 Kbits = 512 Kbits
Capacité mémoire totale : 1680 Kbits

9.3 Simulations et résultats

Plusieurs simulations ont été réalisées a différentes étapes du flot de conception sur FPGA,
a savoir des simulations RTL (Register Transfer Level) au niveau porte, des simulations post-
synthése et finalement post placement-routage. Ceci nous a permis de vérifier le bon fonction-
nement du modulateur a différentes étapes du prototypage et ainsi de valider 'architecture
proposée.

Les figures 9.5 &4 9.8 illustrent le résultats des simulations selon différents parameétres systémes.
Elles ont été réalisées sur la version compléte de I'architecture et non sur la version allégée. Ces
simulations au niveau comportemental nous ont permis de vérifier tous les cas de figures des

paramétres d’entrée.

La figure 9.5 présente les résultats pour une modulation OFDM/QAM a 1024 porteuses en
mode SISO. Il s’agit d’une wobulation, c’est-a-dire que des porteuses successives, soit les porteuses
0 a4, sont stimulées successivement pour les différents symboles 0 & 4. Les différentes porteuses
modulées pour chaque symbole sont illustrées sur la figure 9.5. On constate le déphasage de 90
degrés entre la partie réelle et imaginaire. Pour le premier symbole, la porteuse 0 donne en sortie

un signal continu pour la partie réelle et un signal nul pour la partie imaginaire.
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Les figures 9.6 & 9.8 illustrent le cas d’'une modulation OFDM/OQAM. Afin de vérifier le bon
fonctionnement du filtrage, nous n’avons modulé qu’une seule porteuse d’un symbole tous les 2L
symboles. Ainsi, le signal en sortie selon I’équation 2.6 est égale a S i = Sptsm4+200 Crtshr, S0it
les résultats de la TFR, Cg4snr, pondérés par la fonction IOTA. Pour la porteuse continue 0, on
obtient ainsi en sortie la fonction IOTA elle méme sur 2L symboles. Pour les autres porteuses 16,
32 et 48, on obtient des sinusoidales de fréquences 16, 32 et 48 fois plus rapides que la fréquence
fondamentale pondérée par la fonction IOTA. Finalement, il est & noter que la partie imaginaire
pour le cas de la porteuse 32, soit la moitié de N = 64, est nulle comme pour le cas de la
porteuse 0.

On constate qu’il existe un grand intervalle nul entre les différentes sinusoides modulées par
la fonction IOTA & la figure 9.6. Ceci est di au fait que la fonction IOTA pour L = 8 est nulle
sur une grande partie des 2M L coeflicients comme illustré a la figure 6.17. Les bancs mémoires
des coefficients IOTA contenant des valeurs nulles ont été gardés afin d’obtenir une architecture
générique et adaptable & différentes fonctions de mise en forme symétriques, autres que la fonction
IOTA.

Cet écart entre les différentes sinusoides modulées par la fonction IOTA diminue pour les
valeurs de L égales a 4 et 2 comme illustré sur les figures 9.7 et 9.8 respectivement. La figure 9.7
représente ’exemple d’une modulation a 256 points pour L = 4 en mode MIMO 2x2. La figure
9.8 représente 'exemple d’une modulation & 512 points pour L = 2 en mode MIMO 4x4. Les

différentes porteuses modulées sont indiquées sur les figures.

Le tableau 9.5 indique le nombre de cycles pour la réalisation d’'une TFR directe ou inverse
ainsi que pour le filtrage de mise en forme. Ces résultats concernent a la fois la version compléte
de 'architecture proposée et la version allégée pour le cas L = 2. La latence au niveau de la
deuxiéme et troisiéme colonne de la matrice est de 6 pour le calcul de la TFR, tandis qu’elle est
de 2 pour la premiére colonne. Ainsi, le temps de parcours de la matrice pour un étage radix-23
est de 14 cycles, 12 cycles pour le radix-22 et finalement 6 cycles pour le radix-2. Dans le cas du
filtrage de mise en forme, la latence est de 2 pour les deux derniéres colonnes.

La figure 9.4 reprend les résultats du tableau 9.5 et indique le nombre de cycles pour la réali-
sation d’une modulation OFDM avancée selon les différents paramétres. On remarque 'influence
du taux de parallélisme Pp,.,., qui dicte directement la valeur de ryrrp0. L'emploi d'un radix

élevé tel que le radix-2% diminue significativement le nombre de cycles nécessaires pour réali-

TABLE 9.5 — Nombre de cycles pour la TFR et le filtrage selon N, L et le mode MIMO

SISO (Ppypp =8) | MIMO 2x2 (Pp,pp =4) | MIMO 4x4 (Pp,,., = 2)
N Filtre L = Filtre L = Filtre L =
TFR 2ou4 8 TFR 2oud 8 TFR 2oud 8
64 45 9 18 85 17 34 229 33 66
128 83 17 34 171 33 66 491 65 130
256 137 33 66 305 65 130 1073 129 258
512 235 65 130 | 695 129 258 2359 257 514
1024 | 561 129 258 | 1341 257 514 5181 513 1026
2048 | 1079 257 514 | 3139 513 1026 11331 | 1025 2050
4096 | 2105 513 1026 | 6217 | 1025 2050 - - -
8192 | 5183 | 1025 | 2050 - - - - - -
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FIGURE 9.4 — Nombre de cycles d’'une modulation d’un symbole OFDM/QAM ou OQAM selon
N, L et le mode MIMO

ser la TFR. Une architecture reconfigurable multi-radix est donc particuliérement efficace. Pour
des radix inférieurs comime le radix-2, les performances sont inférieures, toutefois, quatre TFRs
peuvent étre effectuées en méme temps, ce qui procure une flexibilité supérieure a 'architecture,

qui peut ainsi répondre a plusieurs parameétres différents.

La contribution du filtrage de mise en forme en terme de cycles de traitement supplémentaires
par rapport a la TFR pour le mode SISO est en moyenne de 23% pour L = 2 ou 4 et de 46%
pour L = 8. Pour le mode MIMO 2x2, il y a en moyenne 19% de cycles supplémentaires par
rapport & la TFR pour L = 2 ou 4 et 37% pour L = 8. Finalement, pour le mode MIMO 4x4, la
moyenne est de 12% et 23% selon les deux cas de figures. On remarque que la contribution du
filtrage de mise en forme en termes de cycles de traitement diminue pour les modes MIMO 2x2
et 4x4. Cette diminution s’explique par le fait que le nombre de cycles pour le traitement de la

TFR augmente significativement pour les modes MIMO 2x2 et 4x4.
Le tableau 9.6 illustre les ressources utilisées du FPGA XC4VSX35 de Xilinx par la version

allégée de l'architecture. Les ressources logiques des FPGA de Xilinx sont constituées de blocs
logiques configurables eux-mémes constitués de briques de base appelées Slice. On constate que
84% des ressources logiques du FPGA sont utilisées, 33% pour la matrice de calcul et 51%
pour les divers éléments restants tels que les générateurs d’indices et les modules de controle de
I’architecture. Chaque Slice est constitué de deux tables de transcodage appelées Look Up Table
(LUT) et des registres. La synthése logique montre que seulement 3% des LUTs sont configurées
en registres a décalage. Ces derniers sont principalement utilisés pour les divers décalages de bit

réalisés dans la génération des adresses des échantillons et des coefficients.
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TABLE 9.6 — Ressources utilisées du FPGA XC4VSX35 de Xilinx

Nombre de Slices 12949 sur 15360 (84%)
Nombre de Slices Flip Flops 1714 sur 30720 (5%)
Nombre de LUT a 4 entrées 23907 sur 30720 (78%)
Nombre utilisés comme logique 22922 (75%)
Nombre utilisés comme registre a décalage 985 (3%)
Nombre de bloc RAM 162 sur 192 (84%)
Nombre de DSP48 113 sur 192 (58%)
Nombre de I0Bs 281 sur 448 (62%)

L’architecture utilise 162 blocs RAM de 18 Kbits au lieu des 170 blocs annoncés au tableau
9.3. En effet, les plus petites mémoires ROM de taille 4 x 2by, des bancs des coefficients IOTA
(voir figure 6.25) utilisent des RAMs distribuées réalisées grace a la logique combinatoire. La
version de ’architecture intégrée dans le FPGA réalise le filtrage avec une valeur de L égale a 2
seulement. Nous avons donc 2 blocs mémoires de type 1 contenant chacun quatre bancs ROM
(A a D), soit un total de 8 mémoires utilisant des ROMs distribuées. Finalement, I’architecture
utilise 281 des entrées/sorties (Input/output block IOB) des 448 disponibles.

La fréquence d’opération maximale sur le FPGA est de 70 MHz. On constate donc une
diminution importante entre la fréquence maximale lors de la synthése logique de la matrice de
calcul et celle de I'architecture compléte. Le chemin critique est situé entre le compteur papillon et
la génération des adresses des coefficients de rotation W. Comme on le constate sur le générateur
d’indice des coefficients W a la figure 6.15, plusieurs additionneurs sont utilisés afin d’obtenir
les différents indices. Ces additionneurs sont synthétisés grace & la logique combinatoire. Il est
possible d’augmenter la fréquence maximale en insérant des registres afin de diminuer le délai
sur le chemin le plus long. Une autre solution serait d’utiliser les blocs DSP48 pour les diverses
additions du générateur d’indice. Dans les deux cas, il est nécessaire de resynchroniser tous les
chemins de données. Les performances en fréquences peuvent donc étre ameéliorées de quelques

dizaines de MHz. Toutefois, cet effort d’optimisation n’a pu étre réalisé lors du prototypage.

La consommation de puissance a été déterminée grace a ’outil logiciel Xpower Analyser de
Xilinx. La consommation statique est de 122 mW et la consommation de puissance dynamique
est de 599 mW a la fréquence maximale, soit 8,6 mW /MHz. Toutefois, ce logiciel peut présenter
des erreurs d’estimation de I'ordre de 10% de la consommation de puissance réelle pour une TFR
radix-2 [125]. Il n’a pas été aussi possible de mesurer la consommation de 'architecture selon les
différentes parameétres N et du mode MIMO.

Le tableau 9.7 illustre la fréquence minimale nécessaire au circuit proposé pour diverses
normes a base de la modulation OFDM/QAM. On considére aussi d’hypothétiques normes
I'OFDM/OQAM avec une longueur de troncature L de 2. Dans les deux cas, on considére un seul
flux de données (mode SISO). Ces fréquences ont été obtenues a partir du nombre de cycles de
traitement du tableau 9.5. On constate qu’a 'exception de la norme UWB, le systéme est capable
de répondre aux différentes exigences en fréquences des différentes normes. Pour ces derniéres,
les fréquences d’opération sont particuliérement basses par rapport & la fréquence maximale.
La diminution de la puissance dynamique sera donc proportionnelle au gain de fréquence par

rapport a la fréquence maximale.
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On peut noter que pour la norme DVB-H, la fréquence d’opération pour la version & 4096
points est 1égérement inférieure a la version a 2048 points. Le temps symbole est aussi deux fois
plus long pour la version & 4096 points. Or, pour cette derniére version, ’architecture n’utilise
que I'algorithme radix-23 (log, 2048 = 12 est un multiple de 3), tandis que pour la version 2

2048 points, il est nécessaire d’utiliser I’algorithme radix-2? avant le radix-23. Ceci explique la

fréquence légérement supérieure pour la version a 2048 points.

TABLE 9.7 — Fréquence d’opération du modulateur proposé pour différentes normes existantes

en mode SISO et extrapolation pour une modulation OFDM/OQAM avec L = 2

Largeur Période Fréquence d’opération (MHz)
Norme de bande | d’un symbole* N OFDM
(MHz) (ps) QAM OQAM
1,25 128 0,8 1,9
2.5 256 1,3 3,3
3GPP-LTE 5 102,4 512 2,4 5,9
10 1024 | 5,5 13,5
20 2048 | 10,5 26,1
WIFI 20 3.2 64 14 33,7
1,25 128 0,9 2,2
: . 5 512 2,6 6,6
Wimax Mobile 10 914 1024 | 6.1 .1
20 2048 | 118 29,2
224 2048 | 4.8 11,9
DVB-H 8 448 4096 | 4,7 11,7
896 8192 | 5,8 13,9
UWB MB-OFDM 528 0,242 128 | 3424 825

*Le temps symbole est calculé sans 'intervalle de garde pour la modulation OFDM/QAM
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FIGURE 9.6 — Simulation pour une modulation OFDM/OQAM pour N = 64 et L = 8 en mode
SISO. N.B : L’allure de la fonction IOTA est légérement altérée pour des raisons d’affichage.
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CHAPITRE ]_O

SYNTHESE PHYSIQUE DU CIRCUIT ASIC

Ce chapitre présente les résultats de la synthése physique (layout) du circuit dédié ASIC du
modulateur OFDM avancé proposé. Comparativement au FPGA, la technologie ASIC fournit une
optimisation maximale des parameétres du circuit en termes de surface, vitesse et consommation
de puissance. Le prototypage FPGA nous a permis de tester au préalable le circuit sur un support
programmable avant de s’intéresser & la synthése logique du circuit dédié ASIC. Cela donne
rapidement une premiére idée du comportement réel du systéme et des ressources matérielles

nécessaires a la mise en oeuvre de ’architecture proposée.

Contrairement a l'intégration FPGA | la synthése physique du circuit ASIC nous a permis de
réaliser la version compléte de 'architecture, c’est-a-dire pour toutes les valeurs de L. De plus,
les mémoires des échantillons de la TFR et du filtrage de mise en forme utilisent la stratégie
mémoire proposée tel qu’illustrée a la figure 6.2. Elle est composée d’'un banc de ROM de taille
allant de 8 & 1024 échantillons. La matrice de calcul a été implémentée de facon générique et
n’utilise donc pas les blocs DSP48 présents dans le FPGA de Xilinx. Des schémas détaillés des
modules de calcul sont présentés a 'annexe D. Toutes les données sont sur 16 bits comme pour

le prototypage FPGA.

Les simulations et certains résultats présentés au chapitre précédent sur le prototypage FPGA
restent valables pour le synthése physique du circuit ASIC. Ainsi, les nombres de cycles néces-
saires a la réalisation de la TFR et du filtrage de mise en forme présentés au tableau 9.5 corres-
pondent aussi & I'architecture dédiée ASIC. Il en est de méme des fréquences d’opération selon

les différentes normes présentées au tableau 9.7.

Le circuit dédié a été réalisé en technologie de gravure CMOS submicronique de 65 nm de
STMicroelectronic. Les résultats présentés tiennent donc compte d’une des technologie d’intégra-
tion silicium les plus récentes. La synthese logique a été réalisée grace au logiciel Design Vision

de Synopsys. Le placement routage a été réalisé par le logiciel SoC Encounter de Cadence.

10.1 Reésultats d’implémentation

La figure 10.1 illustre le plan d’implantation (Floorplan) du circuit aprés le placement des
différents blocs de D'architecture proposée. Les figures 10.2 et 10.3 illustrent respectivement les
schémas de l'arbre d’horloge et de routage de 1’architecture proposée.

La surface totale du circuit proposé avec une technologie de gravure de 65 nm est de 12,5 mm?.

2

La logique combinatoire occupe 0,62 mm?, soit 5% de la surface totale. Le tableau 10.1 présente

les surfaces pour les différentes parties du circuit. On constate que les ressources mémoires
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TABLE 10.1 — Surface pour les principales parties de I'architecture en technologie CMOS 65 nm
de STMicroelectronic

Composants Suerace
en mm? | en %
Ressources de la TFR
RAM TFR 1 1,05 8,4
RAM TFR 2 1,05 8,4
ROM TFR 0,07 0,6
Surface totale pour les mémoires de la TFR 2,17 17,4

Ressources du filtrage

RAM IOTA 7,73 62
ROM IOTA 0,14 1
Surface totale pour les mémoires du filtrage 7,87 63
Ressources arithmétiques
Matrice de calcul \ 0,31 \ 2,5
Ressources pour le contréle
Controle Systéeme | 0,001 [0,008
Autres
Buffer de sortie 1 1,05 8,4
Buffer de sortie 2 1,05 8,4
Divers 0,02 0,2
Surface totale | 1247 [ 100 |

allouées au filtrage de mise en forme représentent 63% de la surface totale. Ceci s’explique par la
grande valeur de L;,q; = 8 qui engendre une capacité mémoire de (2L;,q: — 1) Myna, échantillons.
Cette capacité mémoire est due a 'algorithme de filtrage et non & D'architecture choisie. On
remarque aussi que les coefficients de la fonction IOTA ne représentent que 1% de la surface.
Les ressources mémoires de la TFR ne représentent que 17,4 % de la surface. En tenant compte
des buffers de sorties, I’architecture pour Ly,q, = 8 est donc a 97,2 % composée de mémoire. La
surface restante est occupée a 2,5 % par la matrice, et a plus de 0,2 % par le module de controle
et divers composants. Une conception avec Ly, = 4, aurait donné une surface totale de 8,3
mm?, soit une diminution de 34 % de la surface par rapport & Lyq, = 8. Dans ce cas, la surface
aurait été composé & 96 % par les mémoires et & 3,8 % par la matrice de calcul. Pour Ly,q: = 2,
la surface totale aurait été de 6,2 mm?, soit une diminution de 50,5 % de la surface par rapport
A Lyae = 8. Dans ce cas, la surface aurait été composé & 94,5 % par les mémoires et & 5 % par

la matrice de calcul.

La matrice de calcul occupe donc une part négligeable de la surface, malgré les nombreuses
ressources arithmétiques et les nombreux multiplexeurs présents dans la matrice. En effet, la
matrice est constituée de 8 modules de calcul a 8 multiplieurs réels et 8 additionneurs réels,
et 4 modules de calculs a 4 additionneurs réels, soit un total de 64 multiplieurs réels et 80
additionneurs réels. Ceci nous assure un trés grand débit de traitement. L’approche fortement
paralléle rendue possible grace a ces opérateurs arithmétiques nous permet d’opérer a trés basse

fréquence comme illustré au tableau 9.7 tout en limitant la surface occupée.

La fréquence maximale d’opération du circuit est de 270 MHz. Le chemin critique est situé

dans les interfaces de lecture des buffers de sortie. Ces interfaces instancient les équations 6.3 et
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6.4 qui déterminent respectivement le banc mémoire et ’adresse mémoire des échantillons selon
la valeur de rprrpr0. Comme dans le cas du prototypage FPGA, le chemin critique peut étre
diminué. Un travail d’optimisation de I’architecture permettrait d’augmenter encore la fréquence

maximale au prix d’une augmentation légére du nombre de cycles de traitement.

La technologie avancée CMOS 65 nm autorise une alimentation en tension basse de 0,9 V.
La consommation de puissance dynamique est de 378,5 mW a la fréquence maximale, ce qui
représente une variation de 1,4mW /M H z, soit plus de 6 fois moins que le prototypage FPGA.
En valeur absolue, la consommation dynamique a diminué de 37% par rapport a la consommation
dynamique du prototypage FPGA. Quant aux courants de fuites, ils représentent une perte de
1,23 mW.

Le design ASIC de D'architecture proposée est capable de répondre a toutes les normes
OFDM existantes a U'exception du cas de PTUWB. 1l est aussi en mesure de réaliser la ver-
sion OFDM/OQAM pour ces mémes normes. A premiére vue, la consommation de puissance
totale aprés la synthése physique de I’ASIC semble assez importante. Néanmoins, elle est donnée
pour la fréquence maximale. Or, pour les normes visées et réalisables par le circuit proposé,
les fréquences d’opération sont de quelques MHz voire méme inférieures dans certains cas. Par

conséquent, la consommation totale du circuit est de 'ordre de quelques mW.

10.2 Comparaison des performances

Selon nos connaissances, il n’existe pas a I’heure actuelle, dans I’état de I'art, d’architectures
réalisant une modulation OFDM/OQAM a des fins de comparaison. Toutefois, nous pouvons
réaliser une comparaison qualitative de ’architecture en mode TFR par rapport a d’autres ar-
chitectures. Nous considérons la surface de I'architecture proposée sans les ressources mémoires
pour le filtrage de mise en forme. Les buffers de sorties ne sont pas considérés non plus pour
cette comparaison. Nous avons alors pour 'architecture de TFR une surface de 2,5 mm?2. 11 est
difficile de comparer des architectures ayant été réalisées avec des technologies différentes. Pour

cela, il est nécessaire d’utiliser des métriques normalisées.

Nous avons comparé ’architecture proposée dans un premier temps en termes de débit maxi-
mal de transmission qui est égale a %, ol Tmin représente le temps d’exécution obtenu a
la fréquence d’opération maximale. Nous avons aussi normalisé la surface des différentes archi-
tectures de comparaison pour une technologie de gravure de 65 nm selon ’équation proposée

dans [106]. Nous avons :
Sur face

- (10.1)
(Technologie)

SurfaceNormalise =

65nm

Nous constatons au tableau 10.2 que la surface de ’architecture proposée est la plus impor-
tante. Toutefois, les architectures reconfigurables [126] et [127] ayant les plus petites surfaces
normalisées réalisent une taille de TFR maximale de 2048 et 1024 points respectivement. Ainsi,
pour réaliser une TFR de 8192 points, les surfaces seraient deux et quatre fois plus importantes,
soit approximativement égales & la surface normalisée reconfigurable (2K /4K /8K) de l'architec-
ture [103]. On constate aussi une différence entre les surfaces normalisées de I’architecture non

reconfigurable de 8192 points [102] et I’architecture reconfigurable [103]. Cette différence est due
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aux ressources nécessaires a la reconfiguration. Ainsi, la surface de ’architecture proposée est
induite par la taille maximale de TFR de 8192 points, la reconfigurabilité de I’architecture, ainsi
que par le nombre de ressources arithmétiques. De plus, le format des données varient d’une
architecture a ’autre. Dans notre cas, les données sont 16 bits, au lieu de 12 bits maximum pour

les autres architectures.

En terme de débit a la sortie du circuit, 'architecture proposée permet une transmission plus
de 8 fois plus rapide en mode SISO que l’architecture de comparaison la plus rapide [127|. Pour
le mode MIMO 2x2, le débit est plus de 3 fois plus rapide et deux TFR sont réalisés. Finalement,
pour le mode 4x4, le débit est relativement le méme mais quatre TFRs sont réalisées dans le cas

de ’architecture proposée.

En ce qui concerne la puissance consommeée, la consommation obtenue pour notre architecture
englobe aussi les ressources du filtrage IOTA et des buffers de sortie. Il est donc difficile de
comparer les différentes architectures en terme de consommation. A titre d’indication, le tableau
10.2 illustre la variation de la consommation par MHz. Il est & noter que cette variation est donnée
pour des architectures réalisées avec des technologies différentes, et donc différentes tensions

d’alimentation.

TABLE 10.2 — Comparaisons des performances du traitement de la TFR selon plusieurs architec-
tures différentes

Proposée
mode MIMO [102] | [103] [126] [127]
SISO | 2x2 | 4x4
Architecture a mémoire pipeline
Algorithmes Mu1t1213(2j1_1>2<3(1\/IR) radix-2 2_1;/[31_%24 ;ﬁi ;\i[ 2%
8 MC 12 1 1 11 10
Technologie 65 nm 0,18 pm 0,35 pm
Tension (V) 0,9 - - 2,3 2
N 64a | 644 | 644 K 2K/4K | 512/1K 32 a
8K 4K 2K /8K /2K 1K
fmaz (MHz) 270 172 - 45 50
by (bits) 16 12 - 12 84al4
Surface (mm?) 3,4965 6,34 13,05 8,5
Surface 2,504235 0456 | 0,827 | 04656 | 0,2932
normalisée
Débit max. 2x 4x 36,56
(Mechan./s) | Y207 | 1778 | 488 | 3045 E; ﬁpH; 45 o0
Puissance 378,5065 a 31,1 a 176 a 76 a
(mW) 270 MHz 22 MHz i 17,8 MHz | 25 MHz
AmW/MH z 1,40 1,41 - 9,88 3,04
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FIGURE 10.1 — Schéma du plan d’implantation (Floorplan) de I’architecture proposée

FIGURE 10.3 — Schéma du routage de l'architecture proposée



Conclusion

Cette partie nous a permis de présenter les résultats d’implémentation et d’expérimentation
de I'architecture proposée. Ces travaux d’intégration dans une plateforme FPGA et la synthése
physique du circuit ASIC ont montré le bon fonctionnement et la faisabilité d’une telle archi-
tecture. Plusieurs optimisations sont possibles afin d’augmenter les performances, telles que la
fréquence maximale du circuit, ou encore un plus grand effort d’optimisation de la surface pour
Iintégration ASIC. Comme nous ’avons mentionné, ces travaux ont été réalisés par trois sta-
giaires que j’ai encadrés [33-35], et les diverses optimisations n’ont pas pu étre réalisées au cours
de ce projet. Les résultats obtenus représentent donc une limite inférieure des performances

atteignables par ce type d’architecture.

Le prototypage FPGA nous a permis de constater entre autre les limites d’intégration de
I’architecture. La granularité mémoire proposée joue un role important et n’est pas adaptée a
I’architecture mémoire des FPGAs. Toutefois, en terme de puissance de traitement arithmétique,

la matrice de calcul tire avantage de la présence des blocs DSP dans les FPGAs.

Les résultats obtenus pour la synthése physique de ’ASIC nous ont montré que la surface du
circuit est & dominante mémoire a plus de 97 % (pour L4, = 8) malgré le nombre important
de ressources arithmétiques. Une conception avec L,,q, = 4, aurait donné une surface totale de

2

8,3 mm=, soit une diminution de 34 % de la surface par rapport a L. = 8. Dans ce cas, la

surface aurait été composée a 96 % par les mémoires et a 3,8 % par la matrice de calcul. Pour

2 soit une diminution de 50,5 % de la surface

Linae = 2, la surface totale aurait été de 6,2 mm
par rapport & Lp,q. = 8. Dans ce cas, la surface aurait été composée a 94,5 % par les mémoires

et & 5 % par la matrice de calcul.

Comme attendu, le fort degré de parallélisme permet d’opérer a des fréquences beaucoup
plus basses que les largeurs de bandes couvertes par les différentes normes. Cela aura un impact
positif sur la consommation de puissance du circuit du fait que la puissance consommée par MHz
est tres faible, soit 1,4mW/M H z. Le débit maximal obtenu est de 426,7 méga échantillons par

seconde.
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Cette thése avait pour but d’étudier les architectures de circuits intégrés pour le traitement
numérique de 'OFDM avancé multi-standard, trés haut débit et basse consommation. Deux
schémas de modulation différents ont été pris en compte, soit "TOFDM/QAM et 'OFDM/OQAM.
Au dela de ’aspect matériel de la modulation OFDM, nous avons donc intégré 'impact du filtrage
de mise en forme dans le cas particulier de TOFDM/OQAM.

Une analyse comparative des différentes algorithmes et architectures de la TFR a permis
de déterminer la meilleure approche nous permettant d’obtenir une bonne adéquation algo-
rithme architecture. Ainsi, nous avons montré que l’association des algorithmes de TFR radix-2
avec des architectures en pipeline ou & mémoires offrent les meilleures performances. Toute-
fois, pour répondre a la contrainte de reconfigurabilité de ’architecture pour des applications
multi-standard, nous avons démontré que les architectures & base de mémoires a grand degré
de parallélisme offrent le meilleur compromis entre les contraintes de débit, de reconfiguration
et de basse consommation. Cette approche temporelle qui caractérise les architectures a base
de mémoires permet de réutiliser les ressources arithmétiques pour le filtrage de mise en forme

IOTA ce qui n’est pas possible avec les architectures en pipeline.

Nous avons donc proposé une architecture a base de mémoires utilisant un multiplexage
temporel des opérations sur une matrice de calcul a gros grain optimisée pour le traitement de
la TFR et le filtrage de mise en forme. Cette approche temporelle permet une réalisation de
modulation OFDM avancée pour des valeurs du paramétre N, le nombre de porteuses de la
modulation, allant de 64 & 8192 et du parameétre L, la longueur de troncature pour le filtrage,
égal a 2, 4 et 8. La matrice de calcul exploite au maximum le parallélisme des données et le
parallélisme spatiale permettant d’atteindre ’objectif de trés haut débit, surtout si on tient
compte du filtrage de mise en forme IOTA, qui impose une fréquence d’opération deux fois
supérieure a une modulation OFDM/QAM. La matrice est aussi configurable selon les paramétres
de modulation afin de désactiver les ressources non nécessaires. kn mode MIMO, I’architecture
de la matrice applique le méme traitement sur deux ou quatre flux d’échantillons différents, pour
les modes MIMO 2x2 et 4x4 respectivement. On obtient ainsi deux modulations en parallele de
taille maximale de 4096 porteuses ou quatre modulations en paralléle de taille maximale de 2048

porteuses.

Afin de répondre a la contrainte de basse consommation et de reconfigurabilité, une stratégie
pour la gestion des mémoires a été proposée. Elle consiste en des bancs de mémoires permettant
d’obtenir des tailles variables et de désactiver les mémoires non nécessaires. Cette stratégie a
été appliquée a toutes les mémoires des échantillons de la TFR et de filtrage, ainsi qu’aux

coefficients IOTA. Pour ces derniers, 'utilisation de mémoires scalables a été rendue possible
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grace a ’élaboration d’un schéma de mémorisation des coefficients IOTA selon la parité de leur
indice. Ce schéma permet de mémoriser les coefficients IOTA désirés selon les valeurs de N et L
dans les mémoires activées. Une organisation mémoire a aussi été proposée pour les coefficients
des facteurs de rotation W. Cette organisation permet de désactiver les mémoires non nécessaires

selon l’algorithme utilisé.

Notre solution utilise deux mémoires de traitement pour la TFR et deux buffers de sortie,
pour une capacité totale de 4Ny,q, = 32768 données complexes, plus (2La0 — 1) Mpar = 61440
données complexes pour filtrage de mise en forme IOTA. Dans le cas du filtrage, la capacité
nécessaire dépend de I'algorithme de filtrage et aucune optimisation n’est possible. L’utilisation
de nouvelles fonctions de mise en forme permettant des valeurs de troncature L plus petites
diminuerait donc la ressource mémoire totale du filtrage. Des solutions existent par contre pour
diminuer la capacité des mémoires de traitement et des buffers de sortie. Des approches utilisant
alternativement des algorithmes en DIT et DIF pour le traitement de la TFR, ou utilisant des

schémas de mémorisation particuliers pour les buffers de sortie, devraient étre explorées.

Une étude théorique, complétée par des simulations, a porté sur l'aspect quantification des
chemins des données et de calcul. Au préalable, et pour profiter des avantages de la pureté
spectrale de la fonction IOTA, nous avons fixé un cahier de charges trés contraignant sur 'impact
de la quantification, & savoir un rapport signal sur bruit de quantification de I'ordre de -50
dB. Afin d’atteindre cet objectif, nous avons constaté qu’une représentation des données en
virgule fixe en complément & deux de 20 bits pour les échantillons (& la fois pour la TFR et le
filtrage IOTA), 15 bits pour les coefficients de rotation W et 13 bits pour les coefficients de la
fonction IOTA, permettent d’atteindre le RSBQ de -50 dB pour un nombre de porteuses pouvant
aller jusqu’a 8192 et une longueur de troncature pour le filtrage allant jusqu’a L = 8. Il serait
intéressant d’étudier d’autres alternatives a la représentation des données. Des solutions alliant
une représentation virgule fixe et virgule flottante offrent une meilleures dynamique des nombres
avec une longueur des données limitée. Toutefois, ces performances sont au prix d’une complexité
accrue et engendrent des ressources supplémentaires. Il est donc important de comparer les

différentes alternatives pour la quantification des données avec celle proposée.

La spécification de I'architecture pour la synthése RTL a été faite en VHDL. Un premier
prototypage FPGA et une premiére synthése physique d’un circuit ASIC (layout) ont permis
de valider le bon fonctionnement et la faisabilité d’une telle architecture. La plateforme de pro-
totypage FPGA utilisée était la ML402 de la société Xilinx intégrant le FPGA XC4VSX35 de
la famille Virtex-4. Dans le cas de la conception du modéle physique ASIC, la technologie de
gravure utilisée était la technologie CMOS submicronique de 65 nm de STMicroelectronic. Les
performances obtenues pour le prototypage FPGA et pour la synthése physique ASIC permettent
de réaliser une solution hautement configurable couvrant la cible initiale de toutes les normes
considérées sauf le standard UWB trés haut débit. Un travail d’optimisation du modéle physique
du circuit ASIC permettrait d’atteindre la fréquence de 342,4 MHz nécessaire & la norme UWB
pour le schéma QAM. Toutefois, le cas du schéma OQAM pour la norme UWB impose une fré-
quence élevé de 825 MHz. Le débit maximal obtenu est de 426,7 méga échantillons par seconde
en mode SISO.
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La conception du circuit physique ASIC a montré que la surface de I'architecture est a 97%
composée de mémoires pour une valeur de L égale & 8, les ressources arithmétiques ne représentant
que 2,5% de la surface. Une conception avec Ly,q, = 4, aurait donné une diminution de 34 % de
la surface par rapport & L;,q, = 8. Dans ce cas, la surface aurait été composée a 96 % par les
mémoires et & 3,8 % par la matrice de calcul. Pour L.,q; = 2, la diminution de la surface totale
aurait été de 50,5 % par rappor Ly, = 8. Dans ce cas, la surface aurait été composée a 94,5 %

par les mémoires et & 5 % par la matrice de calcul.

Avec le recul, cette dominance mémoire peut amener & poser la question du choix de la limita-
tion des ressources arithmétiques. Cette limitation a été obtenue par le choix d’une architecture
& mémoire. Si on tient compte de la taille de TFR de 8192 points, du parallélisme nécessaire pour
le haut débit, et des ressources supplémentaires dies au filtrage IOTA, le choix d’une architec-
ture en pipeline aurait nécessité un nombre de modules de calcul plusieurs fois supérieur a celui
de I'architecture proposée et aurait donc engendré une surface pour les ressources arithmétiques
beaucoup plus importante. Notre choix d’une architecture & mémoires est d’autant plus justifié
si on tient compte des différentes configurations de l’architecture selon les paramétres N et L.
En effet, les mémoires composant notre architecture sont activées selon ces deux paramétres.
Par conséquent, en terme de consommation de puissance, la contribution des mémoires a la
consommation totale dépend donc de N et L. A titre d’exemple, pour N = 64 pour le schéma
OFDM/QAM, toutes les ressources mémoires pour le filtrage et la majorité des ressources meé-
moires pour la TFR sont désactivées. Pour cette configuration, la part de la consommation de
puissance des ressources arithmétiques est prépondérante. L’architecture a base de mémoires

permet donc une consommation limitée pour des valeurs de N et L plus petites.

Nous avons montré au chapitre 3.3 qu'une gestion efficace de la tension d’alimentation per-
mettrait d’obtenir des gains en consommation importants. Toutefois, cette solution nécessite
une couche supérieure de gestion de la tension [128-131|. Des travaux de recherche doivent étre
menés afin d’intégrer une telle couche dans ’architecture proposée. Cette technique permettra
au modulateur proposé d’opérer a une tension et & une fréquence optimales pour les différents
standards OFDM possibles selon les contraintes en débit imposées. [’ajustement en tension peut
se faire de deux fagons. La premiére consiste & ajuster la tension & des valeurs prédéfinies. Dans
ce cas de figure, ’architecture nécessite d’étre caractérisée en tension et en fréquence pour chaque
norme considérée. Ceci rend plus difficile I’évolution de ’architecture pour de futures normes.
La deuxiéme approche permet de se dissocier de cette contrainte en intégrant un systéme dyna-
mique d’ajustement de la tension et de la fréquence. Une telle solution a été proposée pour une
architecture OFDM/QAM 4 base de TFR en pipeline (SDF) radix-2* [86]. Elle est basée sur une
technique d’ajustement en boucle fermée. Selon le mode d’opération, le gain de consommation
pour cette architecture est de 18% a 43% par rapport a une architecture sans gestion de la tension
et de la fréquence. La méme étude devrait étre appliquée & notre architecture.

La contrainte haute de couverture du cas de 'UWB nous a permis de déterminer les limites en
termes de débit qu'un modulateur OFDM avancé multi-standard pourrait atteindre. Ces limites
et ces performances ont été obtenues pour une version de l'architecture utilisant un degré de
parallélisme des données, Pp = 8 et un algorithme mized radix-2/22/23. L’architecture est aussi
dictée par différents degrés de parallélisme des papillons et par un parallélisme des TFR pour le

mode MIMO. Il serait intéressant d’étudier d’autres valeurs des différents degrés de parallélisme
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afin de comparer les performances des différentes versions de 1’architecture. Il en est de méme de

I'approche du traitement en paralléele du mode MIMO comparée & une approche séquentielle.

La meilleure fagon de réaliser ces études de comparaison est de développer un environnement
complet d’aide & la conception. En effet, nous avons présenté dans ce manuscrit toutes les équa-
tions permettant de décrire ’architecture, que ce soit pour la génération des adresses, pour le
fonctionnement de la matrice ou encore le controle. Cette macro-génération devrait étre orientée
par les contraintes dictées par l'utilisateur de 'outil. Ainsi, ’outil recevrait en entrée la largeur
de bande de la modulation désirée, le nombre de points puissance de 2 considéré ou encore la
longueur de troncature. Le concepteur pourrait aussi fournir en option les degrés de parallélisme
et le choix des algorithmes radix-2°. A titre d’exemple, le choix du concepteur d’un parallélisme
des données Pp = 8 et un algorithme mized radix-2/2% (parallélisme de 'algorithme Pyqgi; = 4)
génererait une matrice & 8 modules de calcul avec un parallélisme des papillons P, rqdiz = 2, soit
la configuration de I'architecture proposée pour le mode MIMO 2x2. L’outil permettrait donc de

paramétrer un modeéle de base afin de générer une architecture finale.

Le développement d’un tel outil dans le cadre spécifique de la conception d’un modulateur
permettrait un gain de temps pour la conception d’'un modulateur OFDM avancé basé sur notre
modeéle d’architecture. Le concepteur aurait alors le choix entre plusieurs versions de I’architecture
proposée lui permettant de déterminer celle répondant aux contraintes et aux performances
désirées. Il serait d’ailleurs intéressant de comparer les performances de ’architecture proposée
(et de ses alternatives éventuelles), avec une architecture obtenue par une approche de synthése
de haut niveau [132]. D’apres les auteurs de cette approche, elle permet d’obtenir des bonnes
performances en termes de temps de reconfiguration, de surface et de consommation de puissance
pour des applications multimodes. Elle permettrait également d’explorer un espace plus grand

d’architectures.

Un des verrous a la réalisation de la radio logicielle est la capacité a réaliser un front-end radio-
fréequence (RF) flexible, permettant la transmission du signal sur une grande plage de fréquences
et selon différentes interfaces air [133]. En particulier, les convertisseurs numérique/analogique et
analogique /numérique, les transpositions en fréquence et les différents étages de filtrage imposent
une forte contrainte sur la conception d’un front-end RF pour la radio-logicielle. Des études de-
vraient étre menées afin de déterminer les facultés de ce traitement numérique trés large bande
de la modulation OFDM/OQAM, associé a la grande pureté spectrale qui caractérise la fonction

de mise en forme IOTA, & lever ces contraintes sur la synthése du signal RF.
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ANNEXE A

CONDITIONS D’ORTHOGONALITES DE LA
MODULATION OFDM /OQAM

Pour pouvoir récupérer le symbole OFDM/OQAM, le signal doit avoir une orthogonalité

réelle en temps et en fréquence. Mathématiquement parlant, on doit avoir :

1 sin=n"etm=m

+oo
(Snm(t) | swr o () = R /_ Snm(8)Spm (1) = { (A.1)

0 ailleurs

Avec s(t) = /"3 g (1 — nrg) 72700t e signal OFDM/OQAM, vg = %, et g (t — n7p) paire
et réelle. Ici, 79 correspond & la période d’'un symbole OFDM/OQAM.

“n-+m

n+m)g (: i

Le terme e’ ) nous assure d’avoir une orthogonalité en temps et en fréquence

pour toutes les porteuses prises deux & deux. En effet, soit :

+oo
(Snml®) [ ®) = R [ 55500

+oo . T .
-7 / (/5 g (¢ = nrg) e2mmeot)

LJ —o0
. (e‘j("urm/)%g (t - n'To) e_j%mlvot) dt}
[ +OO . / 1\ ™ . /
- R / ej(n+m—n —m )56]27r(m—m )votg (t o 7’L7'(]) g (t o 7’L/7'0) dt
—00

oo ’ T0
ej27r(m—m )Uotg <t — 1+ (n/ o n/)E)

_ g | pimmen-m g /

—o00
g (t —n'ro+ (n — n)%) dt}
- too
- R ej(n-i—m—n’—m’)% / ejQTr(m—m’)vot
—00

g (t= )2 — (- ) )

g (t —(n+ n’)% + (n— n’)%) dt}
On pose comme changement de variable : ' =t — (n4+n/)R et dt' =dt =t =t + (n +n') 2.

+oo
_ %[eﬂwm—n'—mvz / tmom (5 B g (1 () D)

g (t’ +(n— n’)%) :lt’}

. . . +00 T
= R |:€J(n+m—n/—m’)ge]?ﬂ(m—m’)vo(n+n’)20 / g (t/ —(n— n,)£>
2
—00

g (t' +(n— ﬁ)%) eﬂ’r(m_m/)vot/dt’]
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Avec R (eje) =% (e*je)
_ ) too
- R ej(nerfn’fm’)%ejQﬂ(mfm’)vo(n+n’)70 /

L —00

(o)

S

(t' + (n — n')%) e—j‘”(m—m')vot'dt’}

= B[ OF R 4 (Yo, (m o)

= R[OOI DT 4 (Yo, (o) | (4.2)

1

avec vy = 270

Agg ((n —n")10, (M — m')vg) est la fonction d’ambiguité qui est définie comme :

+0oo .
Agy = / In,m <t + %) g;:’,m’ (t - %) eIzt (A.3)

—00

La fonction d’ambiguité détermine pour quels couples (79, vg) , on obtient une valeur

n,n’ m,m
nulle de l'intégrale d’orthogonalité en fournissant une mesure du degré de ressemblance entre le

signal analysé et ses diverses translatées en temps et en fréquence.

Dans le cas de la fonction IOTA, on obtient une valeur nulle de 'intégrale A.3 seulement pour
les porteuses séparées en temps ou en fréquence d’un multiple de 2 (sauf pour n=m=0) (voir
figure A.1), soit Agy (2n79,2muy), c’est-a-dire une orthogonalité complexe telle la modulation
OFDM/OQAM que sur 4 sous réseaux.

Légends
. Crthogonde

PIE kan othogonal e

Fréquence (rm

Ficure A.1 — Orthogonalité de la modulation OFDM/OQAM due au terme
Agg ((n —n') 70, (m —m/) vo)

sz PO LA 1 s . . inZT .
Dans le cas ot le terme m aurait été négligé dans e/(™t7)3 | ¢est-a-dire ¢/"2, on aurait obtenu

pour ’équation A.2 :
<Sn,m(t) | Sp/ (t)> =N [ej(("_”/)"'(”“‘”,)(m_m,))gAgg ((n —n)7, (m — m’)vo)} (A.4)

On remarque sur la figure A.2 que pour des valeurs de (m — m') impair et (n — n') impair ou

égale a 0, 'orthogonalité n’aurait pas été obtenue.
Finalement, on constate sur la figure A.3 que ’expression eI ((n=n')H(m=m')+(n+n)(m-m")) 3

-Agg ((n —n)70, (M — m/)vp) nous assure une orthogonalité réelle temps-fréquence compléte.
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Légende
Bl crthogorae
Nmu‘ﬂ'l-:g:nzle
Ficure A.2 — Orthogonalité de la modulation OFDM/OQAM due au
eI ((n=n")+(m-m/)(n+n')) 5 Agg ((n—n") 10, (m —m")vg)
E
4 .
ﬁ L&gende:
0 B orthogena
IS
I\bnu‘ﬂ'mgcnal
Tetrps (M
Ficure A.3 — Orthogonalité de la modulation OFDM/OQAM due au

e =y m=m n=m)NE Ay (=) 7, (m — ) vo)
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ANNEXE B

ALGORITHMES DE LA TFR

Soit ’équation de la TFD :

N-1
X(k) = x(n)Whn (B.1)
n=0
et son inverse :
1 N-1 .
2(n) = + > X(k)Wy (B.2)

- 27

k
avec les facteurs de rotations Wy =e 77¥, 0<n< N-1,0<k< K —1.

Les vecteurs x(n), représentant les échantillons temporels, et X(k), sa transformée dans le
domaine fréquentiel, sont unidimensionnels, respectivement de taille NV x 1 et K x 1 avec K =
N. L’idée de l'approche divide-and-conquer a la base des algorithmes de la TFR, consiste &
représenter ces vecteurs sur 2 dimensions (cas du radix-2, radix-4, radix-8, etc.) ou plus (cas
du radix—Qi). Pour chaque algorithme, il existe deux versions duales et de méme complexité, a
savoir I’entrelacement en fréquence (Decimation-In-Frequency DIF') et I'entrelacement en temps
(Decimation-In-Time DIT). Dans la version DIF, les échantillons d’entrées z(n) sont lus dans
Pordre naturel et les échantillons obtenus X (k) dans lordre bit reversed. Dans la version DIT,
Pordre s’inverse, c¢’est-a-dire dans l'ordre bit reversed pour z(n) et naturel pour X (k). Dans cette

étude, nous considérons la version DIF (I’étude peut facilement étre étendue a la version DIT).

B.0.1 Reé-indexation sur deux dimensions

Soit N = N1 x Na (et K = K; x K3), deux nombres ayant un facteur commun. La fonction

linéaire réalisant la ré-indexation est alors :

en temps : n = Nanj + no

en fréquence : k = k1 + Kiko (B.3)

avec 0§n1§N1—1, OSTLQSNQ—L OS]ﬁSKl—l, OSkQSKQ_l.
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En introduisant I’équation B.3 dans la formule de la TFD directe B.1, on obtient :

X(kl :l— Klkg) =

No—1 Ni—1

noki niky noka
Z WN Z $(n17 nQ)WNl WN2 (B'4)
no=0 n1=0

|l TFD a Nj points |

rotation

TFD a Ny points

La formule B.4 illustre le fonctionnement de la TFR, soit la décomposition de la TFR & N
points en No TFR & Nj points.

Algorithme Radix-2 entrelacement en fréquence (Decimation-In-frequency, DIF)

Soit N = r? = 2P, pour N puissance de 2 avec p un entier positif, utilisant un algorithme

radix-2 [76]. En évaluant pour n; 1’équation B.4 avec Ny = 2 et No = N/2, on obtient alors :

N_1
2

X(ky 4 2ks) = Y [x(nQ) + (—)Pz(ng + N/2)WieE | Wik (B.5)
no=0

On obtient ainsi une décomposition des N points en deux ensembles, soit les N/2 premiers points

et les N/2 derniers points. La figure B.1 illustre le module papillon radix-2 DIF.

x(ny) X(2k,)=x(n)+x(n+ N/2)
/4%
x(n, + N/2) m X2k, +1) = [x(n) = x(n+ N/ 2) | w}
: Multiplication complexe

W
—>—

F1GURE B.1 — Module papillon du radix-2 DIF

Radix-4 Entrelacement en fréquence (Decimation-In-frequency, DIF)

Soit N = r? = 4P pour N puissance de 4 avec p un entier positif, utilisant un algorithme

radix-4 [76]. En évaluant pour n; I’équation B.4 avec Ny = 4 et No = N/4, on obtient alors :

=

-1
X(ki+4ks) = > { [a;(ng) + (=j)F 2(ng + N/4) + (=1)M 2 (ny + N/2)

no=0

+ Wita(ng + 3N/4)| Wik b wigke (B.6)

On obtient ainsi une décomposition des N points en quatre séquences de N/4 points : z(n),
z(n+ N/4), x(n+ N/2), z(n+ 3N/4), avec 0 < n < N/4 — 1. La figure B.2 illustre le module
papillon radix-4 DIF.
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x(n,)

x(n, + N/4)
x(n, + N/2)
x(n, +3N/4)

X(4k, +2)
X (4k, +1)
O X (4k, +3)

FiGURE B.2 — Module papillon du radix-4 DIF

Algorithme Split-Radix

L’algorithme split-radix [72,76] exploite les propriétés des algorithmes de plus hauts degrés
pour diminuer le nombre d’opérations arithmétiques. En observant 1’algorithme radix-2 DIF B.5,

on constate que les points pairs peuvent étre traités indépendamment des points impairs.

N/2—1
X(2k) = > [x(n) +a(na+ N/2)| W22 (B.7)
no=0
N/2—1
X(2ky+1) = > {@ow)—wa-+AU2nmqf}mdg§ (B.8)
no=0
Avec ng = ko =0,1,--- ,%—1.

L’idée est d’utiliser I’algorithme radix-2 pour réaliser la partie paire de la TFR, et ’algorithme
radix-4 pour la partie impaire, qui nécessite des multiplications supplémentaires par les facteurs
de rotation Wy?. L’algorithme split-radix-2/4 divise une TFR de N points en une TFR a N/2
points et 2 TFRs & N/4 points & chaque étage. L’expression de la partie impaire de la TFR
radix-4 DIF est alors :

N/4—-1
X(akz+1) = Y {[z(nz) — x(nz + N/2)]
n3=0
— Jle(ng + N/4) — a(ng + 3N/4)]} W W (B.9)
N/4-1
X4k +3) = Y {[z(nz) — x(nz + N/2)]
n3=0
+ ﬂﬂm+Nﬂy—ﬂm+wW®HW%W%ﬁ (B.10)

Avec ng =k3 =0,1,--- , & —1

Ceci donne une allure de "L" au module papillon, du fait que la partie impaire nécessite 2

étages pour décomposer la TFR. La figure B.3 illustre le module papillon pour le split-radix.
B.0.2 Ré-indexation sur 2+1 dimensions

Les algorithmes radix-2° [134-136] réindexe le vecteur de la TFR & N points sur i + 1 dimen-
sions. Ces algorithmes ont l'avantage d’avoir une grande régularité et flexibilité architecturale
comparable & 'algorithme radix-2 tout en diminuant le nombre de multiplications réelles né-
cessaires au calcul d’'une TFR. Ainsi, on peut obtenir la méme complexité arithmétique que
le radix-4, ou méme mieux (complexité presque comparable a Ialgorithme split-radix) selon la

valeur de 7.
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x(n)

x(n+ N/4)
x(n+N/2)
x(n+3N/4)

X (4, +1)
X (4k, +3)

—— Permutation des parties réelle et imaginaire

FI1cURE B.3 — Module papillon du split-radix DIF

Algorithme Radix-22

Soit N = r? = 4P pour N puissance de 4 avec p un entier positif, utilisant un algorithme
radix-22. Considérant le développement de ’algorithme radix-2 DIF en appliquant cette fois-ci

une indexation a 3 dimensions. La fonction linéaire réalisant cette transformation est :

N
en temps : n = 5711 + an +n3
en fréquence : K = ki + 2kg + 4k3 (B.11)

avec {ni,no =0,1,n3 =0,-- , & — 1} et {k1,ko = 0,1,k3 = 0,--- , 5 — 1}. En intégrant B.11

dans I’équation de la TFD B.1 et en évaluant pour n;, on obtient :

1 1 N
X (ky + 2k + 4ks) = Z Z "y ( na + n3> gy a2l ths) (B.12)
o N N N N
va/z ( ng + ng) = (4712 + ng) + (—l)klw (4“2 + n3 + 2) (B.13)

B]"G/Z ( ng + ng) de ’équation B.13 représente le premier croisillon (un étage) qui consiste
seulement en des additions/soustractions complexes. En développant 1’équation B.12 pour na, et

en simplifiant ’expression du facteur de rotation on obtient :

N_q
4
X (ky + 2ks + dks) = Y {H]’“Vl/’z2 (n3) W]@B(’““’”)} Wishs (B.14)
n3=0
On N
H () = B ) + (-1 (0 By (ma+ 7 ) (B.15)

kik2 . . . . ) . . . :
H N/4( 3) représente le deuxiéme croisillon (un deuxiéme étage) qui consiste lui aussi en
des multiplications complexes triviales par 1 ou j. Les échantillons ainsi obtenus subissent une

k1 +2k .y .
ns(k1+2%2) - Comme on le constate a I’équation

rotation dans le plan complexe de I'ordre de Wy
B.14, on obtient aprés décompositions sur 2 étages, quatre TFRs a N/4 points. La figure B.4

illustre le module papillon pour le radix-22.
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2><:m”:z)“4kz)

Y0 X (4k, +2)
O X (4k, +1)
O X (4k, +3)

x(n,)O

x(n, + N/4)O

x(n,+ N/2)0O

x(n, +3N/4)0O

FIGURE B.4 — Module papillon du radix-2? DIF

Algorithme Radix-23

Soit N = r? = 8P, pour N puissance de 8 avec p un entier positif, utilisant un algorithme

radix-23. En procédant de la méme maniére que le radix-22, mais en indexant sur 4 dimensions,

on obtient :
bomps i m = 4 oyt oyt
entemps :n = ny+ - ng o+ ong o+ g
en fréquence : k = ki + 2ky + 4k3 + 8ky (B.16)
avec {ni,ng2,n3 =0,1,n4 =0,--- ,% — 1} et {k1, ko, k3 =0,1,k4 =0, -- ,% — 1}. En intégrant

B.16 dans I’équation de la TFD B.1 et en considérant les indices ni, ne et n3, on obtient :

¥4
8
k1 +2ko-+4k
X (ky + 2ky + Ay + 8hy) = Y {Tniks (ng) Wiyt P 2Rt Ak st (B.17)
n4=0
Avec,
k1kok kik k1+2ka) rrkik N
TN (na) = Hygp (na) + (~1)kawh Q)HNl/f <n4 + 8) (B.18)
T;f,l/?k?’ (n4) représente le troisiéme croisillon (troisiéme étage), les deux premiers étant Bf\}/2 (Zna +n3)
et H]'f}/’ff (n3). Une rotation est opérée sur les échantillons de rotation W§4(k1+2k2+4k3). On obtient

ainsi un ensemble de 8 TFRs a N/8 points aprés chaque décomposition sur 3 étages d’'une TFR

a N points. La figure B.5 illustre le module papillon pour le radix-23.

2><:§74"~’0X(8k2)
-0 X (8k, +4)

W ny
S0

x(n,) O

x(n, + N/8)O
x(n, + N/4)0O
x(n, +3N/8)0O
x(n, + N/2)O
x(n, +5N/8) 0
x(n, +3N/4)0O
x(n, +7N/8)0

O X (8k, +6)

Wn3
—V%—];»OX(SkZ +1)
Z O X (8k, +5)

W,
—%»oxagkz +3)
Wi

-0 X (8k, +7)

>

FIGURE B.5 — Module papillon du radix-23 DIF

Cette décomposition peut continuer pour des valeurs de ¢ plus grande que 3 selon la méme
démarche. De méme, il est possible de cascader sur ¢ étages des algorithmes d’ordre supérieur

tels que le radix-4% [92] ou le radix-43 [137].



ANNEXE C

EXPRESSION DE RSB(Q POUR LES
ALGORITHMES DE TFR RADIX-2"

C.1 Cas du radix-2

Pour une TFR radix-2 a4 2™ points, nous avons % erreurs de troncature complexes pour un

étage Kk, qui se propagent sur (m — 1 — k) étages pour chaque sortie X (k). Nous obtenons alors :

or

m—1+N 1 m—2+ +N 1 m—m
22 \ 4 o om \ 4

66

- H (C.1)

Dans un premier temps, nous considérons que toutes les multiplications complexes par les

facteurs de rotation W générent un bruit de quantification due & l’erreur d’arrondi. Pour une

TFR radix-2 & 2™ points, nous avons % erreurs d’arrondi complexes par étage k, et chaque erreur

se propage a QK% sorties X (k). De plus, chaque erreur subit (m — 1 — k) recadrages. Le bruit

total dit aux multiplications par les facteurs W & chaque sortie est alors :

O'W =

1 m—1 N 1 m—2 N 1 m—m
Z ‘F? Z —|—...+27m Z

1 y+1 1 m—1—y

) ()
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1
- ey
272 1
= —|1-= C.2
o 2)
Il y a 25! multiplications triviales par étage & pour les m—1 premiers étages qui se propagent
a ZK% sorties X (k). Le dernier étage a % multiplications triviales par 1. Nous obtenons alors :
2 m—1 m—2
9 o | N (1 oN (1 me1 N (1 N N
= 2|12— (- 2°— | = ot 2 - ——
TWer N [ 2 (4) T (4 Tt o \3) T
) [m—2 1 m—1-n N 1
_= g _ —_
@ 4 2
_yzo
[ 1 m—1 [m—2
— 2 n
L y:0
o[ 4 (1 —4m-t N 1
= g —_— — —_
Nk 1—-4 2
4 (1)
= 02 — | -2 + 5
N2 3 2
9|1 4 N 1
= [0} - — T -
“13 3N2 2
5 4 27% 5 4
2
— 2 _ - Z_ C.3
%a |6 3N2] 3 [6 3N2] (€-3)

La variance de l'erreur de sortie globale pour I’algorithme radix-2 DIF est alors égale & :

5 5 4
2 2 2 2 __o—2b
OFpoprr — 9T tow — oWy, = 2 |:9 - 6N + 3N2] (0.4)

Le RSBQ pour l'algorithme radix-2 DIF est alors :

E||E(k) 5N 5 4
RSBQrapir = il L o2 [ ~2y } (C.5)
E(Ix(k)*] 52 8N
Avec la moyenne quadratique de X (k) égale a [113] :
2] = 2] |rkn]? _ 1
E[|X(k)?] = > E [lz)P] [ = — (C.6)

C.2 Cas du radix-22

Pour 'algorithme radix-22 & 2™ points (m étant un multiple de 2), tous les étages & pair sont
des multiplications triviales par +1 ou +j. En ne considérant que les étages impairs, sachant

quily a % multiplications complexes par étage, on obtient :
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) L3N 1 [N /1\"?* N /1\"* N1\ N [1\™™
ow = %y ylela) Tauly) Twli) Total\l

m_

B g zz: 2y+2 1 m—2—2y
%y 4
y=0
AN /1) 2m—2 51
— 2 2
= O'aT <2> yZO 2 Y

1
2
= 0,4 1 N:|
2% 1
= — |[1—— C.7
- [- % )
Or, pour chaque étage x impair, nous avons 4+ (avec k' = “‘H) multiplications triviales et 3iv au

dernier étage. L’erreur de quantification en moins dues aux multiplications complexes triviales

est égale a :
2 m—2 m—4 m—6
9 o« N /1 o N 3N 3N
UWtr = Na 4@ <4> +4 24 <4> 4 26 4 ++T
5 —2 2y+2 2.2
o N ()
@ 2 4 4
y=0

— Q-i &2 1 +§
— %a|15N2 \ 16 4

TP
@115 15N2 ' 4
,[49 16
“_60_151\72}

2720 149 16
! [60_15]\72} (C-8)

Par la relation C.4, et avec a% égale a I’équation C.1, on obtient :

101 5 16
L

7B 180 6N  15N2 (C9)

R22DIF
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Finalement, I’expression du RSBQ pour l'algorithme radix-22 est égale a (avec la moyenne qua-

dratique de X (k) égale a 'expression C.6) :

E[|E(k)P] 0IN 5 16
RSBQR22DIF = = = 272 |: - = + (ClO)
B [|X(k:)|2] 60 15N

C.3 Cas du radix-23

Une décomposition radix-23 se réalise en trois étages. Le premier étage n’est composé que
de multiplications triviales. Les deuxiéme et troisiéme étages possedent Noet 7N multiplications
complexes respectivement. Chaque erreur d’arrondi se propage a 23% sorties X (k) et traverse
m — 2 — Kk étages. L’expression de l'erreur d’arrondi due aux multiplications complexes par les

facteurs W pour une TFR & 2™ points (m étant un multiple de 3) est égale alors a :
m—2 m—>5 m—(m—1)
oy = 2N L N ! R SR Sy
%a 4 N 4 25 \ 4 2m—1 \ 4
+27N1 N 1 m_3+N 1 m‘6+ LN (1 mem
78 N 1 26 \ 4 4
- 025 ’;Z—:l 1 3y-+2 1 m—2—3y 1 3y+3 1 m—3—3y
N e AN 4 2 4
N /1) 2m2 g1 TN /1) 23 | 1]
I 23y 2 - 23y
G| Z) (2)
y=0
N/ 4 N— 1], 27N
— =) |—| +0;
4 \ N2 7 8
1

< w3
Il
& LM N

T N
8 1
= 272 |1- — C.11
i [1- 7] e
Il existe 871 (avec k' = ’%1) multiplications triviales pour x correspondant au troisiéme étage

de chaque décomposition radix-23. Les expressions C.3 et C.8 deviennent alors dans le cas du

radix-23 :

2 m—3 m—6
) o2 [ N /1 LN (1 TN
= Zaig_ (= 82 (= P
OWr N |"23 <4> 5 <4 T3
-%72 m—3—3y
E T
_y:0
- -
1 m—3 3 7
410 (5)
L y:O
Sl /64N [1—43-DY\ 7
- a2 1— 43 8
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_ v
o2 - 2 % 64 1 + Z
Wir a |\ N2 63 8

,[1 64 7]

63 63N " 8
o, [449 64

“_504_63]\72}
27® 449 64
- 3[504_63N2]

(C.12)

En remplacant les expressions C.1, C.11 et C.12 dans C.4, on obtient :

7 4
2y [37086_ 3 6 ] ©13)
R2°DIF

9k 63501 42N T 1802

Et le RSBQ pour l'algorithme radix-2% est alors (avec la moyenne quadratique de X (k) égale a

Pexpression C.6) :

RSBQprosprr =

S| ey s )

- _l’_ -
B [|X(k)|2] 21168 14 63N



ANNEXE D

SCHEMA DES MODULES DE CALCUL

TABLE D.1 — Différents cas de figure des modules de calcul selon les multiplications triviales ou
non triviales

cas A |[casB | casC |casD | casE | casF | cas G
BCl| 1 1 1S | 1,8 [ LWS | 1S | 1LWS
BC2 | 1 5 LS | 59 | GWS [ LWS | 1LWS
Module de Calcul (MC) type A Module de Calcul (MC) type B
(MC 1etMC2) (MC 3 etMC4)
Bloc de Calcul (BC) 1 Bloc de Calcul (BC) 1

X Iréel Xl réel
Y Iréel Yl réel
Xlimaginaire Xlimaginaire
Y limaginaire Y limaginaire

Bloc de Calcul (BC) 2 Bloc de Calcul (BC) 2

Y2rée] [ YZréeI
XZréel g:@—‘] XZré 1

Y2imaginaire — Y2imaginaire
X2imaginaire X2imaginaire

FI1GURE D.1 — Architecture détaillée des modules de calcul de type A et B
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Iy
F in0
X Iréel
X] imaginaire

XZréel

XZimaginaire

&

FinS

Cy

Iy
Fin4

Module de Calcul (MC) type C (MC 5 et MC 7)

Bloc de Calcul (BC) 1
[
L
(11
x |
+ |
+
[
L
I
+
[
U
W 1l
Bloc de Calcul (BC) 1
[
L
(11T}
X i
T |
_|_
[
L
D X
+
[
U
] (110

FIGURE D.2 — Architecture détaillée du module de calcul de type C
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Y Iréel

Fout3

FoutZ

Foutl

Ylimaginaire

FoutO

Y2réel

F out7

F out6

FoutS

Y2imaginaire

Fout4
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Iy
F in0
X Iréel
X] imaginaire

XZréel

XZimaginaire

&

FinS

Cy

Iy
Fin4

Module de Calcul (MC) type D (MC 6)

Bloc de Calcul (BC) 1
[
L
(11
x |
+ |
+
[
L
I
+
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U
W 1l
Bloc de Calcul (BC) 1
[
L
(11T}
. i I
T |
f@%}
[
L
. I
+
[
U
] (110

FiGURrE D.3 — Architecture détaillée du module de calcul de type D
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Cs
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XZréel
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W2imaginaire
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Fin6
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FinS
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Cq

L
Fin4

Module de Calcul (MC) type E (MC 8)

Bloc de Calcul (BC) 1

| —

1l 1l FD
g oy
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.
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[
I
[QE ol
= —m—m LD
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I I
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!
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FiGURE D.4 — Architecture détaillée du module de calcul de type E
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Module de Calcul (MC) type F (MC 9)
Bloc de Calcul (BC) 1
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+
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FIGURE D.5 — Architecture détaillée du module de calcul de type F
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Module de Calcul (MC) type G (MC 10, MC 11 et MC 12)
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L L
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FIGURE D.6 — Architecture détaillée du module de calcul de type G
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ANNEXE E

SCHEMA DES MODULES DE CALCUL
IMPLEMENTES SUR FPGA

TABLE E.1 — Différents cas de figure des modules de calcul selon les multiplications triviales ou

non triviales

cas A |casB | casC | casD | cas E cas F cas G
BCI | 1 1 .S | 1.8 | LwWS | 18 | 1LWS
BC2 1 -] 1,35 5,8 WS LIS | LS

X Iréel

Module de Calcul (MC) type A
MC 1etMC2)

T, PSP

SRS

Xl imaginaire

XZréel

X2imaginaire

N

Rgiosy

Module de Calcul (MC) type B
(MC 3 etMC4)

Bloc de Calcul (BC) 1
M

DSP #1

Y Iréel

Xl réel
Y Iréel
Xl imaginaire
Y limaginaire
Y2réel
X2réel
YZimaginaire
X2imaginaire

Y limaginaire

* Y2réel

7 Y2imaginaire

F1GURE E.1 — Architecture détaillée des modules de calcul de type A et B implémentés sur FPGA
et utilisant des DSP48
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Module de Calcul (MC) type C (MC 5 et MC 7)
Bloc de Calcul (BC) 1

Cs (] DSP #3
13 D% Fout3
Fin3 {1
C, (] DSP #5
L D%‘D Fou
Fin2 (]

C

| ]
C 0 DSP #4
) 3B Fou
Finl D a
Cy 0 DSP #6
IO E’% FoutO
Fino U
Xireel 0 DSP #1
i (110 Y el
mn
L
Xlimaginaire {0 DSP #2
(] (1T} Y limaginaire
{
m
U DSP #1
oD
SN v [T Yorcel
Xoreel [
(]
= (11T} YZimaginaire
X2imaginaire {1

C, 0 DSP #3
I, %ﬂ Four
Fin7 (]

L]

Cs {1 DSP #5
Fin6 D

Cs (] DSP #4

X

15 + FoutS
FinS D

Cy {1 DSP #6

I4 D% Fout4
1:in4 D

Bloc de Calcul (BC) 2

F1GURE E.2 — Architecture détaillée du module de calcul de type C implémenté sur FPGA et
utilisant des DSP48
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Module de Calcul (MC) type D (MC 6)
Bloc de Calcul (BC) 1

Cs (] DSP #3
13 D% Fout3
Fin3 {1
C, (] DSP #5
L D%‘D Fou
Fin2 (]

C

| ]
C 0 DSP #4
) 3B Fou
Finl D a
Cy 0 DSP #6
IO E’% FoutO
Fino U
Xireel 0 DSP #1
i (110 Y el
mn
L
Xlimaginaire {0 DSP #2
(] (1T} Y limaginaire
{
m
U DSP #1
oD
SN v [T Yorcel
Xoreel [
(]
= (11T} YZimaginaire
X2imaginaire {1

C, 0 DSP #3
I, %ﬂ Four
Fin7 (]

L]

Cs {1 DSP #5
Fin6 D

Cs (] DSP #4

X

15 + FoutS
FinS D

Cy {1 DSP #6

I4 D% Fout4
1:in4 D

Bloc de Calcul (BC) 2

F1GURE E.3 — Architecture détaillée du module de calcul de type D implémenté sur FPGA et
utilisant des DSP48
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Module de Calcul (MC) type E (MC 8)
Wil 0 Bloc de Calcul (BC) 1
Wl imaginaire T3
G I DSP #3
I5 Dﬁ Fouss
Fin3 LI
C, o DSP #5
12 m \:F FoutZ
Fin —
C D DSP #4
Il \;k Foutl
F inl D 4
Co I DSP #6
IO 2 — [ FautO
FinO E
Xlréel
Tt AD eréel
Xlimaginaire
{11 1d Ylimaginaire
{
{ {1 1) Y2réel
Xorgel {} —
(I
(I 4‘>O—D]7 Y2ima inaire
X2imaginaire {1 iD ¢
& DSP #3
17 \;k Fout7
Fin7 0
Ce —IH DSP #5
I(J m = E Fouté
F in6 ’_DF
Cs I DSP #4
IS D— . FoutS
FinS D
Cy [ DSP #6
I4 m — D Fout4
Fina D
Wircel {0
Wiimaginie o Bloc de Caleul (BC) 2

FiGURE E.4 — Architecture détaillée du module de calcul de type E implémenté sur FPGA et
utilisant des DSP48
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Module de Calcul (MC) type F (MC 9)

Bloc de Calcul (BC) 1

C; 0 DSP #3
i Qﬁ@ﬂ o
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Fin2 (]
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F inl D 4
Co i DSP #6
o D% Fouo
FinO D
Xlréel
{111 eréel
Xlimaginaire
{113 Ylimaginaire
M
LI
{ {1 1) Y2réel
Xorgel {}
(I
U I )} Y2ima inaire
X2imaginaire {1 ~ ¢
& DSP #3
17 \;k Fout7
Fin7 0
Cs = DSP #5
16 it — E Fouté
F in6 ’_DF
Cs I DSP #4
Is D_ ¢ Fous
FinS D
Cy [ DSP #6
I4 m — D Fout4
Fina I
Wil m
Wlimaginaire T

Bloc de Calcul (BC) 2

FiGUurE E.5 — Architecture détaillée du module de calcul de type F implémenté sur FPGA et
utilisant des DSP48
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Module de Calcul (MC) type G (MC 10, MC 11 et MC 12)

Bloc de Calcul (BC) 1

Wircel m
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13 F out3
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Fin
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I 1) Y2réel
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m 4D Y2imaginaire

X2imaginaire
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I
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Is

F in6
Cs

Is
FinS D
Cy

Ly
Fing

Wil T

Wlimaginaire T

Fout7

K_TZ
g
2}
la~
RS
N

DSP #5

Fouté

g

g
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)
=
N

0l ol

FoutS

DSP #6

Fout4

Bloc de Calcul (BC) 2

FIGURE E.6 — Architecture détaillée du module de calcul de type G implémenté sur FPGA et
utilisant des DSP48
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