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Introduction

L E domaine des télécommunications et des réseaux a connu de profonds change-

ments, et une évolution rapide pendant les années 1990, avecpar exemple le dé-

veloppement des systèmes informatiques grand public. Sur le plan technologique en par-

ticulier, les réseaux de transmission ont vu leur capacité s’accroître, notamment concer-

nant le débit supporté. Mais la demande est toujours plus importante, et suit l’évolu-

tion des contenus transportés. Car en plus des données traditionnelles, les contenus dits

multimédia, comportant entre autres du son et de la vidéo de haute qualité, nécessitent

toujours plus de vitesse, ainsi que des capacités de traitement du signal accrues.

Concernant les télécommunications, différents niveaux de traitement peuvent être

considérés. Entre le niveau applicatif, qui concerne directement l’utilisateur, et le mé-

dium physique de transmission, pour lequel seuls des signaux et les composantes élé-

mentaires des données sont pris en compte, les algorithmes mis en oeuvre n’ont pas

les mêmes objectifs, ni les mêmes contraintes de performances. À l’extrémité du dis-

positif de télécommunication se trouvent les couches les plus basses de la chaîne de

transmission, celles qui sont chargées de produire un signal représentatif des données à

transmettre et adapté au médium, permettant sa transmission vers son destinataire. Ce

sont ces couches basses qui sont les plus sensibles aux changements de protocoles de

transmission, car elles doivent produire un signal dont lescaractéristiques physiques et

temporelles sont très dépendantes des spécifications du canal de communication. Aussi,

xiii



xiv INTRODUCTION

ces éléments requièrent pour leur conception, une attention toute particulière afin de ne

pas brider la vitesse de traitement qu’ils sont capables d’atteindre, ce qui limiterait leur

champ d’application et les possibilités d’évolution.

Des systèmes complexes de codage et d’adaptation des signaux sont donc apparus

pour exploiter au maximum les capacités des média de transmission, et les architectures

de modulation et de démodulation qui en découlent ont elles aussi dû évoluer pour

supporter les cadences de traitement plus élevées.

Habituellement, ces architectures reposent sur des composants électroniques ana-

logiques compatibles avec les hautes fréquences de fonctionnement. Mais ces techno-

logies sont chères et peu adaptées à l’évolution des normes,des algorithmes ou des

protocoles utilisés.

La démocratisation des circuits programmables de type FPGA1 et leur adéquation

aux petites séries ainsi que l’augmentation de leurs performances font qu’ils ne sont

plus seulement utilisés à des fins de prototypage avant implantation sur silicium, mais

aussi comme cible finale d’une chaîne de conception. Ils présentent de nombreux avan-

tages, en particulier leur faible coût mais aussi le fait d’offrir une capacité d’évolution

importante aux systèmes, permettant par conséquent de s’adapter rapidement aux chan-

gements de protocoles fréquents dans le domaine des télécommunications. En outre,

ils s’intègrent parfaitement dans la chaîne de conception d’un système, où la réutilisa-

tion de blocs fonctionnels devient primordiale, avec l’augmentation de la complexité de

ceux-ci, et des coûts et temps de développement inhérents.

Cependant, les algorithmes de traitement du signal capablesde tirer le meilleur parti

des spécificités structurelles de ces composants sont encore peu nombreux. À plus forte

raison, les solutions de modulation ou de démodulation conçues à l’origine pour fonc-

tionner sur des systèmes majoritairement analogiques ne sont pas forcément adaptées à

1Field Programmable Gate Array
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ces nouveaux supports, ni à un traitement purement numérique.

Plusieurs tentatives ont été effectuées pour transposer sous forme de circuits nu-

mériques les solutions technologiques ayant fait leurs preuves dans le domaine analo-

gique [TIER71, MATT93, CURT00]. Cependant, la transposition des fonctionnalités

analogiques en numérique introduit des chemins critiques difficiles à réduire, qui li-

mitent la fréquence de fonctionnement et restreignent l’emploi de tels systèmes aux

applications à faible débit. C’est notamment le cas pour les boucles à verrouillage de

phase, présentes dans la plupart des modulateurs et démodulateurs analogiques, et dont

les fonctionnalités sont très difficiles à transposer efficacement en numérique [CARD02,

BELL00, FRAI99].

Lors de l’implantation sur circuit numérique d’algorithmes de traitement du signal,

il est nécessaire de prendre en considération l’influence del’échantillonnage sur la fré-

quence maximale des signaux que ceux-ci peuvent traiter. Card’après le critère établi

par Nyquist et Shannon, la fréquence d’échantillonnage doit être supérieure au double

de la fréquence réelle des signaux que notre circuit va prendre en compte. Or, les circuits

considérés fonctionnant selon une logique synchrone, il n’est pas possible, dans le cas

d’un traitement séquentiel direct, d’échantillonner à unefréquence supérieure à la fré-

quence d’horloge du système sur lequel ils sont implantés [SHAN48, BELL02]. Mais

les protocoles utilisés dans les communications haut-débit nécessitent le plus souvent

des signaux dont la fréquence est bien supérieure à la fréquence d’horloge des circuits

numériques qui nous intéressent ici. Pour pouvoir prétendre utiliser ces signaux, il faut

donc concevoir des architectures capables de fonctionner àune fréquence aussi proche

que possible de la fréquence maximale admise par la technologie numérique employée,

et présentant un degré de parallélisme suffisant pour atteindre les débits requis par les

protocoles que nous nous proposons de traiter.
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C’est ici que la méthodologie traditionnelle qui consiste, en partant d’un modèle

ou d’un algorithme fonctionnant parfaitement dans le domaine analogique, à tenter de

l’adapter en utilisant les éléments du monde numérique montre ses limites. Le plus sou-

vent, les performances du système résultant sont décevantes, et très en deçà de celles qui

peuvent être obtenues avec un système analogique. Car certains éléments fonctionnels

analogiques ne peuvent être traduits en numérique que par lebiais d’opérations combi-

natoires ou séquentielles complexes. Plus particulièrement, cette méthodologie introduit

des chemins critiques préjudiciables aux performances desarchitectures numériques. Il

apparaît alors qu’une simple transposition n’apporte aucun bénéfice en terme de perfor-

mances. Il devient par conséquent intéressant de reconsidérer dès la source la méthodo-

logie de conception des circuits numériques pour permettreune traduction directe de la

fonctionnalité souhaitée en un algorithme adapté aux circuits numériques, sans passer

par une étape analogique susceptible d’introduire des contraintes en contradiction avec

la démarche de conception de ces circuits.

Dans cette thèse sont étudiées deux nouvelles architectures adaptées à la paralléli-

sation, compatibles avec l’évolution des débits et des fonctionnalités des protocoles ac-

tuels. L’une concerne la modulation, l’autre la démodulation de signaux. L’architecture

pour la modulation est basée sur une version modifiée de l’algorithme CORDIC2, origi-

nellement conçu pour la génération itérative de fonctions trigonométriques [VOLD59,

VOLD00]. L’architecture de démodulation utilise des registres à décalage à rétroac-

tion linéaire (LFSR3) afin de directement mesurer la phase ou la fréquence des si-

gnaux qui lui sont fournis. Ces deux architectures fonctionnent sur un FPGA de type

Flex10KE200E à la fréquence de 150 MHz et, après parallélisation, permettent d’at-

teindre un débit d’échantillons de sinusoïdes de 1 GHz, ce qui correspond à une amélio-

2COrdinate Rotation DIgital Computer
3Linear Feedback Shift Register
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ration d’un facteur 3 par rapport à la fréquence maximale obtenue avec les architectures

classiques implantées sur le même support, et jusqu’à un facteur 8 pour le débit binaire

admissible en entrée. L’utilisation de logiciels de simulation permettra de nous assu-

rer de la validité de chaque algorithme, puis leur description en langage VHDL et leur

implantation sur un système cible permettra d’évaluer leurs performances.

Le premier chapitre pose les bases et fondements d’un système de transmission, et

présente son architecture générale, en insistant sur les spécificités des systèmes pure-

ment numériques. Ensuite, il met en lumière les principes fondamentaux du traitement

du signal, comme le théorème de l’échantillonnage qui influesur notre méthodologie

de conception d’une architecture entièrement numérique. Nous présentons également

les solutions les plus utilisées dans les architectures analogiques, en nous focalisant

sur les difficultés de leur transposition vers des systèmes entièrement numériques, afin

d’extraire une nouvelle méthode pour nous affranchir des limitations introduites par la

transposition des architectures analogique sur circuit numérique.

Le second chapitre porte sur la réalisation d’une architecture purement numérique

pour un modulateur. Les différentes méthodes permettant degénérer un signal modulé

y seront présentées, et deux d’entre elles seront plus particulièrement au centre de nos

attentions. Une première méthode, utilisant des échantillons de sinusoïde pré-calculés,

est souvent employée car très simple à mettre en oeuvre. Une version hybride, mettant

en oeuvre des filtres numériques interpolateurs est également examinée. Enfin, notre

nouvelle architecture construite sur la base de l’algorithme CORDIC est présentée et

confrontée aux deux précédentes. L’implantation sur circuit FPGA de ces solutions per-

met de mettre en évidence la meilleure adéquation de cette dernière architecture aux

systèmes numériques qui constituent notre cible.

Parmi les différentes architectures de démodulation les systèmes utilisant des boucles
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à verrouillage de phase (PLL4) sont traditionnellement employés dans le monde analo-

gique. Dans le cadre d’une implantation sous forme d’architecture synchrone, ce type

de système présente plusieurs limites, qui ne permettent pas son intégration dans des

systèmes demandant un haut débit de données. Par conséquentje propose dans le troi-

sième chapitre une nouvelle architecture parallèle utilisant plusieurs bancs de registres

à décalage. Son adéquation avec les systèmes numériques estmise en valeur, sur la base

de comparaisons avec des architectures de démodulation existantes.

4Phase Locked Loop



Chapitre 1

Transmission numérique de

l’information

CE chapitre présente en premier lieu une chaîne de transmission de signaux nu-

mériques, afin de situer et préciser l’importance des fonctions de modulation et

de démodulation, replacées dans leur contexte. Ces deux éléments se situent à des po-

sitions déterminantes (au deux extrémités d’un canal de transmission) ce qui implique

qu’ils sont les plus sujets à des évolutions importantes lorsque le débit imposé par les

protocoles de communication ou la fréquence du signal transportant les informations

augmentent.

Pour comprendre et aborder les difficultés que doivent surmonter les architectures

numériques lors de la production d’un signal à haute fréquence, les principes régis-

sant la conversion entre le monde numérique et le monde analogique, tels que le théo-

rème de l’échantillonnage, sont rappelés. De là sont déduits les critères constituant les

contraintes de conception pour des modulateurs ou démodulateurs numériques équiva-

lents à leurs contreparties analogiques. Les avantages desarchitecturestout numérique

1
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pour les systèmes de transmission sont mis en avant en particulier en terme d’évolu-

tion, de coût et de ressources. À cet égard, l’architecture générale et le fonctionnement

d’un circuit de type FPGA sont analysés, ainsi que leur adéquation avec les algorithmes

utilisés pour la modulation et la modulation de signaux.
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1.1 Chaîne de transmission de l’information

1.1.1 Introduction

Les systèmes de transmission numérique de l’information véhiculent des données

entre deux entités élémentaires que sont la source et le destinataire. Ces données cir-

culent par le biais d’un support physique qui peut être un câble, de la fibre optique ou

un faisceau hertzien [TANE03, PUJO03].

1.1.2 Les modèles de référence

Des efforts de modélisation ont été effectués pour permettre de séparer les diffé-

rents niveaux de fonctionnalité d’un système de traitementnumérique de l’information,

plus particulièrement dans le cadre de transmissions réseau. Il existe trois principaux

modèles :

– le modèle OSI1 est souvent employé pour décrire cette segmentation, bien que

peu de protocoles réels soient effectivement basés sur lui [TANE03] ;

– le modèle TCP/IP2, antérieur au précédent, dispose d’une architecture modulaire

ressemblant à celle d’OSI. Il est à la base du réseau mondial Internet [COME00] ;

– enfin, le modèle UIT-T3 est né pour satisfaire aux besoins spécifiques des réseaux

à haut-débit [GAGN01]. Il est plus particulièrement utilisé dans les réseaux de

nouvelle génération [PUJO03].

Le modèle OSI

Il se compose de sept couches distinctes, et est présenté surla figure 1.1.

1Open System Interconnection
2Transmission Control Protocol / Internet Protocol
3Union Internationale des Télécommunications
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FIG. 1.1: Modèle de Référence OSI

Le modèle OSI décrit des niveaux de transmission mais non lesprotocoles pro-

prement dits. Il divise l’ensemble des protocoles en sept couches indépendantes entre

lesquelles sont définis deux types de relations : les relations verticales entre les couches

d’un même système (interfaces) et les relations horizontales relatives au dialogue entre

deux couches de même niveau (les protocoles). Les couches 1,2, 3 et 4 sont orientées

transmission et les couches 5, 6 et 7 sont orientées traitement.

– La coucheapplication(7) fournit les services et interfaces de communication aux

utilisateurs ;

– La coucheprésentation(6) s’occupe de la syntaxe des données. Cette couche

permet à deux machines de communiquer même lorsqu’elles utilisent des repré-

sentations de données différentes. Elle gère des structures de données haut niveau

pour accomplir cette tâche ;
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– La couchesession(5) permet d’établir une connexion logique entre deux applica-

tions. Elle assure l’organisation et la synchronisation dudialogue ;

– La couchetransport (4) permet l’établissement, le maintien et la rupture des

connexions. L’une des tâches principales de cette couche est d’accepter des don-

nées de la couche supérieure et de les diviser en unités plus petites : il s’agit

de l’opération de fragmentation. Elle offre un service réelde bout en bout de la

source à la destination, indépendant du chemin effectif utilisé entre les machines.

Dans les couches plus basses, les protocoles établissent des relations entre une

machine et ses voisins immédiats et non entre les machines source et destination.

En effet, les couches 1 à 3 sont chaînées alors que les couches4 à 7 sont de bout

en bout ;

– La coucheréseau(3) assure la commutation et le routage des paquets entre les

nœuds du réseau. Pour le modèle OSI, il existe deux méthodes principales d’ache-

minement : la commutation de circuits et la commutation de paquets. C’est cette

couche qui gère les congestions sur les nœuds du réseau ;

– La coucheliaison (2) a pour but de transmettre les données sans erreur. Elle dé-

compose les données de l’émetteur en trames de données puis les envoie de façon

séquentielle. Différentes méthodes permettant de protéger les données contre les

erreurs sont utilisées, comme le codage de détection et de correction d’erreur.

Dans les réseaux à canal partagé, cette couche s’occupe aussi de contrôler l’accès

au canal par l’intermédiaire d’une sous-couche MAC4 ;

– La couchephysique(1) s’occupe de la connexion physique sur le réseau. Elle se

charge de la transmission de bits à l’état brut sur un canal detransmission. Les

problèmes de conception de cette couche concernent les interfaces électriques,

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

4Medium Access Control
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sion. En mode émission, elle est chargée de s’assurer de la bonne transmissions

de données fournies par la couche liaison qui la précède sur le canal de trans-

mission. En mode réception, l’intégrité des données reçuesest prise en compte.

La gestion d’éventuels mécanismes de synchronisation et decommunications bi-

directionnelles est dévolue à la couche physique, le cas échéant. La transition

entre la représentation des informations sous forme de signal, puis sous forme

de bits, est effectuée dans cette couche. C’est à ce niveau de fonctionnement que

nous nous intéressons plus particulièrement dans la suite,car c’est dans celui-

ci qu’interviennent en particulier les opérations de modulation et de démodula-

tion [TANE03].

Le modèle d’abstraction OSI permet donc de situer les opérations de modulation

et de démodulation dans un système de transmission d’information pouvant éventuel-

lement s’inscrire dans le cadre plus global d’un réseau à grande échelle. Les étapes de

traitement effectuées dans cette couche physique sont exposées dans la section 1.1.3.

Le modèle TCP/IP

Au contraire d’OSI, TCP/IP est né après les protocoles qu’il modélise, et il ne fait

que peu de distinctions entre les concepts de services, d’interfaces ou encore de pro-

tocoles [BUSB00]. Par conséquent, la segmentation en couches indépendantes d’OSI

n’est pas présente de façon aussi stricte dans TCP/IP. Le modèle TCP/IP permet simple-

ment de positionner les protocoles existants et futurs dansun cadre théorique.

– La coucheapplicationde ce modèle contient entre autres tous les protocoles de

haut niveau, comme Telnet ou FTP5 ;

– la couchetransportpermet aux applications d’échanger des données indépendam-

5File Transfer Protocol
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FIG. 1.2: Modèle de référence TCP/IP en parallèle avec le modèle OSI

ment du réseau utilisé, grâce aux protocoles TCP et UDP6 ;

– la coucheinternet, ou réseau, est la pierre angulaire de cette architecture, et per-

met aux hôtes d’envoyer des paquets élémentaires indépendants les uns des autres,

sans se préoccuper des détails concernant leur acheminement vers l’hôte destina-

tion ;

– enfin la couched’accès au réseauest mal définie par le protocole. Elle regroupe

tous les éléments nécessaires pour accéder à un réseau physique, quel qu’il soit.

Elle contient en particulier les spécifications concernantla transmission de don-

nées sur le réseau physique, tout comme la première couche dumodèle OSI.
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FIG. 1.3: Modèle de référence UIT-T

Le modèle UIT-T

L’architecture fonctionnelle du modèle UIT-T est présentée sur la figure 1.3, dans

le cas d’ATM7. Il a été spécifiquement conçu pour permettre aux nouveaux réseaux

de prendre en compte les applications multimédia, ce qui se traduit par l’existence de

trois «plans» se partageant la même ressource physique par multiplexage. Il utilise de

petits paquets de longueur fixe de type ATM appelés cellules [KOFM99]. Il présente de

nombreuses similarités avec le modèle OSI, en particulier :

– La couche AAL8 gère l’interface avec les couches supérieures et regroupe une

partie des fonctionnalités de la couche 4 du modèle OSI (il lui manque les opéra-

tions de fragmentation et réassemblage) ;

– La couche ATM est responsable de l’acheminement des cellules de l’émetteur au

destinataire. Elle est équivalente à la couche 3 du modèle OSI ;

– La gestion du protocole dépendant du support physique est confiée à la couche

physique de ce modèle. Elle est donc responsable de la transmission au niveau

bit des informations. Celle-ci s’occupe en plus de la reconnaissance des paquets

ATM. Elle est donc équivalentes aux couches 1 et 2 du modèle OSI.

6User Datagram Protocol
7Asynchronous Transfer Mode
8ATM Adaptation Layer
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1.1.3 Organisation fonctionnelle de la couche physique

FIG. 1.4: Représentation fonctionnelle des couches physique etliaison d’un système de
transmission comprenant une paire émetteur - récepteur

La figure 1.4 permet de présenter les fonctions de base d’un système de transmis-

sion numérique remplissant le rôle d’interface entre le signal continu adapté au médium

de transmission et les informations binaires transmises aux couches supérieures. Cette

figure présente à la fois des fonctions appartenant à la couche physique, et d’autres à la

couche liaison de données. Mais certaines, comme le codage canal peuvent appartenir

aux deux niveaux simultanément.

La source du message correspond aux données fournies par la couche liaison de

l’émetteur, et réciproquement, la destination du message correspond à la couche liaison

du destinataire se trouvant à l’autre extrémité de la ligne de transmission.

Le codeur source peut éventuellement modifier les éléments binaires à transmettre.

Ceci est par exemple utile pour appliquer des opérations de compression permettant de

réduire le nombre de bits effectivement présents dans la séquence à envoyer vers le ré-
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cepteur. Cette étape repose en grande partie sur une bonne connaissance des paramètres

statistiques du signal transmis.

Le codage de canal permet entre autres d’adapter cette séquence de manière à lui

offrir une meilleure résistance aux perturbations et autres bruits qui peuvent intervenir

lors du transit sur le canal de transmission. Ce codage intervient sous la forme d’algo-

rithmes à base de codes, comme les codes cycliques, le code deHamming ou encore les

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

Les données numériques à émettre sont présentes sous la forme de grandeurs abs-

traites n’ayant de signification logique que pour le systèmenumérique sur lequel elle

sont produites. Il est donc nécessaire de leur associer une représentation physique concrète,

qui peut se matérialiser par exemple, sous forme d’un signalélectrique. La fonction de

l’émetteur correspondante est la modulation, qui associe àchaque groupe den éléments

du message source un signal de duréeT = n·Ts [FRAI99]. Cette association s’effectuer

au niveau de l’amplitude, de la fréquence, ou bien de la phasedu signal transmis. Il

est également possible d’utiliser une combinaison de plusieurs de ces paramètres. Le

nombre et les genres de modifications qu’il est possible d’apporter au signal de sortie

sont définis par le type de modulation choisie. Si les donnéessont groupées par paquets

de n bits, il y aura en toutM = 2n états possibles. L’émetteur est également chargé

d’effectuer une fonction de filtrage, et le cas échéant de transposition de fréquence afin

d’éliminer les fréquences parasites, et de centrer le signal modulé autour d’une fré-

quence centrale souhaitée compatible avec le support de transmission [PUJO03].

Le figure 1.5 permet de mettre en valeur la séparation entre les deux types de trai-

tements qui sont effectués sur une ligne de transmission numérique. Le bloc ETTD9

correspond à l’ensemble des fonctionnalités qui ne sont pasdirectement liées à la pro-

9Équipement Terminal Transmetteur de Données
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FIG. 1.5: Représentation d’une ligne de transmission, séparation analogique numérique

duction des signaux à transmettre sur le canal. Le bloc ETCD10 quant à lui est chargé

de la fonction de transformation des signaux binaires en signaux numérique.

L’ETCD est souvent désigné par le terme de "modem", contractionde modulateur

/ démodulateur [STEI91]. L’adaptation au support nécessite souvent la modulation et

la démodulation d’une fréquence porteuse. Car le signal produit par la source dans sa

forme brute a une occupation spectrale infinie, et le transmettre sans modification, en

bande de base, n’est souvent pas compatible avec le canal de diffusion. Il est nécessaire

de lui apporter des modifications pour qu’il corresponde auxcaractéristiques de ce ca-

nal. L’opération de modulation vise en particulier à transposer la bande de fréquences

occupée par ce signal dans une plage adaptée au médium. Pour une liaison numérique

bi-directionnelle simultanée ou à l’alternat, il est nécessaire que chaque ETCD prenne

en charge les deux fonctions. Les modems disposent d’une interface analogique avec le

canal de transmission, et d’une interface numérique avec l’ETTD auquel ils sont asso-

ciés. Le passage d’un mode de gestion numérique des données àun mode analogique

s’effectue dans l’ETCD et, en ce qui concerne les architectures traditionnelles, en amont

de la fonction de modulation. Cette transition est effectuéeà l’aide de convertisseurs

analogique / numérique.

10Équipement Terminal de Circuit de Données
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1.1.4 Atouts et contraintes d’un traitement numérique

Une partie importante de l’équipement de transmission de données est réalisée à

l’aide de circuits ou de composants analogiques [FRAI99]. Les architectures qui sont

implantées de cette façon atteignent des fréquences de fonctionnement importantes.

Mais ce sont surtout les avancées technologiques et physiques qui permettent de repous-

ser plus haut encore ces vitesses. Par contre, les circuits considérés ne se prêtent pas à

une évolution des protocoles ou des modulations liées, et ilest nécessaire de produire

de nouveaux circuits à chaque changement de norme.

Les circuits FPGA, tout comme les ASIC, fonctionnent à l’aidede signaux échan-

tillonnés et doivent se conformer aux contraintes de l’échantillonnage que se traduisent

en particulier les critères de Nyquist et Shannon, lesquelsseront étudiés un plus loin

dans la section 1.2. Ces contraintes font que les circuits numériques ne sont pas aussi

rapides que les circuits analogiques correspondants, et leurs performances brutes s’en

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

– il n’y a pas de dérive des caractéristiques en fonction des conditions extérieures ;

– la précision des informations traitées est garantie par lenombre de bits choisi pour

représenter les nombres ;

– il est possible d’implanter directement des fonctions de filtrage avancées qui ne

sont pas accessibles dans le domaine analogique ;

– l’intégration avec les étapes de codage ou de préparation des signaux est bien

meilleure.

Pour pouvoir traiter des signaux dans une bande passante importante, il est nécessaire

de disposer d’une vitesse de calcul élevée [GLAV96]. Les circuits de type ASIC béné-

ficient de technologies de fabrication autorisant des performances relativement élevées.

Mais leur structure interne est figée : ils ne possèdent donc pas les mêmes possibilités
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d’évolution que les circuits FPGA. Ces derniers disposent d’atouts spécifiques :

– les possibilités de prototypage sont infinies, et la simulation logicielle aisée ;

– il est possible de modifier l’architecture de traitement, ou le type de modulation

utilisée pour s’adapter à de nouveaux protocoles sans changer de composant ;

– les coûts inhérents au développement d’applications, et ceux des composants sont

très inférieurs à ceux des ASIC.

1.2 Transmission d’un signal numérique en bande

transposée

La transmission d’un signal numérique peut être faite en bande de base11, en utilisant

un simple codage adapté. Cependant, l’encombrement spectral de tels signaux est théo-

riquement infini, bien qu’il soit possible de le réduire à un intervalle fini à l’aide d’un

filtrage adapté [BELL02]. Mais la bande de fréquence occupée par un signal en bande

de base dépend directement du type de codage utilisé et du débit de symboles binaires

choisi. Ce type de signal est particulièrement sensible aux phénomènes d’atténuation et

de distorsion lesquels sont d’autant plus prononcés que la distance entre l’émetteur et le

récepteur est grande. La distorsion limite à terme la fréquence de transmission possible

en bande de base [STEI91].

Les communications à haut débit utilisent un autre mode de transmission, bien plus

efficace, mais qui nécessite d’adapter le signal à l’aide d’une modulation [IEEE99,

GRAS01]. Cette opération a pour but de produire un signal dont le spectre est transposé

pour le rendre conforme à la bande passante du support de transmission. Elle permet

aussi le multiplexage fréquentiel permettant à plusieurs systèmes d’accéder simultané-

11C’est-à-dire sans modifier la bande de fréquence occupée parsignal après son codage.
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ment à un même canal [FRAI99].

1.2.1 Échantillonnage des signaux

L’échantillonnage est l’opération qui permet de représenter de façon discrète un

signal continu dans le temps. Le signal échantillonné correspond aux valeurs du signal

original, prélevées à des intervalles de temps fixes, multiples d’une durée donnée et qui

est appelée période d’échantillonnageTe.

Le théorème de l’échantillonnage [SHAN48] présente les conditions dans lesquelles

un signal continu peut être complètement représenté par la suite discrète de ses échan-

tillons. En d’autres termes, un signal est complètement représenté si à partir de ses

échantillons prélevés à intervallesTe, il est possible de reconstruire l’intégralité du si-

gnal initial.

Ce théorème s’exprime de la façon suivante : un signal dont le spectre ne contient

aucune composante de fréquence supérieure ou égale à une fréquence maximalefmax

peut être entièrement représenté par la suite de valeurs constituée par ses échantillons,

à condition que ceux-ci soient prélevés à des intervalles régulièrement espacés, dont la

duréeTe n’excède pas

Te =
1

2 fmax
. (1.1)

On peut alors définir la fréquence d’échantillonnage parfe = 1
Te

.

1.2.2 Cas des signaux sinusoïdaux

L’opération d’échantillonnage présente un intérêt tout particulier en ce qui concerne

les signaux sinusoïdaux. Car c’est de cette opération que découlent les architectures

d’un grand nombre de générateurs de signaux numériques : en utilisant une quantité
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limitée d’échantillons stockés dans des mémoires, ils est possible de reconstruire un

ensemble complet de signaux de fréquence variée [BELL02].

Soit le signal sinusoïdal suivant :

s(t) = cos(ωt +φ). (1.2)

L’échantillonnage des conduit à la production de la suites(n) telle que

s(n) = cos(ωn+φ), avecTe =
1
fe

la période d’échantillonnage. (1.3)

1.2.3 Quantification d’un signal

Un signal échantillonné se présente comme une suite d’impulsions dont les ampli-

tudes peuvent prendre une infinité de valeurs distinctes. Laquantification consiste à

réduire le nombre de valeurs que peut prendre cette amplitude, en attribuant à chaque

échantillon une valeur choisie parmi un ensemble fini de valeurs prédéterminées. Ces

valeurs sont les niveaux de quantification. Tous les échantillons ayant une amplitude

réelle différente, mais se trouvant dans une même plage d’échelonnage se verront attri-

buer la même valeur de quantification.

La quantification d’un signal introduit une erreur, qui produit du bruit de haute fré-

quence lors de la reconstruction du signal analogique à la findu traitement numérique.

Ce bruit de quantificationεq(t) correspond à l’équation :

εq(t) = m(t)−mq(t), (1.4)

oùm(t) correspond au signal source, etmq(t) au signal quantifié.

De plus, certaines techniques de modulation utilisent des approximations de la va-
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leur de quantification des échantillons pour simplifier les calculs sur ceux-ci ou pour

réduire la surface occupée par une fonction logique. Ces approximations peuvent en par-

tie être absorbées par le filtre passe-bas en sortie de l’étage numérique. Celui-ci permet,

entre autres, d’éliminer une partie des fréquences indésirables. Cependant, plus les er-

reurs et approximations sont élevées, plus l’ordre du filtrede correction doit être grand.

Ceci peut engendrer un coût important, d’autant plus que dansle domaine des transmis-

sions haut débit, ce filtre doit pouvoir fonctionner avec dessignaux de fréquence très

élevée.

1.2.4 Production numérique de signaux en bande transposée

La génération de signaux en bande transposée consiste, à partir d’un signal numé-

rique ou analogique donné, à transposer sa fréquence centrale pour que son spectre se

retrouve dans une bande de fréquence bien définie. Cette bandede fréquence dépend

principalement des caractéristiques physiques du canal detransmission. Les protocoles

utilisés et les formes de modulations qu’ils préconisent sont conçus pour se conformer

au maximum à ces caractéristiques [BELL02, GLAV96, OFDM00, BREN96].

La production à l’aide d’architectures numériques de signaux en bande transposée

doit se conformer aux règles de l’échantillonnage et de la quantification. Les perfor-

mances d’un système numérique dédié à par exemple la modulation seront donc dépen-

dantes :

– de la vitesse maximum de traitement des échantillons numériques ;

– de la précision avec laquelle les calculs sur ces échantillons sont faits.

Un système numérique fonctionnant à une vitesse d’horloge élevée permettra donc

d’atteindre un débit d’échantillons important. Plus la résolution en nombre de bits des

échantillons est importante, plus les opérations arithmétiques qui sont effectuées sur ces
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échantillons pour produire un signal modulé, ou pour le démoduler, ont une influence

néfaste sur la vitesse de fonctionnement du circuit numérique [GLAV96].

Pour obtenir les meilleures performances, il est donc primordial d’utiliser autant

que possible des opérateurs et des fonctions adaptées spécifiquement à l’architecture

numérique cible.

1.3 Architectures analogiques pour la modulation et la

démodulation numériques

Dans cette section, nous présentons la structure d’un démodulateur QAM analogique

et du démodulateur associé. Bien que la modulation QAM ne soitqu’une des méthodes

existantes pour transmettre un signal numérique sur une fréquence porteuse, elle illustre,

de par la complexité des opérateurs qu’elle met en œuvre, lescontraintes que pourra

poser à terme son implantation sur une architecture numérique.

1.3.1 Modulateur QAM analogique

Une modulation QAM peut être produite de deux façons distinctes :

– elle peut être considérée comme une modulation d’amplitude et de phase, et com-

bine alors les techniques utilisées pour ces deux types de modulation ;

– il est également possible de moduler en amplitude deux porteuses en quadrature,

puis de reconstituer le signal résultant à l’aide d’un additionneur. C’est cette tech-

nique qui est la plus fréquemment utilisée [FRAI99] et qui estprésentée ci-après.

Le modulateur correspondant est présenté sur la figure 1.6. Il est notamment consti-

tué d’un bloc de codage qui associe à chaque série deM bits en provenance de l’émet-
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FIG. 1.6: Architecture d’un modulateur QAM analogique

teur un couple de valeurs correspondant aux amplitudes des composantes sinusoïdales

en phase et en quadrature.

Les fonctions de génération des sinusoïdes, représentées par le bloc cos(ωt + φ)

sont le plus souvent implantées à l’aide de boucles à verrouillage de phase, ou à l’aide

de filtres d’ordre élevé. Les termes d’amplitude sont appliqués à l’aide de deux multi-

plieurs, l’un pour la composante en phase, l’autre pour la composante en quadrature.

Les deux sinusoïdes sont alors combinées à l’aide d’un additionneur pour produire le

signal modulé à émettres(t).

1.3.2 Démodulateur QAM analogique

Le démodulateur QAM correspondant est présenté sur la figure1.7. Deux chemins

de calculs sont utilisés, l’un pour la composante en phase, l’autre pour celle en quadra-

ture. Plus précisément, les deux composantes sont séparéesgrâce aux multiplications

par cos(ωt +φ) et sin(ωt +φ). Les blocs de prise de décision sont ensuite chargés d’ef-

fectuer une discrimination parmi l’ensemble discret des différentes valeurs possibles

d’amplitude. La valeur résultante est communiquée à un blocnumérique qui reconstitue

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

La structure du démodulateur est beaucoup plus complexe quecelle du modulateur

QAM, en particulier parce que le spectre des signaux modulésQAM ne contient aucune

raie à la fréquence de l’onde porteuse. La boucle utilisée dans cet exemple pour récu-

pérer la phase de l’onde porteuse, est appelée boucle de Costas. Elle est composée de

deux multiplieurs, d’un additionneur, d’un filtre et d’un oscillateur contrôlé en tension

(VCO12). La sinusoïde en phase correspondant à l’onde porteuse estreconstituée par

interpolation et corrections successives à partir des valeurs numériques produites par les

deux blocs de décision. Deux filtres passe-bas placés en amont de ces blocs de décision

permettent de supprimer les composantes à fréquence élevées qui subsistent après la

multiplication.

1.3.3 Incompatibilités avec le traitement numérique

Aussi bien dans le démodulateur que dans le modulateur, on trouve des fonctionna-

lités dont la mise en œuvre sur un circuit numérique limite excessivement la vitesse de

12Voltage Controled Oscillator
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fonctionnement, tout en occupant une surface ou un nombre decellules logiques impor-

tants. Les difficultés sont posées principalement par le générateur de sinusoïdes, repré-

senté sous la forme d’un bloc cos(ωt +φ) sur la figure 1.6, et par l’oscillateur contrôlé

en tension, notéVCOsur la figure 1.7. Dans un circuit numérique utilisant une logique

synchrone le chemin le plus lent entre deux registres est appelé «chemin critique». Or,

l’ensemble des opérations arithmétiques effectuées dans ces boucles se traduit par un

chemin critique très long si elles sont implantées sur une architecture numérique. La

fréquence de fonctionnement d’une architecture numériquedépend essentiellement de

la taille des chemins critiques [TIER71]. Une architecture numérique utilisant ce type

de boucle serait sans doute contrainte de recourir à un composant analogique externe

pour permettre des performances acceptables.

De plus, les multiplieurs utilisés pour supprimer les porteuses en quadrature et en

phase dans le démodulateur, ou pour produire ces même composantes dans le modula-

teur, doivent fonctionner à une fréquence élevée pour garantir une précision suffisante

au signal de sortie et être compatibles avec des fréquences d’échantillonage élevées.

1.4 Circuits FPGA dans le cadre de la modulation et la

démodulation

Les nouvelles génération de circuits FPGA fournissent sur une même puce l’équi-

valent de plusieurs centaines de milliers de portes logiques, ainsi qu’un certain nombre

de bancs de mémoire vive [FLEX03, STRA05] Les avantages des FPGA sur les sys-

tèmes de type ASIC13 sont doubles :

– ils proposent tout d’abord un flot de conception plus court ne nécessitant pas

13Application Specific Integrated Circuit
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d’étape industrielle de production de circuit ;

– ensuite, il est possible de passer directement du prototype au produit final en uti-

lisant dans les deux cas la même plate-forme.

D’un autre côté, les ASICs permettent d’atteindre des performances supérieures, en

particulier en ce qui concerne les fréquences de fonctionnement, et les fonctionnalités

qu’il est possible d’y implanter. Cependant, les FPGA s’avèrent être une solution de

compromis intéressante pour systèmes produits en petit volume.

ASIC FPGA CPU ou
DSP [PAGE92,
PHIL98]

Performances Très élevées Élevées Faibles
Taille Faible Moyenne Élevée
Consommation Faible Moyenne Très Élevée
Intégration Système sur une

puce
Système sur une
puce

Composants annexes
nécessaires

Souplesse Fonctions figées Reconfigurable Programmable
Mise en œuvre Complexe Moyennement com-

plexe
Faiblement à
moyennement
complexe

Coût composants Très élevé Moyen Faible

TAB . 1.1: Comparaison des FPGA par rapport aux autres architectures de traitement du
signal [MESU05]

Le tableau 1.1 présente les avantages et inconvénient respectifs des architectures les

plus couramment utilisées pour le traitement numérique du signal. Les circuits FPGA

apparaissent comme un bon compromis, tant du point de vue de leur prix de revient

limité que de leurs performances leur permettant d’être intégrés dans les architectures

de traitement du signal à haut-débit. Les sections suivantes présentent à titre d’exemple

l’architecture interne d’un FPGA Altera FLEX10KE200[FLEX03], qui est le circuit

cible pour l’ensemble des architectures proposées dans ce document.
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1.4.1 Architecture interne

FIG. 1.8: Architecture globale d’un FPGA de type FLEX10KE

La figure 1.8 présente l’architecture interne d’un circuit FPGA de type Flex10KE,

produit par Altera. Cette structure est composée de trois types d’élément de base, ainsi

que de structures d’interconnexion et de cellules gérant les entrées-sorties (IOE14). Les

trois éléments de bases sont :

– les éléments logiques élémentaires, notés LE15 ;

– les matrices d’éléments logiques élémentaires, notés LAB16 ;

– des blocs de mémoire versatiles, notées EAB17.

14Input/Output Element
15Logical Element
16Logical Array Bloc
17Embedded Array Block
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Problématique

La structure interne des FPGA est une contrainte pour le développement au niveau

RTL18 d’architectures adaptées. Mais le concepteur ne choisit pas la façon d’implanter

les fonctionnalités dans les EAB, LAB ou LE. Ceci est la tâche dulogiciel de synthèse :

il se charge de répartir dans les ressources disponibles surle FPGA ciblé les différents

éléments logiques composant l’architecture de l’application développée.

Cependant, une bonne connaissance du type et de la quantité deressources dispo-

nibles permet d’orienter les stratégies de conception pourchoisir les fonctions les plus

aptes à être implantées efficacement [CARD02, CARD03, DICK02, UKEI93, VALL04].

Les blocs de mémoire EAB

Ils sont composés d’éléments de mémoire basiques, auxquelssont adjoints des ports

pour de gérer les entrées et les sorties. Ces ports disposent en plus de registres, ce qui

permet d’utiliser ces mémoires pour implanter des fonctions logiques potentiellement

complexes. La taille de ces blocs permet d’y intégrer par exemple des multiplieurs ou

des circuits de correction d’erreur. Dans le cas de fonctions logiques, un schéma corres-

pondant à une LUT19 est implanté au moment de la configuration du FPGA dans ces

blocs de RAM, ce qui permet de calculer les fonctions de logique combinatoire par une

recherche directe des résultats dans la table, plutôt que deles évaluer à l’aide de portes

logiques. Cette technique permet un gain de vitesse pour certaines fonctions logiques

complexes.

Les blocs de mémoire peuvent aussi être utilisés sous forme plus classique pour

supporter les fonctions de mémoire vive ou morte.

18Register Transfer Level
19Look Up Table
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Ces blocs permettent d’obtenir de bonnes performances pour des fonctions logiques

relativement complexes, mais :

– ils sont disponibles en nombre limité (24 sur un FLEX10K200E par exemple).

Une fois l’ensemble des EAB occupés, les fonctions complexes seront implantées

à l’aide de LE ;

– la complexité des fonctions pouvant être «pré-calculées»dans un EAB est limitée

(8 entrées et 16 sorties binaires pour un EAB dans un FLEX10K200E). La réali-

sation de fonctions plus complexes nécessite de combiner plusieurs blocs. Dans

ce cas, des délais dûs aux interconnexions apparaissent.

Il est possible de prévoir dès l’étape de conception de restreindre au maximum le

nombre de fonctions complexes constituant notre architecture afin d’éviter de dépasser

ces limites.

1.4.2 Les blocs logiques LAB

Ils sont composés de huit blocs logiques élémentaires de type LE. La figure 1.9

présente l’architecture interne de l’un de ces blocs. Ils comportent également des che-

mins optimisés pour la propagation de retenues, utiles en particulier dans le cadre de

l’implantation de fonctions arithmétiques comme les additionneurs. De plus, des che-

mins d’interconnexion rapides et simplifiés entre les différents LE d’un même LAB

sont disponibles. Des signaux de contrôle programmables sont fournis et peuvent servir

à acheminer un signal d’horloge ou de type reset asynchrone.

Les LAB facilitent la combinaison de plusieurs LE et donc la réalisation de fonctions

combinatoires ou séquentielles plus complexes. En profitant des chemins de propagation

intégrés, les fonctions implantées dans un seul LAB bénéficient de délais de propaga-

tion réduits entre les différents LE intégrés. Mais un LAB neregroupe qu’un nombre



1.4. CIRCUITS FPGA DANS LE CADRE DE LA MODULATION ET LA
DÉMODULATION 25

FIG. 1.9: Architecture d’un bloc logique

restreint de LE (8 sur l’architecture FLEX10KE). Les fonctions trop complexes, ou qui

nécessitent un trop grand nombre d’entrées/sorties sont donc implantées sur plusieurs

LAB distincts, et les délais de propagation entre cellules logiques s’en trouvent dégra-

dés.

Le plus petit élément structurel de cette architecture est l’élément logique décrit dans

la section suivante.
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1.4.3 Architecture d’une cellule logique

Les éléments logiques LE correspondent à la plus fine granularité pour le type de

FPGA décrit ici. Leur structure est présentée sur la figure 1.10. Ils sont composés d’une

FIG. 1.10: Architecture d’une cellule logique

table LUT à quatre entrées permettant de réaliser des fonctions combinatoires à quatre

variables. Le second élément important est un registre programmable, autorisant avec la

table LUT la gestion de fonctions de logique synchrone. Enfin, des chemins spécifiques

sont intégrés. Ils sont dédiés à la propagation des retenuesdes opérations arithmétiques

de base et à l’utilisation en cascade de plusieurs LE pour réaliser des fonctions compor-

tant plus de quatre entrées.

Il faut remarquer que ces cellules ont quatre modes distincts de fonctionnement :

– mode normal ;

– mode arithmétique ;

– mode compteur / décompteur ;

– mode compteur avec remise à zéro synchrone.
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Les modes de fonctionnement les plus intéressants pour les algorithmes de traite-

ment du signal, et en particulier pour ceux qui touchent à la modulation et la démodula-

tion de signaux, sont les deux premiers modes.

FIG. 1.11: Élément logique en mode de fonctionnement «normal»

Mode de fonctionnement normal

Ce mode propose une table LUT à quatre entrées permettant de créer des fonctions

combinatoires classiques. Le schéma structurel d’un élément logique fonctionnant dans

ce mode est présenté sur la figure 1.11. La présence d’un chemin d’interconnexion dédié

et rapide entre les LE d’un même LAB permet de réaliser des fonctions combinatoires

plus complexes utilisant plus de quatre entrées. Ce chemin est repéré par les entrées

Cascade InetCascade Outsur le schéma de la figure 1.11.

Le mode «normal» ne propose pas de chemin optimisé pour les propagations de

retenues. Il est donc plus spécifiquement utilisé dans le casde fonctions combinatoires

simples et isolées.

Le mode arithmétique propose deux LUT à trois entrées au lieu de la seule LUT à

quatre entrées du mode normal. Cette architecture est particulièrement indiquée pour la

réalisation d’additionneurs, ou de fonctions équivalentes. En effet, dans ce cas l’une des

LUT peut effectuer la somme de trois signaux (en tenant compte de la retenue éventuelle
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FIG. 1.12: Élément logique en mode de fonctionnement arithmétique

provenant d’un autre étage du compteur), pendant que la seconde table est utilisée pour

calculer la valeur de la retenue qui sera propagée aux étagessuivants du compteur.

Comme dans le mode normal, différents LE peuvent être cascadés pour réaliser des

fonctions combinatoires plus complexes.

Ce mode comble l’une des lacune du mode «normal» en proposant un chemin adapté

à la propagation rapide de retenues. En contrepartie, les fonctions logiques que le LE

est capable de traiter sont limitées à deux entrées de données. De plus, les chemins

optimisés pour les retenues sont cantonnés à un même LAB. Dansle cas d’une fonction

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

1.4.4 Limitations et avantages pour le traitement numérique du

signal

La structure générale d’un FPGA en fait un outil de premier plan pour implanter

des algorithmes de traitement du signal et notamment, les algorithmes de modulation

et de démodulation qui nous intéressent. Cependant, nous avons vu dans les sections

1.3.1 et 1.3.2 que les architectures analogiques pour la modulation et la démodulation

numériques mettent en œuvre des fonctions complexes et en particulier un grand nombre

de multiplieurs et/ou de diviseurs.
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Un multiplieur peut être implanté en utilisant par exemple lemode arithmétiquedes

éléments logiques. Il est par exemple possible de l’implanter en tirant partie des che-

mins optimisés qui permettent de cascader plusieurs cellules pour réaliser une fonction

complexe, et des propagations de retenues rapides. Mais la complexité dans le domaine

des circuits FPGA est d’abord mesurée par le nombre d’élément logiques, qui consti-

tuent la partie élémentaire du circuit. Ceci est différent dans les circuits de type ASIC,

où cette complexité est évaluée en nombre de portes. Une seule cellule logique peut être

équivalente à une architecture ASIC comprenant de une à 12 portes. De plus pour les

FPGA, le nombre de cellules logiques élémentaires disponible est limité dès la concep-

tion du circuit. Lorsque le taux de remplissage du FPGA approche de sa capacité limite,

la vitesse de fonctionnement se trouve très affectée par lesdélais d’interconnexion entre

les différents éléments logiques.

Par conséquent, lors de la conception d’une architecture numérique dont la cible est

un circuit FPGA, il est nécessaire de limiter la complexité des fonctions arithmétiques

et logiques dans les limites imposées par la taille des structures élémentaires dispo-

nibles. Autant que possible, les fonctions ne doivent pas s’étendre sur plusieurs LAB,

ni dépasser la taille des EAB. Les cellules élémentaires de ces circuits sont composées

d’une fonction combinatoire simple suivie d’un registre. Cela favorise les architectures

tendant à reproduire cette structure, et ce sont celles-ci qui présenteront les meilleures

performances sur ce type de circuit [ANDR98].

Les fonctions arithmétiques mises en œuvre dans les architectures analogiques dé-

crites plus haut sont trop complexes pour permettre une utilisation optimale d’un FPGA.

Il est donc nécessaire de définir de nouvelles fonctions équivalentes, mais mieux adap-

tées à la structure interne de ces circuits.
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1.5 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les fondements théoriques qui régissent la

transmission numérique des informations. La position et lerôle des modulateurs et

des démodulateurs dans une chaîne de transmission a été explicité, ainsi que les dif-

ficultés d’implantation posées aux architectures numériques par la transmission d’un

signal numérique en bande transposée. Deux exemples d’architectures de modulation et

de démodulation de signaux QAM nous ont permis de mettre en lumière les éléments

fonctionnels de ces architectures qui empêchent leur transcription directe sur un circuit

numérique.

En effet, les performances atteintes par les systèmes numériques synchrones, et les

FPGA en particulier dépendent fortement de la complexité des opérations arithmétiques

à réaliser, et de la longueur maximale du chemin critique entre deux registres. L’analyse

de la structure interne d’un FPGA nous a permis de comprendreles avantages, mais

aussi les contraintes posées par ces circuits.

C’est pour cette raison qu’une nouvelle méthodologie de conception est proposée

pour la conception de systèmes numériques pour la transmission de signaux à haut débit.

Elle propose de transcrire dans le domaine numérique les fonctionnalités nécessaires à

la modulation ou la démodulation, plutôt que de transcrire les architectures analogiques

existantes, trop complexes et mal adaptées au numérique.

Le chapitre suivant présente une illustration de cette méthode, en proposant une

architecture adaptée aux circuit numériques pour la modulation de signaux QAM.



Chapitre 2

Architectures pour les modulations

numériques

L ’ UTILISATION de circuits de type FPGA pour la modulation numérique de si-

gnaux présente de nombreux avantages, en particulier celuid’une validation pra-

tiquement immédiate des fonctionnalités, et d’une facilité d’adaptation inégalée en cas

de changement de protocole ou de type de modulation. Cependant, l’implantation sur

FPGA nous rend également tributaires de la vitesse limitée de ce type de circuit et de la

quantité de ressources (sous forme de cellules élémentaires) disponibles. Ces limitations

peuvent être compensées en parallélisant de façon importante les algorithmes utilisés,

et en utilisant des fonctions arithmétiques simples, qui tiennent compte des spécificités

architecturales de ces composants.

Ce chapitre présente donc quelques techniques permettant d’obtenir une modulation

numérique de signaux, en nous focalisant sur la modulation QAM qui présente la parti-

cularité de nécessiter le contrôle de deux paramètres de la sinusoïde de sortie, à savoir,

sa phase et son amplitude. Elle est donc l’une des modulations les plus complexes uti-

lisées de nos jours dans les protocoles de transmission. Mais les solutions proposées ici

31
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restent valides pour d’autres types de modulations, et un logiciel de génération automa-

tique présenté en section 2.4.2 permet d’adapter automatiquement la description VHDL

au type de modulation désiré.

Il est aussi fait mention d’architectures reposant sur des mémoires stockant tout ou

une partie seulement des échantillons et qui privilégient la simplicité par rapport à la

surface consommée. Une solution permettant d’améliorer laprécision de la sinusoïde

produite et qui utilise des filtres interpolateurs sera ensuite étudiée. Nous examinerons

l’adéquation de ces systèmes avec une architecture reconfigurable, et la facilité avec

laquelle il est possible de les adapter à des modifications deprotocoles induisant des

changements de fréquence ou de type de modulation. Une architecture utilisant en son

cœur un algorithme de type CORDIC modifié est ensuite présentéepuis analysée dans

la section 2.3.
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2.1 Architecture d’un modulateur numérique

Parler de modulateur entièrement numérique peut-être considéré comme un abus de

langage puisqu’à proprement parler, certains des composants nécessaires à la généra-

tion d’un signal modulé ne peuvent être implantés que sur unearchitecture analogique.

Il s’agit du convertisseur numérique analogique final, ainsi que de l’élément de filtrage

permettant de supprimer les composantes à haute-fréquencerésiduelles provenant de

l’échantillonnage et de la numérisation des informations traitées [SHAN48, BELL02].

Cependant, à l’exception de ces deux parties, l’ensemble desautres fonctions élémen-

taires du modulateur peuvent être traitées à l’aide de composants numériques.

2.1.1 Différents types de modulations numériques

Le but de la modulation est d’adapter les informations à émettre au canal de trans-

mission par l’intermédiaire d’un signal porteur sinusoïdal [PROA95] dont l’équation

générale est :

S(t) = A·cos(ωt +φ). (2.1)

Les paramètres pouvant être modifiés sont :

– l’amplitude du signalA ;

– la phaseφ ;

– la pulsationω.

L’ensemble de ces paramètres peut servir à coder les informations que nous souhaitons

transmettre sur le canal. Puisque nous nous intéressons iciaux modulations numériques,

l’information à transmettre se présente sous la forme d’unesuite de bits qu’il est possible

de grouper par paquets de longueur définie. On parlera alors de modulation M-aire, où

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

– les modulations numériques d’amplitude, ou ASK1 : S(t) = A(n) ·cos(ωt +φ) ;

– les modulations numériques de phase, ou PSK2 : S(t) = A·cos(ωt +φ(n)) ;

– les modulations numériques de fréquence, ou FSK3 : S(t) = A·cos(ω(n)t +φ).

Dans chacun de ces exemples,nest un entier représentant lene symbole envoyé. D’autres

types de modulation existent. C’est notamment le cas lorsquel’information est codée

par des variations discrètes de l’amplitude sur deux porteuses sinusoïdales en quadra-

ture (QAM4). Ce dernier type de modulation peut également être considéré comme une

modulation mixte d’amplitude et de phase. En effet, l’expression du signal modulé est

telle que

S(t) = A(n)cos(ωt +φ)−B(n)sin(ωt +φ) (2.2)

S(t) = |A(n)+ jB(n)expjωt+φ | (2.3)

S(t) =
√

A2(n)+B2(n)cos

(

ωt +φ +arctan(
B(n)

A(n)
)

)

(2.4)

Nous nous intéresserons plus particulièrement par la suiteaux architectures permet-

tant de produire des signaux modulés selon le schéma QAM.

2.1.2 Structure générale d’un modulateur numérique

Un modulateur numérique est composé de quatre parties principales qui sont [TIER71] :

– l’accumulateur de phase, dont le rôle est de produire le terme de phaseωt + φ

dans l’équation 2.1. Ce terme correspond à la phase instantanée de l’échantillon

de sinusoïde produit par le modulateur ;

1Amplitude Shift Keying
2Phase Shift Keying
3Frequency Shift Keying
4Quadrature Amplitude Modulation
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– le codeur qui permet de convertir les séries de M-bits composant un symbole,

pour les rendre compatibles avec le type de modulation choisi. Pour une modu-

lation d’amplitude par exemple, une série de M-bits sera remplacée par la valeur

correspondante de l’amplitude du signal sinusoïdal à produire en sortie du modu-

lateur ;

– le générateur numérique de fréquence qui permet de produire les échantillons

numériques de sinusoïdes à partir des paramètres que lui fournissent le codeur et

l’accumulateur de phase ;

– le convertisseur numérique analogique, et le filtre passe-bas associé sont les der-

niers éléments de la chaîne de traitement. Ils convertissent les échantillons en

signaux adaptés au médium de transmission qui peut être filaire, hertzien ou op-

tique par exemple. Il s’agit de la seule partie de l’architecture fonctionnant en

mode analogique.

Codeur

Le codeur est le plus souvent constitué par une mémoire ROM5 de petite taille, dont

est la taille d’adressage est égale au nombre de bitsM par symbole de la modulation

considérée. Cette ROM est adressée avec des séquences deM bits d’information four-

nies par les couches supérieures de l’architecture. En sortie de cet étage, on obtient, en

fonction du type de modulation l’un ou plusieurs des paramètres suivants :

– Fcw, le mot de contrôle de la fréquence ;

– φn, le déphasage ;

– A, l’amplitude.

5Read Only Memory
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Accumulateur de phase

FIG. 2.1: Architecture de l’accumulateur de phase

L’architecture générale de l’accumulateur de phase est présentée sur la figure 2.1.

Elle est composée principalement de deux additionneurs et d’un registre. L’accumula-

teur de phase est piloté par un mot de contrôle de la fréquenceFcw correspondant à

l’incrément de phase appliqué à chaque période d’horloge dusystème.

Fcw détermine la fréquencef effective résultante du signal modulé, en fonction de

la fréquence d’horlogefclk de l’architecture hôte et selon l’équation :

f =
fclk ·Fcw

2π
. (2.5)

L’accumulateur de phase applique également, le cas échéant, un déphasageφn lorsque

la modulation considérée utilise ce paramètre pour transmettre des informations. Leke

mot de phase produit par cet étage vaut :

φ(k) = k ·Fcw+φn. (2.6)

Il faut noter que cette opération est effectuée modulo 2π, et il est donc garanti que

0≤ φ(k) < 2π.
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Générateur de sinusoïdes

La sortie de l’accumulateur de phase est reliée à la partie laplus critique de l’archi-

tecture de modulation numérique à savoir, le générateur de sinusoïdes, aussi connu sous

le nom de générateur de fréquence, qui doit calculer le cosinus du terme de phase pro-

duit par l’étage accumulateur. C’est dans cette partie que setrouve en général le chemin

critique de l’architecture de modulation [VANK97], et c’est sur elle que se portera toute

notre attention par la suite. À lake période d’horloge du système hôte, la valeur

S′(k) = cos(φk) , (2.7)

se trouvera en sortie du générateur de sinusoïdes, oùφk est le mot de phase calculé

précédemment par l’accumulateur de phase.

Application du terme d’amplitude

Suivant le type de modulation considéré, il est parfois nécessaire d’adjoindre aux

étapes précédentes un multiplicateur. Celui-ci a pour rôle d’appliquer, le cas échéant au

signal sinusoïdal produit par le générateur de sinusoïdes,le terme d’amplitude issu du

codeur, notéA. Cette dernière étape permet d’obtenir un signal final de la forme :

S(k) = Acos(k ·Fcw+φn) . (2.8)

2.1.3 Conclusion

L’examen de l’architecture générale d’un modulateur numérique nous a permis de

circonscrire les difficultés pouvant apparaître lors de l’implantation de ce type de sys-

tème. Les performances des systèmes numériques étant très dépendantes de la longueur
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du chemin critique, c’est dans le générateur de sinusoïdes que vont se trouver les élé-

ments bridant la fréquence d’horloge et par conséquent, la fréquence de la sinusoïde

produite. Il nous faut donc apporter un soin tout particulier à la réalisation de cet élé-

ment qui sera étudié en détail dans la section suivante.

2.2 Générateurs de sinusoïdes : architectures existantes

Plusieurs publications et produits industriels s’efforcent de résoudre le problème

posé par les architectures numériques permettant de générer des signaux modulés. En

particulier pour les modulations complexes, comme la QAM qui contrôle à la fois la

phase et l’amplitude du signal considéré, il faut faire faceà plusieurs difficultés afin de

produire un échantillon binaire de signal modulé. Le premier écueil se trouve dans le

calcul du cosinus de la phase de l’échantillon considéré, lesecond dans la multiplication

par le coefficient d’amplitude.

2.2.1 Introduction

De nombreux travaux existent concernant la synthèse numérique de sinusoïdes.

FIG. 2.2: Architecture générale d’un générateur de sinusoïdesà base de ROM

Ce problème est souvent présenté dans les publications commela conversion d’une

valeur de phase en l’amplitude d’une sinusoïde, et plusieurs architectures ont été propo-

sées pour le résoudre. Les principales utilisent des ROM, dans lesquelles sont stockés
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les échantillons pré-calculés ou une décomposition en série de Taylor de la fonction co-

sinus pour la traiter à l’aide de fonctions plus simples [SODA01, DECA02, LANG02],

voire encore des méthodes hybrides utilisant à la fois des mémoires et des méthodes

d’approximation polynomiales [LIU01]. Un schéma de l’architecture basique d’un gé-

nérateur à base de ROM est représenté sur la figure 2.2.

2.2.2 Utilisation de mémoires et d’échantillons pré-calculés

Le type le plus couramment utilisé dans les circuits industriels est basé sur des mé-

moires en lecture seule qui contiennent les valeurs d’une sinusoïde pré-calculées lors de

la conception du circuit. Dans le cas théorique idéal, en accédant à l’adresse 2i de cette

ROM, on obtient la valeur

Ei = cos

(

i ∗ 2π
2N

)

, (2.9)

où i ∈ {0,2N −1}. Cette valeur échantillonnée est directement présentée au convertis-

seur numérique / analogique en sortie, puis au filtre passe bas qui ôte les composantes

haute-fréquence résiduelles.

Dans le domaine numérique, la précision des échantillons stockés en ROM est for-

cément limitée, aussi les valeurs desEi calculées précédemment sont limitées àl bits

en pratique. Le nombre de bits de la ROM résultante est donc de2N · l . Ces conven-

tions étant posées, leke échantillon disponible à la sortie numérique du générateurde

sinusoïdes à base de ROM sera donc de la forme :

Sout(k) = cos

(

k · 2π
2N

)

. (2.10)

Le nombre d’échantillons stockés dans la ROM permettra de contrôler l’erreur af-

fectant la phase du signal. En effet, plus il y a d’échantillons calculés, plus l’intervalle de
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phase entre deux échantillons successifs est faible. De même, la valeur del contrôle la

précision en amplitude du signal généré. Plusl est grand, plus l’erreur de quantification

commise est faible. Pour obtenir une bonne précision, à la fois en phase et en amplitude,

il est souhaitable d’utiliser une ROM aussi importante que possible. Cela a cependant

des conséquences néfastes sur la fréquence d’horloge maximale que peut atteindre le

circuit cible et sur la surface occupée.

2.2.3 Compression de ROM

Il est possible en pratique de réduire la surface occupée parles ROM chargées de

produire les échantillons de sinusoïde. La méthode la plus directe consiste à ne pré-

calculer d’échantillons que pour un seul cadrant du cercle trigonométrique, et à exploi-

ter les symétries de la fonction cosinus pour évaluer les angles situés dans les autres

quadrants, grâce à des opérations combinatoires simples [NICH98].

La représentation binaire signée classique des nombres esten complément à deux,

ce qui signifie que le bit de poids fort représente notamment le signe. Le second bit,

conjointement avec le premier, nous donne une indication sur le sens de variation de

l’amplitude. Ces deux bits permettent de détecter le quadrant dans lequel se trouve

l’angle dont il faut calculer le cosinus. Les angles se trouvant dans le second et le

quatrième quadrant passent par un étage de complémentationà deux leur permettant

d’adresser correctement la ROM qui contient les échantillons du premier quadrant. Une

seconde étape de complémentation à 2 est effectuée en sortiede la ROM pour les angles

se trouvant dans les quadrants trois et quatre, afin de rétablir la valeur correcte du signe.

Ces deux techniques couplées permettent de réduire la taillede la ROM d’un facteur

4, c’est-à-dire de limiter la taille théorique à 2N−2 · l bits.

Il est encore possible de réduire la taille requise de la ROM utilisée en plaçant dans
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la ROM non plus directement les valeur des échantillons de sinusoïde correspondant

aux angles du premier quadrant, mais les éléments de la fonction différence suivante

[NICH98] :

∆(k) = sin
( π

2N−1 ·k
)

− π
2N−1 ·k. (2.11)

En considérant de plus l’égalité

cosx = sin(π/2−x), (2.12)

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

car

max
(

sin
( π

2N−1 ·k
)

− π
2N−1 ·k

)

≈ 0.212max
(

sin
( π

2N−1 ·k
))

(2.13)

Il est par contre nécessaire de rajouter un additionneur supplémentaire en sortie de

l’étage de calcul. Il est possible de paralléliser le calculeffectué par l’additionneur en

utilisant par exemple une structure en pipeline, ce qui autorise des gains substantiels

en termes de vitesse de fonctionnement.A contrario, il est extrêmement complexe de

transformer la ROM utilisée en une architecture pipeline présentant un chemin critique

court.

2.2.4 Utilisation couplée de filtres interpolateurs

En contrepartie de concessions sur la qualité spectrale du signal généré, il est pos-

sible de réduire encore la taille de la mémoire utilisée pourproduire les échantillons de

sinusoïde.
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Approximation polynomiale

[SONG04] Afin de réduire plus avant la taille des ROM utilisées pour le calcul de

la valeur de la sinusoïde, il est possible de ne placer dans les ROM qu’une partie des

échantillons réellement utiles, puis d’interpoler les valeurs des échantillons intermé-

diaires à l’aide de polynômes approchant le comportement dela fonction cosinus pour

des valeurs d’angle comprises dans un intervalle restreint[DECA02].

Ainsi, les fonctions sinus et cosinus sont décrites respectivement par les polynômes

suivants

A(n) = ak ·C(n)K +ak−1 ·C(n)K−1 + . . .+a0

B(n) = bk ·C(n)K +bk−1 ·C(n)K−1 + . . .+b0

(2.14)

Cette approximation introduit une erreur sur la valeur de l’amplitude de la sinusoïde

calculée. Cette erreur peut être réduite en augmentant le degré du polynôme mais ceci

rend également l’architecture plus complexe. Les travaux présentés dans [DECA02]

concluent qu’un polynôme de degré 2 ou 3 permet d’atteindre des performances sa-

tisfaisantes, pour les applications où l’erreur résultante ne doit pas être supérieure à

60 dBc6.

Décomposition en intervalles multiples

Le principe de cette technique consiste à considérer l’intervalle angulaire[0, π
2 ]

comme la réunion d’un ensemble de sous-intervalles de dimension fixe ou variable

[LIU01, LANG02].

La fonction sinus est alors approchée sur chacun de ces intervalles, par une expres-

sion affine du type

si(x) = mi · (x−
i
8
)+yi , i ∈ [0,7]. (2.15)

6Decibel Relative to Carrier
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Les coefficientsmi et yi sont évalués à l’aide d’un algorithme génétique, afin de mini-

miser les erreurs et le bruit résultant sur les échantillonsde sinusoïde produits par ce

système.

Décomposition polynomiale en série de Taylor

Une autre technique pour calculer les échantillons de sinusoïdes, avec une légère

perte sur la précision de la phase résultante, consiste à séparer la phase en deux parties

distinctes [QUAL91].

L’expression de la phase obtenue par les techniques de compressions de ROM est

séparée en deux entités :

φ =
π

2N−1 ·k =
( π

2N−1 ·k−φa

)

+φa. (2.16)

La première partie, dite supérieure et notéeφa, est traitée distinctement de la partie

inférieure π
2N−1k. En considérant queφa ≈ α, on effectue un développement en série de

Taylor de sin
(

π
2N−1k

)

autour de la valeurφa, au lieu de le faire autour deα. On obtient

de ce fait

sin
( π

2N−1k
)

= sin(φa)+C1(
π

2N−1k−α)cos(φa)−
C2(

π
2N−1k−α)

2
sin(φa)+ . . . .

(2.17)

Les valeurs π
2N−1k−α, 1/2 · π

2N−1k−α, . . . sont des phases, et leur unité est donc le

radian. Pour conserver l’homogénéité de l’équation 2.17 des coefficients correcteurs

{Ci}, exprimés enrad−1, sont utilisés.

Il s’agit ensuite d’approcher l’équation 2.17 en ne conservant que ses trois premiers

termes. Il a été montré dans [WEAV90] que prendre des termes supplémentaires n’a que

très peu d’influence sur la précision globale du système.
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Les 7 bits de poids fort du mot de contrôle produit par l’accumulateur de phase

(précédant le générateur de sinusoïdes) sont utilisés pouradresser deux ROM distinctes :

– la première contient les valeurs du sinus pré-calculées pour les angles codés sur 7

bits ;

– la seconde contient les valeurs du cosinus, pré-calculéesselon les mêmes critères,

en tenant compte également des facteurs de correctionCi.

Ces deux ROM sont ensuite compressées en utilisant la technique différentielle présen-

tée dans la section 2.2.3. La ROM contenant les sinus permet de calculer le premier

terme du développement de Taylor présenté avec l’équation 2.17. Le second terme est

calculé à partir de la ROM contenant les cosinus : la valeur lue dans cette ROM est

multipliée par le reste des bits du mot de contrôle de la phase:

π
2N−1k−α. (2.18)

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

le troisième terme de cette transformation est obtenu par lebiais d’une troisième ROM

contenant les valeurs pré-calculées de−C2(
π

2N−1 k−φa)

2 sin(φa). Celle-ci est adressée en

utilisant les deux motsπ
2N−1k−φa etφa. Les trois termes obtenus sont combinés à l’aide

d’un additionneur, éventuellement pipeliné pour augmenter les performances globales.

2.2.5 Conclusion

Il n’est pas possible, sur les circuits FPGA disponibles actuellement, d’atteindre les

fréquences d’échantillonage nécessaires à la génération des sinusoïdes à haute-fréquence

utilisées pour les transmissions haut-débit. Aussi, il estnécessaire d’utiliser des architec-

tures fortement parallèles afin de dupliquer le nombre d’échantillons produits à chaque

cycle d’horloge.
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Les architectures que nous venons de décrire sont conçues pour ne produire dans

le meilleurs des cas qu’un seul échantillon de sinusoïde parcycle d’horloge. Ceci n’est

pas suffisant pour répondre aux besoins des transmissions haut débit, car celles-ci né-

cessitent des signaux de fréquence bien supérieure à cellesqu’il est possible d’atteindre

sur des circuits FPGA.

Il est donc nécessaire de développer des architectures adaptées à une parallélisation

ultérieure le permettant d’atteindre des débits suffisamment élevés.

2.3 Processeur CORDIC modifié

La principale difficulté dans la conception d’un modulateurnumérique se trouve

dans la partie de génération numérique de fréquence, qui a pour rôle de calculer les

échantillons de sinusoïde. Il faut donc limiter autant que possible le nombre de fonc-

tions arithmétiques complexes intervenant dans la chaîne de génération d’échantillons,

ou transformer ces opérations en sous-éléments plus simples pouvant être calculés en

parallèle. L’algorithme CORDIC [VOLD59, VOLD00] permet de calculer facilement

les valeurs des échantillons d’une sinusoïde sans utiliserde multiplication ni de boucle

de rétroaction complexe.

2.3.1 Introduction

CORDIC correspond à l’origine à un algorithme permettant le calcul par approxi-

mations successives de fonctions trigonométriques ou bienhyperboliques. Il a été dé-

veloppé par Jack E. Volder dans [VOLD59], mais a bénéficié de nombreuses amélio-

rations et extensions par la suite. L’intérêt de cet algorithme est qu’il permet l’éva-

luation de fonctions complexes sans employer de multiplieurs. Il a donc un usage tout
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trouvé sur les architectures des microcontrôleurs simplesou sur les FPGA pour lesquels,

nous l’avons vu, l’implantation d’un multiplieur, même avec des cellules dédiées, reste

coûteuse en ressources et limite grandement la fréquence defonctionnement du cir-

cuit cible. On trouvera dans [WALT71, HAMP94, MENC00] de nombreux exemples

de fonctions analytiques pouvant être approchées grâce à CORDIC, mais nous nous li-

miterons ici aux fonctionssinus etcosinus qui ont une application directe dans la

génération d’un signal modulé.

2.3.2 Principe du processeur CORDIC

Le principe de l’algorithme CORDIC comme décrit par Volder, est relativement

simple.

Fondements mathématiques

Il s’agit d’effectuer la rotation matricielle d’angleθ du vecteur~υ =
(0

1

)
sur le cercle

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

−→
υ ′ =




cosθ −sinθ

sinθ cosθ



 ·~υ, (2.19)

En plaçant cosθ en facteur, cela peut également s’écrire

−→
υ ′ = cosθ ·




1 − tanθ

tanθ 1



 ·~υ . (2.20)

L’idée réside dans le fait de ne considérer ensuite que les rotations d’angles tels que

θ = arctan2i , i ∈ Z. (2.21)
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L’équation 2.19 peut alors être simplifiée, et devient

−→
υ ′ = cos(arctan2i) ·




1 −2i

2i 1



 ·~υ . (2.22)

Une fois implantée sur un circuit fonctionnant en logique binaire, ou sous forme de

code machine pour un microcontrôleur, l’opération de rotation correspond à un simple

décalage binaire à droite ou à gauche, en fonction du signe dei. Il faut encore cependant

multiplier le vecteur résultant par une constante valant cos(arctan2i). Par conséquent, ce

type de calcul est particulièrement bien adapté pour les systèmes qui nous intéressent,

puisqu’il substitue à une opération trigonométrique complexe, une multiplication par

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

La situation décrite ci-dessus ne considère qu’un sous ensemble particulier d’angles.

Il est cependant possible d’étendre la méthode quelle que soit la valeur de l’angle consi-

déré.

Généralisation

En effet, pour une valeur deθ prise dans l’intervalle]− π
2 ; π

2 [, Volder a démontré

qu’il existe une suite de valeursdi , avecdi ∈ {−1,1}, pour laquelle

θ =
∞

∑
i=0

di ·arctan2−i. (2.23)

En termes géométriques, présentés sur la figure 2.3, la rotation d’angleθ peut être

décomposée en une série de micro-rotations successives quiobéissent aux critères de

l’équation 2.21, et pour lesquelles seul lesensde la rotation effectuée dépend deθ .
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FIG. 2.3: Décompositions en plusieurs micro-rotations

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

−→
υ ′ =

∞

∏
i=0

cos(di ·arctan2−i) ·
∞

∏
i=0




1 −di ·2−i

di ·2−i 1



 ·~υ . (2.24)

Pour simplifier cette expression, on peut poser :

C∞ = ∏∞
i=0cos(di ·arctan2−i)

= ∏∞
i=0cos(·arctan2−i), car la fonction cos est paire

≈ 0,6073.

(2.25)

En d’autres termes, si~υk =
(xk

yk

)
est le vecteur obtenu à lake itération des produits

décrits dans l’équation ci-dessus, la micro-rotation permettant de passer de~υk à ~υk+1

est équivalente au système :







xk+1 = xk−dk ·yk ·2−i

yk+1 = yk +dk ·xk ·2−i
. (2.26)

Il est donc possible d’effectuer de façon itérative la rotation complète d’angleθ , en

n’utilisant que des opérations simples d’addition et de décalage à gauche ou à droite.



2.3. PROCESSEUR CORDIC MODIFIÉ 49

Cette suite récurrente converge vers la matrice solution du problème initial, à savoir

−→
υ ′ =




cosθ −sinθ

sinθ cosθ



 ·υ . (2.27)

2.3.3 Application à la génération paramétrique de sinusoïdes

Le principe de la génération de sinusoïdes consiste à produire en sortie de notre ar-

chitecture une onde de la formeS(t) = A ·cos(ωt + φ(t)). L’expression échantillonnée

de ce signal est doncS(n) = A · cos(ωTe · n+ φ(n)), si 1
Te

est la fréquence d’échan-

tillonnage considérée. Il est donc nécessaire de calculer pour chacun des échantillons,

la valeur du cosinus correspondant. L’algorithme CORDIC présente donc un très gros

avantage, puisque comme nous l’avons vu, il n’utilise aucune opération arithmétique

complexe pour parvenir au résultat final. En choisissant un vecteur~υ , et un angleθ tels

que

~υ =

(
A
0

)

(2.28)

et

θ = 2π ·ωt +φ(t) (2.29)

l’algorithme produit une rotation qui conduit au vecteur résultant

−→
υ ′ =

(
Acos(2π ·ωt +φ(t))
Asin(2π ·ωt +φ(t))

)

. (2.30)

Cet algorithme récursif présente cependant trois types de limitations dans le cadre

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

La première est qu’il ne fournit un résultat exact qu’au boutd’un nombreinfini

de rotations successives. Cet aspect doit être pris en considération, mais n’a que peu

d’effet sur les architectures numériques qui nous intéressent. Car la précision des opé-

rations arithmétiques effectuées est dans tous les cas bridée par la résolution binaire du

microprocesseur ou de la logique implantée. Il suffit donc d’effectuer suffisamment de

micro-rotations pour que l’erreur de calcul effective ne dépasse pas la résolution du cir-

cuit cible. Si on arrête le calcul au bout deN étapes, soitN micro-rotations effectuées,

l’erreur commise sur l’angle de la rotation réellement effectuée est telle que

∞

∑
i=N

arctan(2−i) ≤ εN, (2.31)

et pourN suffisamment grand, arctan(2−i) ≈ 2−i. Ce qui conduit à

2−N
∞

∑
i=0

2−i

︸ ︷︷ ︸

lim→∞=2

≤ εN (2.32)

2−N+1 ≤ εN. (2.33)

La condition nécessaire et suffisante pour obtenir un résultat à une précision donnée de

nb bits est donc queN ≥ nb +1.

Calcul du sens des micro-rotations

La seconde limitation de cet algorithme est de nécessiter laconnaissancea priori

du sens de chacune des micro-rotations successives. La suite {di}i∈N correspondant à

chacun des angles pour lesquels le cosinus doit être évalué peut être stockée dans une

mémoire. Cependant, cette solution n’est pas envisageable dans le cadre d’une implanta-
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tion numérique sur ASIC ou FPGA, de par l’occupation de surface trop importante. Mais

il est possible de prévoir directement en ligne le sens de la prochaine micro-rotation à

effectuer, en rajoutant au système 2.26 une équation dont lerôle est de conserver en per-

manencel’angle de la rotation qu’il est encore nécessaire d’effectuer pour aboutir à une

rotation d’angleθ [NAHM97]. Après chaque micro-rotation, cette angle est augmenté

– ou diminué suivant le sens de cette micro-rotation – de la valeur 2−i. Si l’angle restant

est supérieur à 0, alors la prochaine rotation se fera dans lesens anti trigonométrique.

Dans le cas contraire, elle se fera dans le sens trigonométrique. Ces considérations se

traduisent par une modification des équations 2.26 qui deviennent :







xk+1 = xk−dk ·yk ·2−i

yk+1 = yk +dk ·xk ·2−i

zk+1 = zk−dk ·arctan2−i

di+1 = −1 sizk+1 ≥ 0, 1 sinon.

(2.34)

FIG. 2.4: Cellule élémentaire d’un processeur CORDIC

La figure 2.4 présente la cellule de base du processeur CORDIC que nous venons de
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décrire. On y retrouve les trois chemins de calculX, Y etZ. La complexité arithmétique

se trouve dans les additionneurs soustracteurs, et dans lesdécaleurs, comme nous le

verrons plus tard.

Facteur d’échelle

Enfin, la dernière limitation provient du termeC∞ qui correspond à une erreur effec-

tuée sur la norme du vecteur
−→
υ ′ résultant. Mais cette valeur, appelée facteur d’échelle,

ne dépend que du nombre de micro-rotations effectuées, et non pas de leur sens. Il est

donc possible de la compensera priori, en choisissant un vecteur~υ tel que

~υ =

(
C∞ ·A

0

)

. (2.35)

On remarquera que dans ce cas qu’il est possible de prendre encompte directement

le terme d’amplitude du signal produit en sortie, et celasans nécessiter de multiplieur

supplémentaireà la sortie de l’étage de génération de sinusoïdes.

2.3.4 Architecture CORDIC itérative

L’algorithme présenté plus haut peut être implantéen l’étatsur un circuit numérique.

C’est d’ailleurs bien souvent sous cette forme qu’il est utilisé sur les microcontrôleurs

pour permettre le calcul de fonctions trigonométriques, voir hyperboliques.

L’architecture proposée pour le générateur numérique de sinusoïdes est présentée

sur la figure 2.5. Il est composé de trois éléments principaux:

– une ROM, contenant les valeurs pré-calculées des arctan2−i ;

– un bloc combinatoire, chargé de calculer les valeurs successives dexi etyi ;

– un bloc combinatoire, chargé d’évaluer l’angle restant.
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A cos(ωTe · n + φ(n))

A sin(ωTe · n + φ(n))

Z

X
Y

0ωTe · n + φ(n)

CN · A

0

FIG. 2.5: Générateur de sinusoïdes à base de processeur CORDIC itératif.

Au début du fonctionnement du circuit, les blocsX et Y sont pré-chargés avec les

valeursCN ·A et 0 respectivement, etZ est chargé avec la valeur de l’angle dont il faut

calculer le cosinus, à savoirθ . À chaque itération, les nouvelles valeurs deX etY sont

calculées en fonction des valeurs de l’étape précédente, etdu sens de la rotation donné

par le signe deZ. La valeur deZ est modifiée pour refléter la rotation qu’il reste à

effectuer pour atteindre la rotation d’angleθ . Le calcul est terminé lorsqueZ = 0, à la

précision près du circuit sur lequel cette architecture estimplantée. Il faut environn+1

itérations pour obtenir la valeur d’un échantillon de sinusoïde avec une précision den

bits.

La position des registres est telle qu’à chaque cycle d’horloge,X Y et Z sont mis à

jour une fois. Par conséquent,n+1 cycles d’horloges seront nécessaires pour produire

un échantillon. La fréquence d’échantillonnage théoriquecorrespondante sera donc de

f
n+1, où f est la fréquence de fonctionnement du circuit sur lequel estimplantée cette

architecture. De plus, cette architecture utilise :

– trois additionneurs soustracteurs complets surn bits ;

– une ROM comportantn+1 valeurs arctan2−i, chacune ayant une précision den

bits, soitn2 +1 bits au total ;

– deux décaleurs à barillet surn bits, dont la complexité est comparable à celle d’un

additionneur de même taille.
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L’architecture présentée ici a l’avantage d’être très proche de l’algorithme CORDIC,

et d’occuper relativement peu de place [HENH92, DUPR93]. Mais elle fait appel à des

décaleurs à barillet qui engendrent un bloc combinatoire volumineux et dont le che-

min critique est important. De plus, nous cherchons à obtenir la plus grande fréquence

d’échantillonnage possible, et cette architecture nécessite plusieurs cycles d’horloge

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

2.3.5 Architecture CORDIC pipeline

La principale limitation de l’architecture précédente estqu’elle restreint fortement

la fréquence d’échantillonnage théoriquement possible, d’un facteur au moins égal à

la précision en bits des échantillons de sortie. Il est cependant possible, mais au prix

d’une occupation de surface plus élevée, de produire un échantillon de sinusoïde par

cycle d’horloge, en utilisant une version pipeline de l’algorithme CORDIC [KANG03,

KANG06].

CN · A

0

0
ωTe · n + φ(n)

x1

y1

z1

x2

y2

z2

xN

yN

zN

d0
d1 dN−1

A cos(ωTe · n + φ(n))

A sin(ωTe · n + φ(n))

FIG. 2.6: Générateur de sinusoïdes à base de processeur CORDIC pipeline.

L’architecture modifiée est présentée sur la figure 2.6. Ellecomporte un pipeline

dont la profondeur ne dépend que de la précision souhaitée pour les échantillons de si-

nusoïde. Il y an+1 étages sur le schéma présenté, pour une précision théorique denbits.

Chaque étage du pipeline n’est chargé d’effectuer qu’une seule micro-rotation, toujours
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la même, dont seul le sens peut être modifié. C’est-à-dire que le ke étage correspond au

système d’équations :







dk = signe(zk)

xk+1 = xk−dk ·yk ·2−k

yk+1 = yk−dk ·xk ·2−k

zk+1 = zk−dk ·arctan2−k

. (2.36)

Cette fois, la fin du calcul n’est plus déterminé par le fait quele contenu deZ vaut

0, mais par le fait quen+ 1 micro-rotations ont été effectuées. D’après les résultats

présentés dans la section 2.3.3, cela est suffisant pour obtenir un échantillon de sinusoïde

à la précision binaire désirée.

En plus du fait de produire un échantillon à chaque cycle d’horloge, cette architec-

ture possède l’avantage de ne pas utiliser de décaleurs à barillet puisque pour chaque

étage du pipeline, le décalage à effectuer est connu par avance et ne dépend que dek.

(a) Décaleur à barillet (b) Décaleur câblé

FIG. 2.7: Deux architectures de décaleurs.
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Comme le montre la figure 2.7, ce décalage peut être implanté par câblage sans

nécessiter d’élément logique supplémentaire. Le chemin critique de cette architecture

n’est plus affecté par cet élément mais uniquement par les additionneurs nécessaires au

calcul des valeurs deX, Y etZ. Par conséquent, ce chemin n’est pas plus long que celui

d’un additionneur complet surN bits. En résumé, l’architecture pipeline utilise :

– N+1 additionneurs soustracteurs complets pour chacun des trois chemins de cal-

cul (X, Y etZ) ;

– les valeurs des arctan2−i sont implantés sous forme de constantes, et ne consomment

donc pas de surface ;

– 2(N+1) décalages, ne nécessitant pas d’élément de logique combinatoire.

La fréquence théorique de production d’échantillons de sinusoïde est donc égale à

la fréquence d’horloge du circuit sur lequel est implantée cette architecture.

La version pipeline de l’algorithme CORDIC présente un avantage indéniable sur la

version itérative, si le gain de vitesse est notre priorité [DUPR93, PHAT98, SING03].

Mais la version pipeline occupe une surface importante qu’il est encore possible de

réduire en supprimant l’accumulateur d’anglesZ.

2.3.6 Approximation de la valeur desarctan2−i

Afin de pouvoir supprimer l’accumulateur d’angles, il est nécessaire de trouver

une représentation simplifiée des arctan2−i stockés jusqu’à maintenant sous forme de

constantes. On peut pour cela constater que, pour une valeurx suffisamment petite

arctanx≈ x. (2.37)
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Pour un système numérique dont la résolution est finie et déterminée par le nombre de

bits n utilisés pour exprimer les valeurs numériques, ceci est équivalent à

|arctanx−x| < 2−n+1, (2.38)

2−n+1 étant le plus petit nombre qu’il est possible de représentersurn bits. Un dévelop-

pement en série de Taylor de arctanx nous permet d’écrire que

arctanx =
∞

∑
i=0

(−1)i

2n+1
x2n+1 (2.39)

= x− x3

3
+

x5

5
. . . . (2.40)

Ce développement est valable pour les valeurs dex telles que|x| < 1. On peut déduire

de cela l’inégalité

|arctanx−x| < |x|3
3

, (2.41)

pour x 6= 0. Cette condition, appliquée à l’équation 2.38, nous permetd’affirmer que

l’approximation est valable pour les valeurs dex telles que

|x|3
3

< 2−n+1. (2.42)

En appliquant ce résultat aux angles particuliers utilisésdans les architectures CORDIC

qui sont de la formex = 2−k, l’équation précédente devient

|2k|3
3

< 2−n+1. (2.43)
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Cette expression peut être simplifiée de la façon suivante

ln

(
2−3k

3

)

< ln
(
2−n+1) n−1

3
− ln3

3 ln2
< k. (2.44)

Par conséquent, l’équation

k >
n−1

3
(2.45)

est une condition suffisante pour que l’approximation arctan2−k = 2−k soit acceptable

à la précision binaire du circuit utilisé.

Extension de l’approximation

On souhaite utiliser des rotations liés directement aux bits de l’angle, mais sans

pour autant introduire de multiplications. Pour cela, on cherche à utiliser l’approxima-

tion arctan2−k = 2−k pour décider du sens de rotation à effectuer dans le processeur

CORDIC, quelle que soit la valeur dek. Pourk ≤ n−1
3 , une erreur est donc introduite

dans la micro-rotation correspondante. Afin de s’affranchir de cette erreur, il est pos-

sible d’exprimer, pourk < n
3, la valeur de 2−k en fonction des arctan2−i, pouri ≤ n. Par

exemple, pourn = 8 :







2−1 = arctan2−1 +arctan2−5 +arctan2−8

2−2 = arctan2−2 +arctan2−5 +arctan2−8

2−3 = arctan2−3

. . .

2−8 = arctan2−8

(2.46)

Ainsi, pour effectuer une rotation d’angle 2−2 au lieu d’une rotation d’angle arctan2−2,

il faut effectuer en tout trois rotations intermédiaires. La première d’angle arctan2−2, la
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seconde d’angle arctan2−5, et la dernière d’angle 2−8. À partir dek ≥ 3, il n’est plus

nécessaire d’effectuer de rotations de correction.

Mais chacune des micro-rotations rajoutées modifie le facteur d’échelle d’une quan-

tité égale à
√

1+2−2i pour une rotation d’ordrei. Il est nécessaire d’étudier si cela a

une influence sur le facteur d’échelle global.

Influence sur le facteur d’échelle

La contribution au facteur d’échelle global des rotations de rang supérieur ou égal à

k est négligeable à la précision binairen si :

Bk =
n

∏
i=k

√

1+2−2i ≤ 1+2−n (2.47)

En utilisant la même méthode que dans le cas de l’approximation arctan2−k = 2−k, on

démontre que l’équation 2.47 est équivalente à :

k≥ n−1
2

(2.48)

Toutes les micro-rotations de l’exemple présenté plus hautrépondent à ce critère, elles

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

Ces approximations, et les quelques micro-rotations supplémentaires qu’elles im-

pliquent, vont nous permettre de supprimer l’accumulateurd’angle utilisé dans l’algo-

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

2.3.7 Optimisation de CORDIC pour la génération de sinusoïdes

[ARNO05]



60CHAPITRE 2. ARCHITECTURES POUR LES MODULATIONS NUMÉRIQUES

La suppression de l’accumulateur d’angle nécessite de connaître pour chaque étage

du pipeline décrit ci-dessus, le sens de la micro-rotation àeffectuer pour un angle donné.

En lieu et place du signe dezk pour déterminer le sens de la rotation d’ordrek, on se

propose d’utiliser le chiffre d’ordrek dans la représentation binaire de l’angleθ . Par

exemple, pour un angle dont la représentation binaire est lasuivante 01111203140516,

la première rotation sera contrôlée par le chiffre 0, la seconde par 1, . . . , la sixième et

dernière par 1 également.

La différence fondamentale par rapport aux architectures CORDIC décrites plus

haut est que le chiffre contrôlant le sens de la rotation prend ses valeurs dans l’intervalle

{0,1} au lieu de{−1,1}. Il est donc nécessaire de modifier en profondeur l’algorithme

utilisé pour qu’il prenne en compte ce nouveau paramètre.

Reconsidérons tout d’abord la décomposition angulaire présentée avec l’équation

2.23. En considérant qu’à lake étape de l’algorithme, la micro-rotation correspondante

peut :

– soit être effectuée dans le sens trigonométrique, sidk, le chiffre d’ordrek de θ ,

vaut 1 ;

– soit ne pas être effectuée sidk vaut 0.

Cette équation peut-être modifiée de la façon suivante :

θ =
∞

∑
i=1

di ·2−i (2.49)

θ =
∞

∑
i=1

(1+ci) ·2−i (2.50)

θ =
∞

∑
i=1

2−i +
∞

∑
i=1

ci, (2.51)

avecci ∈ {−1,1}. On poseα0 = ∑∞
i=12−i. Dans ce cas,α0 ne dépend pas deθ , et

les coefficients{ci}i∈N prennent leurs valeurs dans l’intervalle{−1,1}. Nous obtenons
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donc une nouvelle décomposition de l’angleθ telle que :

θ = α0 +
∞

∑
i=0

ci ·2−i. (2.52)

D’un point de vue géométrique, chaque micro-rotation utilisée dans l’algorithme COR-

DIC conventionnel est décomposée en deux micro-rotations d’ordre inférieur, l’une

d’angle 2−k−1 et l’autre d’angleck2−k−1, ck valant−1 ou 1. C’est cette seconde ro-

tation qui transporte une information sur le sens de la micro-rotation à effectuer, et qui

pourra donc être utilisée dans l’algorithme CORDIC.

(a)di = 1

(b) di = 0

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

Les deux cas envisageables sont présentés sur la figure 2.8. Dans le cas 2.8a, la

valeur du chiffre de rangk de θ est 1. Alors, deux micro-rotations d’ordrek+ 1 sont

effectuées pour simuler une rotation complète d’ordrek. Dans le cas 2.8b, la valeur

du chiffre de rangk de θ est zéro. Aucune rotation ne doit être effectuée, mais pour

conserver une architecture homogène, et ne pas modifier le facteur d’échelle, on effectue

en fait deux rotations antagonistes de rangk+1, dont la résultante est une rotation nulle.

Ainsi, en utilisant les chiffres de l’angleθ pour contrôler chaque étape de micro-

rotation de l’algorithme CORDIC, on obtient en sortie du pipeline les valeurs de cos(θ −

α0), oùα0 est une constante qui ne dépend pas de la valeur deθ . Il est donc nécessaire
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de compenser ce décalage angulaire qui se traduit par un déphasage indésirable mais

constant en sortie de l’étage de production de sinusoïdes. Cette compensation peut-

être effectuée en amont du processeur CORDIC, en modifiant directement la valeur de

l’angle.

CN · A

0

x1

y1

x′

2

y′

2

xN

yN

d0
d1 dN

x2

y2

θN θN−1 θ0
. . .

A cos(ωTe · n + φ(n))

A sin(ωTe · n + φ(n))

θ = ωTe · n
+φ(n) + α0

FIG. 2.9: Architecture de génération de sinusoïdes utilisant un recodage de l’angle.

L’architecture résultante est présentée sur la figure 2.9. La partie grisée correspond

à l’une des micro-rotations ajoutées pour compenser l’erreur sur le facteur d’échelle.

L’architecture exposée ici permet au circuit sur lequel elle est implantée d’atteindre

une fréquence d’horloge supérieure à celle obtenue avec lesautres algorithmes présen-

tés, car elle réduit le chemin critique de la partie combinatoire de chacun des étages du

pipeline en supprimant l’étage de détection de signe, et l’un des additionneurs / sous-

tracteurs. Mais au vu de la faible surface occupée, il est possible sur un seul FPGA de

placer plusieurs étages CORDIC capables de générer en parallèle plusieurs échantillons

de sinusoïde.

2.3.8 Architecture parallèle

Du fait de la fréquence maximale limitée des circuits numériques qui nous inté-

ressent ici, il est nécessaire de générer plusieurs échantillons de sinusoïde en parallèle,

afin d’atteindre une fréquence d’échantillonnage apparente supérieure à la fréquence
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d’horloge. Ceci peut être effectué en multipliant le nombre de processeurs CORDIC

utilisés, et en confiant à chacun la tâche consistant à générer des échantillons décalés.

...

CORDIC : Processeur 0

CORDIC : Processeur 1

CORDIC : Processeur m-1

ω · Tem · n + φ(n)

ω · Te(m · n + 1) + φ(n)

ω · Te(m · n + m − 1) + φ(n)

FIG. 2.10: Production en parallèle de plusieurs échantillons.

Le principe de cette architecture est présenté sur la figure 2.10. Pour permettre la

production d’échantillons de façon décalée, il est nécessaire de modifier le terme de

phase fourni à chacun des pipelines de la façon suivante :

φ ′ = ω ·Te · (m·n+ i)+φ(n). (2.53)

Dans cette équation,i représente l’ordre du processeur CORDIC considéré. De cette

façon, chaque étage produira une sinusoïde dont la fréquence apparente estm fois la

fréquence de la sinusoïde produite globalement. Le signal de sortie du modulateur est

reconstitué en utilisant successivement les échantillonsproduits par chacun des étages.

La conséquence est que le système dans son ensemble est capable de produirem

fois plus d’échantillons d’une même sinusoïde qu’un seul processeur CORDIC. Cette

architecture présente cependant quelques limitations, car il est nécessaire que les com-

posants chargés de la sérialisation et de la désérialisation des données à l’entrée et à la

sortie de l’étage modulateur puisse fonctionner à la fréquence apparente de fonctionne-

ment du système. Ceci afin que chacun des processeurs CORDIC puisse être alimenté
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avec un nombre suffisant d’échantillons. Certains circuits FPGA comme ceux de la fa-

mille Altera Stratix II disposent en série des sérialiseurs/ désérialiseurs rapides sur 8

bits [STRA05]. Il est donc possible d’éviter de recourir à un composant externe analo-

gique pour implanter cette architecture parallèle.
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2.3.9 Conclusions

Nous avons présenté dans cette section une architecture de génération de sinusoïdes

utilisant un processeur CORDIC modifié pour répondre aux exigences d’une implanta-

tion optimale sur un circuit numérique de type FPGA. L’architecture résultante autorise

l’utilisation efficace d’un pipeline, qui permet d’obtenirun chemin critique court et donc

une fréquence de fonctionnement du circuit FPGA plus importante. Enfin, la simplifi-

cation de l’algorithme par la suppression de l’étage accumulateur d’angle, permet de

réduire la surface occupée, et d’utiliser en parallèle plusieurs étages CORDIC. Cette

dernière architecture multiplie le nombre d’échantillonseffectivement produits en un

seul cycle d’horloge, et augmente d’autant l’efficacité du modulateur.

2.4 Implantation et résultats

2.4.1 Méthodologie

Les différentes architectures décrites dans la section précédente sont ici implantées

sur circuit FPGA. Les outils logiciels utilisés pour cette synthèse sont le synthétiseur

Synplify de Synplicity, et le synthétiseur Quartus II d’Altera pour la phase de place-

ment routage. Afin de permettre d’utiliser des outils de conception provenant de tiers

différents, l’ensemble des architectures ont été décritesen VHDL7 au niveau RTL8. Les

descriptions VHDL permettent de garder un bon niveau de compatibilité avec la plu-

part des logiciels de synthèse existants. Ainsi les performances des circuits synthétisés

par la chaîne d’outils Quartus d’Altera, utilisée seule, peuvent être comparées à celles

obtenues en utilisant un outil de synthèse externe, comme Synplify.

7Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language
8Register Transfer Level
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Il s’est avéré que les résultats obtenus grâce à l’utilisation de Synplify étaient supé-

rieurs à ceux obtenus avec Quartus seul. Quartus n’est donc utilisé dans notre cas que

pour effectuer le placement routage final, et pour la génération du micro-code permet-

tant de programmer le FPGA.

2.4.2 Logiciel de génération automatique

Afin de s’affranchir de la tâche répétitive consistant à écrire pour chaque architecture

et chaque paramétrage une nouvelle description en VHDL, un logiciel écrit en Perl à été

développé. Son rôle est de produire automatiquement les fichiers de description des

architectures en fonction des paramètres qui sont :

– le type de modulation ;

– la précision souhaitée pour le signal de sortie ;

– la fréquence souhaitée pour le signal de sortie ;

Le logiciel calcule automatiquement pour chaque architecture :

– le contenu des ROM, le cas échéant ;

– la valeur des arctan ;

– la profondeur des pipelines ;

– le degré de parallélisme nécessaire pour obtenir les performances voulues ;

– l’architecture du codeur correspondant à la modulation choisie.

2.4.3 Modulateur QAM

L’implantation du modulateur QAM complet diffère peu de celle du générateur de

sinusoïdes. En effet, il suffit de rajouter la partie codeur manquante, dont le seul rôle

est de convertir les données M-aires transportant les informations issues des couches

supérieures du système de communication en informations sur la phase et l’amplitude
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du signal sinusoïdal de sortie. La ROM correspondante est automatiquement calculée et

générée par le logiciel décrit dans le paragraphe précédent.

2.4.4 Performances comparées

Les résultats pour l’ensemble des architectures présentées dans cette partie sont résu-

més sur le tableau 2.1. Le circuit FPGA de destination est de type Altera FLEX10K200E-

2. La fréquence maximale annoncée par le constructeur pour ce type de circuit est de

250 MHz, ce qui correspond, dans un cas idéal, à une fréquencede production d’échan-

tillons de sinusoïde de 250 méga-échantillons par seconde également, sur une architec-

ture non parallèle.
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FIG. 2.11: Fréquence d’échantillonnage maximale atteinte avec les différentes architec-
tures.

Les figures 2.11 et 2.12 présentent respectivement les performances en termes de

fréquence d’échantillonnage de la sinusoïde pour la plus performante des architectures

à base de ROM (qui correspond à celle utilisant la décomposition en série de Taylor),
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FIG. 2.12: Nombre de cellules logiques (LC) utilisées sur le circuit FPGA.

pour l’architecture CORDIC pipeline, et pour notre architecture modifiée utilisant un

recodage de l’angle.

On constate que l’occupation en surface de l’architecture àbase de ROM augmente

très rapidement, et dépasse le nombre de cellules logiques disponibles dans le FPGA

utilisé, bien que celui-ci dispose de structures (EAB) permettant l’implantation aisée de

blocs de type mémoire. Ces cellules, qui se trouvent en quantité limitée, sont d’ailleurs

utilisées principalement pour les faibles résolutions binaires. Au delà, les mémoires

sont implantées à l’aide de portes logiques diminuant l’efficacité de l’architecture. La

conséquence directe de cette augmentation est la chute trèsimportante de la vitesse de

fonctionnement du circuit. Cette diminution est principalement due aux délais introduits

par le routage entre les différents éléments.

Les architectures à base de processeurs CORDIC sont les seulespermettant d’at-

teindre des fréquences d’échantillonnage acceptables surFPGA, en particulier au-delà

d’une résolution de la phase de 12 bits. Aussi, la surface restant disponible sur le FPGA
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FIG. 2.13: Fréquence d’échantillonnage en fonction du nombre de cellules logiques
occupées.

nous autorise à intégrer quatre étages de calcul en parallèle, ce qui conduit à une fré-

quence d’échantillonnage apparente de 420 méga-échantillons par seconde, au lieu de

110 méga-échantillons constatés pour une architecture à unseul étage.

Le tableau 2.1 résume les résultats pour un angle à l’entrée du modulateur codé sur

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

(MSample/s)

ROM com-
pressée

- 5543 - -

Interp. Li-
néaire

- 4502 - 31

Intervalles - 4302 - 36
Taylor - 3996 - 49
CORDIC Ité-
ratif

Ncell
1 230 f

n+1
2 13

CORDIC
Pipeline

(n+1) ·Ncell 1430 f 101

CORDIC
avec nouveau
codage

2
3(n+1) ·Ncell 980 f 110

CORDIC Pa-
rallèle

4 · 2
3(n + 1) ·

Ncell
3

4140 4· f 420

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

TAB . 2.1: Performances comparées des différentes architectures pour la modulation
QAM.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté plusieurs architectures permettant de générer

un signal sinusoïdal échantillonné dont l’amplitude, la fréquence et la phase peuvent

être contrôlées. En plus des architectures à base de ROM contenant tout ou une partie

des échantillons à produire, ou de celles qui reposent sur des filtres ou des systèmes

d’interpolation, une nouvelle architecture parallèle utilisant un processeur CORDIC a

été présentée.

Ces architectures, exceptées celles basées sur des processeurs CORDIC, utilisent des

éléments qu’il est difficile d’intégrer de façon satisfaisante sur un circuit numérique, et
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à plus forte raison s’il est de type FPGA. Les ROM consomment une grande quantité de

ressources, d’autant plus que la précision de la sinusoïde produite est élevée. De plus,

afin de pouvoir gérer des fréquences d’échantillonnage de sinusoïdes supérieures, il est

nécessaire de paralléliser au maximum les architectures numériques. Or la parallélisa-

tion d’architectures à base de ROM nécessite la duplicationde celles-ci, mais la surface

occupée devient alors bien trop importante pour permettre une implantation sur circuit

FPGA.

Les architectures de type CORDIC présentent au contraire de bonnes possibilités

d’évolution. Ceci est particulièrement vrai pour celles utilisant le système de recodage

de l’angle que nous avons introduit. En effet :

– il est aisé de produire une architecture de type pipeline utilisant un processeur

CORDIC avec recodage de l’angle, ce qui permet de réduire le chemin critique

entre chaque étage du pipeline à celui d’un simple additionneur ;

– les modifications de l’algorithme que nous avons présentées permettent de sim-

plifier le processeur CORDIC de façon à diminuer la surface occupée ;

– à précision égale, un processeur ainsi modifié occupe beaucoup moins de surface

qu’une architecture à base de ROM équivalente, il peut donc être dupliqué pour

autoriser le traitement en parallèle de plusieurs échantillons.





Chapitre 3

Architectures pour la démodulation

numérique

TOUT comme pour les modulateurs, les architectures numériques apportent des

avantages certains aux démodulateurs de signaux notammentdans le cas de l’im-

plantation sur circuits de type FPGA. Les éléments fonctionnels présents dans un dé-

modulateur sont du même ordre de complexité que ceux qui composent un modulateur

et on retrouve, en particulier dans les architectures les plus couramment utilisées, des

boucles à verrouillage de phase et des générateurs programmables de sinusoïdes.

Dans l’optique de s’affranchir des algorithmes complexes se trouvant dans les ar-

chitectures de démodulation numérique, les registres à décalage à rétroaction linéaire,

ou LFSR1, sont introduits. Leurs atouts pour le traitement de signaux sur architec-

ture FPGA sont particulièrement importants. Leur utilisation en tant que compteurs

rapides est étudiée et une nouvelle méthode pour générer facilement une paire comp-

teur/décompteur associés est proposée.

Ces registres sont ensuite utilisés au cœur de deux nouvellesarchitectures, l’une

1Linear Feedback Shift Register

73



74 CHAPITRE 3. ARCHITECTURES POUR LA DÉMODULATION NUMÉRIQUE

pour la démodulation de fréquence, l’autre pour la démodulation de phase. Ces deux

systèmes sont particulièrement bien adaptés aux circuits numériques synchrones. Ils

atteignent en particulier de très bonnes performances sur les circuits FPGA.
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3.1 Registres à décalage à rétroaction linéaire

Dans cette section sont présentés les principes et les fondements mathématiques

d’une structure couramment utilisée dans les architectures permettant le traitement de

codes correcteurs d’erreur [LIN83, BERL68], ou plus généralement pour la production

de séquences pseudo-aléatoires [SCHO60, THOM05]. Un registre à décalage à rétroac-

tion linéaire – ou LFSR2 est un type de registre dont l’état des entrées ne dépend que

d’une combinaison linéaire de l’état de ses cellules à l’instant précédent.

rn−1 rn−2 rn−3 r0

cn−1 cn−2 cn−3 c1

clk

(a) «many-to-one»

clk

c′
1

c′
n−2

c′
n−1

rn−1 rn−2 r1 r0

(b) «one-to-many»

FIG. 3.1: Les deux architectures de LFSR.

Un registre est contrôlé par une horloge qui lui est externe.Dans notre cas, il s’agira

de l’horloge système du circuit sur lequel cette architecture est implantée. Ces registres

ont des propriétés particulièrement intéressantes, qui permettent entre autre d’envisager

leur utilisation en tant que compteurs programmables. Les deux types d’architectures

permettant de réaliser des LFSR sont présentées sur la figure3.1. Un choix judicieux

des coefficients{ci}1≤i<n et {c′i}1≤i<n permet d’obtenir de ces deux architectures un

comportement équivalent, mais l’architecture de la figure 3.1b est la plus adaptée à

2Linear Feedback Shift Register
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l’implantation sur circuit numérique [GORE02]. Les détailsconcernant ce dernier point

sont présentés dans la section 3.1.4.

Les LFSR peuvent être utilisés pour des opérations de démodulation, en tirant parti

de leurs propriétés de périodicité qui sont examinées dans les sections suivantes.

3.1.1 Principe mathématique

L’ensemble des principes présentés dans cette section utilisent l’architecturemany-

to-onede la figure 3.1a car celle-ci permet une présentation plus simple des équations.

Les propriétés énoncées dans ce paragraphe peuvent également être appliquées à la

formeone-to-manyen utilisant les relations d’équivalence [GORE02].

Le registre est initialisé avec la séquenceR0 = (r0, r1, . . . , rn−1)0. À chaque itération,

le contenu des cellules est décalé vers la droite, et celui dela cellule la plus à gauche,

rn−1, est remplacé par une combinaison linéaire des contenus de certaines des cellules

du registre.

En conservant les notations présentées sur la figure 3.1a, ilest possible d’écrire

l’état Rk des cellules d’un LFSR aprèsk itérations en utilisant le système d’équations

récurrentes suivant :







rk+1,i = rk,i+1, pour i ≤ 0≤ n−2

rk+1,0 = ∑n−1
j=1 c j · r j,0

. (3.1)

Ce système peut également être représenté sous la forme matricielle équivalente :

Rk+1 = T ·Rk (3.2)



3.1. REGISTRES À DÉCALAGE À RÉTROACTION LINÉAIRE 77















rk+1,0

rk+1,1

...

rk+1,n−2

rk+1,n−1















=















1 c1 . . . cn−2 cn−1

0 0 . . . 0 1
...

... . . .
...

...

0 0 . . . 0 0

0 1 . . . 0 0















·















rk,0

rk,1

...

rk,n−2

rk,n−1















. (3.3)

Avec cette notation lesk itérations effectuées sur le vecteurR0 contenant les valeurs

initiales du LFSR se traduisent par l’opération matricielle :

Rk = Tk ·R0. (3.4)

3.1.2 Périodicité, polynôme minimal et polynôme primitif

Les vecteursRi, dans le cas d’une implantation sur circuit numérique, prennent leurs

valeurs dans le corps de GaloisGF(2n), oùn est la longueur du registre utilisé. Il s’agit

d’un corpsfini et les opérations récurrentes sur cet ensemble sont périodiques [LIDL86].

Plus particulièrement l’opération réalisée par le LFSR estpériodique, et il existe par

conséquent une valeurm∈ N telle queRm = R0, oùmdéfinit la période du LFSR.

Il est possible de garantir que cette période soit maximale [SCHO60, LIN83, ALFK95].

À cet effet, on définit un polynômeP(X) sur ce corps, appelépolynôme caractéristique

d’un LFSR de la façon suivante :

P(X) = Xn +
n−1

∑
i=0

ci ·Xi. (3.5)

Les caractéristiques de la séquence{Ri}i≥0 dépendent de celles deP(X). En particu-

lier, la période de cette séquence est maximale dans le cas oùP est un polynôme primitif

surGF(2) [WATS62]. Cela signifie queP est de degré minimal (en l’occurrencen) et
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qu’il est irréductible (il n’a aucun autre diviseur que l’unité et lui-même) [GOLO82].

La période maximale d’une telle séquence vaut alors :

mmax= 2n−1. (3.6)

Le plus petit polynôme caractéristique, et donc le plus petit LFSR, permettant de

générer la suite de{Ri}0≤i<m peuvent être calculés si au moinsn élémentsr i consécutifs

sont connus. Cette opération utilise un l’algorithme de Berlekamp - Massey [BERL68,

MASS69] présenté dans la section suivante.

Dans le cas d’un LFSR associé à un polynôme générateur minimal et primitif, le

registre parcours, pendant l’ensemble des itérations, uneet une seule fois chacun des

éléments de l’espace vectorielGF(2n) excepté l’élément nul. L’ordre de parcours ne

dépend que du polynômeP.

3.1.3 Algorithme de Berlekamp-Massey

Afin de générer des registres LFSR capables de produire une séquence de bits dé-

terminée, Berlekamp [BERL68] a mis au point un algorithme itératif permettant de

décoder les codes BCH3. Massey, dans [MASS69], a proposé une amélioration de cet

algorithme dans le contexte plus spécifique des codes linéaires et a démontré qu’il pou-

vait être utilisé pour trouver le plus petit LFSR engendrantune suite linéaire donnée

{r i}0≤i<n. Des améliorations de cet algorithmes peuvent être trouvées dans [ARNA04].

À l’itération d’ordre j cet algorithme produit le polynôme caractéristique du LFSR

minimal permettant de générer lesj premiers éléments de la séquence{Ri, j}. Il utilise

pour cela le polynôme déjà calculé permettant de générer lesj −1 premiers éléments.

3Bose, Ray-Chaudhuri, Hocquenghem
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Cet algorithme produit à la demande un LFSR dont la sortie binaire correspond au

mieux à l’application dans laquelle il est utilisé. Il est plus particulièrement utilisé dans

le logiciel développé pour la description automatique de nos architectures de démodu-

lation, afin de constituer des LFSR de périodicité donnée.

3.1.4 Architectures matérielles pour l’implantation de LFSR

Nous avons présenté sur la figure 3.1a l’une des architectures utilisées pour l’im-

plantation matérielle de registres LFSR. Cette architectureest diteexterneou many-to-

one[GORE02] puisque le fan-in de la fonction combinatoire de rétroaction peut être de

1 àn entrées en fonction de la complexité du polynôme caractéristique.

Ceci pose des problèmes dans le cas d’une optimisation architecturale, car les per-

formances d’un tel système sont alors dépendantes du polynôme générateurP(X). Sur

le FPGA utilisé pour nos implantations, chaque cellule logique élémentaire est struc-

turée sous forme d’un bloc combinatoire, comportant trois ou quatre entrées associé à

un registre [ALFK95]. Les polynômes complexes risquent d’occuper plusieurs cellules

et les délais de routage entre ces cellules limitera la fréquence de fonctionnement de

l’architecture globale, et à plus forte raison les performances du système résultant.

Aussi, il est possible d’implanter la même fonction séquentielle que celle réalisée

par le LFSR de la figure 3.1a en utilisant une architecture pour laquelle la complexité

logique de la fonction combinatoire de rétroaction se trouve répartie de façon équitable

entre toutes les cellules du registre. Cette architecture est dite interneouone-to-manyet

est également présentée dans [GORE02] et sur la figure 3.1b.

Le polynôme représentatif de l’état des cellules d’un registre de longueurn, aprèsi

itérations, devient

R′
i(X) =

n−1

∑
j=0

r ′j ·X j . (3.7)
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Une transformation polynomiale simple permet de passer d’une représentation à

l’autre, de façon bijective [GORE02], en écrivant







r ′j = c j+1 · r0 + r j+1, si j < n−1,

r ′n−1 = r0, sinon.
(3.8)

C’est ce type d’implantation qui sera exclusivement choisi pour la suite puisqu’il est

mieux adapté aux circuits FPGA.

3.1.5 Compteurs à base de LFSR

Les LFSR, de par leur structure à base de registres et de fonctions logiques simples,

sont particulièrement bien adaptés à une implantation sur FPGA [ALFK95], car leur

architecture est proche de la structure interne des cellules logiques des FPGA présentés

dans 1.4 et [FLEX03]. De plus, le fait qu’ils soient capablesde produire des séquences

de longueur fixes et périodiques, comme cela a été démontré dans la section 3.1.2, en

fait un choix pertinent pour une utilisation en tant quecompteurs[STAN97].

LF SR ⊕ 1clk Comptage dans GF (2n)
ordre pseudo-aléatoire

Décodage
Comptage dans GF (2n)

ordonné

LUT

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

L’organisation fonctionnelle de l’un de ces compteur est présentée sur la figure 3.2.

Il est composé de deux parties principales :

– un registre LFSR contrôlé par un polynôme primitif, de degrén ;
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– une ROM de décodage.

Le rôle de cette ROM est de permettre la conversion entre l’ordre de parcours des élé-

ments deGF(2n) et l’ordre «traditionnel» croissant utilisé dans les compteurs clas-

siques. La seule contrainte pour que ce compteur soit fonctionnel est de choisir un état

initial R0 des cellules du registre différent de l’élément nul. Dans lecas contraire, le

contenu du registre n’évolue jamais.

Une architecture respectant ces critères se comporte commeun compteur modulo

2n−1. Ce compteur, si le LFSR utilisé est de typeinterne, a l’avantage de ne pas pré-

senter de contraintes liées aux délais de propagation des retenues affectant les compteurs

classiques.

3.1.6 Décompteur apparié

Selon le même principe que les compteurs présentés dans la section précédente,

j’ai mis au point à l’aide de LFSR des décompteurs ayant la particularité de passer

exactementpar les mêmes états logiques qu’un compteur donné mais avec un sens de

parcours inversé.

En l’occurrence, si un compteurC⊕ passe par les états successifsR0, R1, R2, . . .R2n−1

après avoir été initialisé avec la valeurR0, le décompteurC⊖ apparié comptera lui de la

façon suivante :

R2n−1, R2n−2, . . . R0, (3.9)

si ses cellules ont été initialisées avec la valeurR2n−1.
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Pour un LFSR défini par la matriceT de l’équation 3.3, la matrice

T⊖ =















0 0 . . . 1 0

0 0 . . . 0 1
...

... . . .
...

...

1 0 . . . 0 0

c1 c2 . . . cn−1 1















, (3.10)

est caractéristique du décompteur associé.

En effet, le produit deT parT⊖ conduit à la matrice unitéI . Par conséquent,T⊖ est

la matrice caractéristique du LFSR décompteur apparié à un LFSR compteur défini par

la matrice de l’équation 3.3.

Ce type de LFSR peut être utilisé en complément des LFSR compteurs présentés

plus haut.

3.1.7 Conclusion

Les registres à décalage à rétroaction linéaire permettenten particulier de rempla-

cer avantageusement les compteurs dans les architectures numériques dans lesquelles

ils sont utilisés. De plus, s’ils sont présents sous leur forme «one-to-many», ils corres-

pondent très bien à la structure interne des circuits FPGA qui nous intéressent ici.

La section suivante démontre l’intérêt de leur utilisationpour les systèmes de démo-

dulation de signaux numériques modulés en phase et en fréquence.

3.2 Application à la démodulation de fréquence

[ARNO06]
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On se propose d’implanter les bases d’un système capable de traiter les signaux de

type M-FSK4 à l’aide de registres

Les LFSR n’acceptent que des signaux de contrôle binaires. Or, les signaux que nous

nous proposons de démoduler sont échantillonnés et quantifiés : la première étape avant

tout traitement est donc la conversion du signal modulé en unsignal image présentant la

même fréquence et la même phase que le signal original, mais dont l’amplitude ne peut

prendre d’autres valeurs que 0 ou 1. En d’autres termes, il s’agit de convertir le signal

modulé en un signal purement binaire.

Cette opération est effectuée à l’aide d’un système de détection de seuil intégré au

convertisseur analogique numérique présent en amont du circuit numérique sur lequel

notre architecture est implantée.

Un signal modulé en fréquence répond à l’équation

S(k) = Acos
(
2π fq · t +φ0

)
, (3.11)

avecq ·∆t ≤ t < (q+1)∆t. Dans cette équation∆t est la durée d’un symbole FSK,φ0

le déphasage du signal etfq la fréquence du signal pour ce symbole.

Après traitement par le système à détection de seuil, le signal devient :

S′(i) =







1, si 1
2π fq

(2mπ −φ0) ≤ t < 1
2π fq

((2m+1)π −φ0)

0, dans les autres cas,
(3.12)

oùm∈ Z.

Le résultat de cette transformation est présenté sur la figure 3.3.

4M-ary Frequency Shift Keying- Codage par Déplacement de Fréquence M-aire.
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S(t)

S′(i)

1

0

−A

A

FIG. 3.3: Normalisation d’un signal M-FSK.

3.2.1 Architecture du démodulateur

LF SR⊕ δ

LF SR⊕ γ

ROM ← R
γ
0

LUT :
Conversion

GF(2n)
↓

fréquence

f

n

n

n

S′(i)
set

read

n

FIG. 3.4: Architecture du démodulateur de fréquence à un étage.

L’architecture proposée pour le démodulateur est présentée sur la figure 3.4. Elle

est composée de quatre parties principales, la première étant un registre LFSR, noté

LFSR⊕ γ. Le polynôme générateur de ce registre est de degrén, et prend donc succes-

sivement toutes les valeurs d’un sous groupe deGF(2n) comportantγmax éléments. Il
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pourra donc passer parγmax−1 états différents, c’est à dire 2n−1 états dans le cas où

le polynôme considéré est primitif. Le signal de comptage qui anime le LFSRγ est le

signal à démoduler. Celui-ci est notéS′(i) sur la figure 3.4.

Le registre est associé à une petite ROM contenant l’état initial des cellules, notéR0.

Cette ROM est utilisée pour réinitialiser le LFSRγ à sa valeur d’origine. La taille en

bits de cette table estn· fres, où fres est la résolution binaire du mot de fréquence. Cette

fonction est équivalente à la fonctionresetque l’on peut trouver sur certains compteurs

traditionnels.

Le couple formé par le LFSRγ et cette ROM permet de réaliser un comptage pro-

grammable dont la durée est fixée par un second compteur implanté avec un LFSR noté

LFSR⊕ δ . Le polynôme générateur associé à ce second registre est de degrémet permet

de délimiter le temps de mesure de la fréquence. La durée totale d’une mesure dépend

du nombreδ max d’états par lesquels le LFSRδ va passer pour effectuer un cycle com-

plet. En fonction de la nature du polynôme générateur de ce second LFSR,δ max peut

varier entre 1 et 2m−1. Par conséquent, la durée d’une mesure bénéficie d’une grande

amplitude de variation.

Fin de la mesure
R
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FIG. 3.5: Exemple d’une mesure de fréquence avec deux LFSR.

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

γ est lue puis est utilisée pour adresser uneLUT qui contient une table de correspon-
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dance entre l’ensemble des valeurs possibles pour le LFSRγ et la fréquence associée.

Un exemple d’une mesure est présenté sur la figure 3.5. L’étatdes deux LFSR y est

présenté,LFSR⊕ γ étant incrémenté sur les fronts montants du signalS′(i) et LFSR⊕ δ

sur ceux du signal d’horlogeclk. Rγ
0 etRδ

0 correspondent à la valeur initiale des cellules

de LFSR⊕ γ et LFSR⊕ δ respectivement,Rγ
1 et Rδ

1 à leur valeur après une itération,

etc. . . Dans cet exemple, la période de comptage deδ est fixée à 11 itérations, la mesure

prend donc fin une fois que les cellules de ce registre ont atteint la valeurR11δ . La LUT

de la figure 3.4 est ainsi adressée avec la valeurRγ
3 et la valeur de la fréquence mesurée

résultante fournie par cette LUT estfclk/4.

La résolution fréquentielle de cette architecture dépend des deux paramètresγmaxet

δ max. En particulier, la plus petite fréquence mesurable avec cesystème est telle que

le LFSRγ ne subit qu’un seul et unique décalage pendant toute la duréede la mesure,

c’est-à-dire pendant un cycle complet deδ .

Dans ce cas, la fréquence du signal d’entréeS(t) est égale à

fmin =
1

Tclk ·δ max =
fclk

δ max, (3.13)

Tclk correspondant à la période de l’horloge interne du circuit numérique sur laquelle

le démodulateur est implanté, etfclk sa fréquence. Avec ces notations, la durée d’une

mesure de fréquence est

Tclk ·δ max. (3.14)

De même, la fréquence maximale qui peut-être mesurée par cette architecture est

telle que le LFSRγ passe par l’ensemble des états admissibles pour ce registre, c’est

à dire γmax états distincts, pendant la durée d’une mesureTclk · δ max. Dans ce cas, la
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fréquence mesurée est égale à :

fmax=
γmax

Tclk ·δ max =
γmax

δ max fclk. (3.15)

Dans tous les cas, la fréquence maximale admissible en entrée ne peut excéder celle

de l’horloge interne du circuit numérique cible, puisque l’ensemble de l’architecture

fonctionne en modesynchrone, ni celle définie par le critère de Shannon [SHAN48]

présenté dans la section 1.2.1.

Il est possible d’augmenter l’intervalle de résolution fréquentielle, en particulier en

augmentant la durée de mesure, et donc le paramètreδ max. Mais dans ce cas, la fré-

quence maximale du signal admise en entrée de l’architecture se trouve d’autant plus

réduite queδ max est grand, comme le montre l’équation 3.15.

L’architecture proposée dans le paragraphe suivant correspond à une version paral-

lèle de celle exposée ici. Elle permet d’augmenter la largeur de l’intervalle dans lequel la

fréquence du signal d’entrée peut varier, sans pour autant diminuer la borne supérieure

de cette plage.

3.2.2 Architecture parallèle

La figure 3.6 présente une nouvelle architecture, qui en lieuet place d’un seul LFSR

γ permettant de mesurer la fréquence deS, utilise un banc deN LFSR numérotés de

LFSR⊕ γ0 à LFSR⊕ γN−1 Le LFSR de rangi est piloté par un polynôme de degréni , et

il peut prendre en toutγ i
n états distincts. Comme précédemmentγ i

n est maximal dans le

cas où le polynôme caractéristique est minimal et primitif.Dans ce casγ i
n = 2ni −1.

Le compteurLFSR⊕ δ n’est pas modifié, par contre la table LUT chargée de la

conversion entre les valeurs mesurées par les{Rγi
j }0≤i<N

0≤ j≤γ i
n

et les valeurs de fréquences
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LF SR⊕ δ
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FIG. 3.6: Architecture parallèle du démodulateur de phase.

correspondantes se trouve agrandie. Elle comporte maintenant

t ′LUT = fres·
N−1

∑
i=0

ni bits. (3.16)

LesN registres présentés dans cette architecture sont déclenchés simultanément par

le signal d’entrée modulé et converti selon l’équation 3.12, S′(i). Les LFSRγ j par-

courent pendant un cycle completγmax
0 , γmax

1 , . . .γmax
k−1 éléments deGF(2 j) respective-

ment. En notantR
γ j
i , l’état du registre d’ordrej aprèsi itérations, l’état{R}i du système

composé de l’ensemble des registres après ces mêmesi itérations est représenté par le
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système :

{R}i =







Rγ0
i (mod γmax

0 )

Rγ1
i (mod γmax

1 )

. . .

RγN−1
i (mod γmax

N−1)







. (3.17)

Si les polynômes générateurs des différents LFSR sont choisis de façon à ce que les

{γmax
i }0≤i<N soient premiers entre eux, le système dans son ensemble peutprendre un

nombre maximal d’états distincts égal à :

Γmax=
N−1

∏
i=0

γmax
i . (3.18)

La nouvelle fréquence maximale que cette architecture est capable d’atteindre est

donc

f ′max=
Γmax

Tclk ·δ max. (3.19)

Comme précédemment, pour respecter les limites de Shannon ilest nécessaire que

Γmax/δ max< 1/2.

À condition de disposer de sérialiseurs/désérialiseurs rapides, cette architecture pa-

rallèle peut être transformée pour mesurer des fréquences supérieures à la fréquence

d’horloge du système hôte.

En effet, dans le cas où les échantillons du signal d’entrée sont répartis successive-

ment sur chacun des LFSR comme le présente la figure 3.7, la fréquence «apparente»

que chaque LFSR doit mesurer sera divisée par le nombre de LFSR utilisés. Sif est la

fréquence effective du signalS(t) et fi la fréquence apparente mesurée parLFSR⊕ γi,

on aura :

f =
N−1

∑
i=0

fi . (3.20)
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S′(i)
LF SR⊕ γ0

LF SR⊕ γ0

LF SR⊕ γN−1

n0

n1

nN−1

S′(i + 1)

S′(i + N − 1)
. . .

FIG. 3.7: Utilisation d’un désérialiseur rapide.

Avec ce système, il est envisageable de mesurer des fréquences couvrant la plage

1
δmax

· fclk ≤ f ≤ 1
N
· γmax

δmax
· fclk. (3.21)

3.2.3 Implantation et résultats
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FIG. 3.8: Fréquence d’échantillonnage pour différents types d’architectures de démo-
dulation de fréquence.

Le démodulateur de fréquence a été implanté sur un FPGA de type FLEX10K200E,

et les résultats de la synthèse sont présentés sur les figures3.8, 3.9 et 3.10. Pour fournir
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FIG. 3.9: Nombres de cellules logiques occupées en fonction de la résolution binaire.

des bases de comparaison, d’autres architectures de démodulation de fréquence on éga-

lement été implantée sur le même type de FPGA : une architecture performante utilisant

un générateur numérique de sinusoïdes [LEE06], une architecture utilisant des comp-

teurs «classiques» et nos deux architectures : à un «étage» et parallèle à trois «étages».

Le logiciel présenté dans la section 2.4.2 est utilisé pour générer automatiquement

les descriptions VHDL adéquates et pour calculer le contenudes LUT de décodage.

Il utilise l’algorithme de Berlekamp-Massey pour calculer les plus petits polynômes

caractéristiques permettant d’obtenir les compteurs requis.

La figure 3.8 présente la fréquence système maximale atteinte par les différents sys-

tèmes, lorsqu’on modifie la résolution en bit de la fréquencemesurée. La fréquence

d’horloge maximale atteinte par les deux architectures à base de LFSR reste supérieure

à celle atteinte par les autres architectures dans toute la gamme de précision binaire du

mot de fréquence. La structure simple des étages de mesure à base de LFSR, proche

de celle des éléments logiques composant un FPGA, explique les bonnes performances
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obtenues. À partir d’une précision de 12 bits les mécanismesde propagation de rete-

nues utilisés dans les compteurs classiques commencent à limiter de façon importante

la fréquence d’horloge atteinte. Enfin, l’architecture utilisant un oscillateur contrôlé nu-

mériquement souffre des mêmes contraintes que celles présentées dans le chapitre 2 : le

nombre d’opérations arithmétiques complexes à effectuer et la taille des blocs combina-

toires nécessaires pour implanter ces opérations s’accroissent avec la précision deman-

dée. La fréquence de fonctionnement du FPGA cible est donc amoindrie.

La figure 3.9 montre le nombre de cellules logiques élémentaires consommées par

les différentes architectures, en fonction de la précisiondu mot de fréquence. Les trois

architectures à base de compteurs (classiques ou basés sur des LFSR) occupent un

nombre comparable de cellules logiques. L’architecture à un seul étage est bien sûr

avantagée par sa simplicité. Par contre, l’architecture utilisant un générateur de sinu-

soïdes est très gourmande en ressources comparativement aux trois autres. Là aussi, la

quantité et la taille des opérateurs arithmétiques utilisés expliquent cette différence im-
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portante. Notre architecture parallèle s’avère être plus efficace que l’architecture simple

pour des précisions élevées (plus de 12 bits). Ceci s’explique par le fait qu’elle utilise

trois registres de petite taille en lieu et place d’un seul gros registre pour effectuer ses

mesures et l’implantation de ces trois petits registres consomme moins de ressources.

Enfin, la figure 3.10 la fréquence maximale atteinte en fonction de la quantité de cel-

lules logiques occupées. Celle-ci est utilisée comme indicateur de performances pour les

architectures testées. Les deux architectures à base de LFSR ont une progression pra-

tiquement linéaire et sont particulièrement performanteslorsque le nombre de cellules

occupées est supérieur à 1000. De même, l’architecture parallèle montre son intérêt en

présentant le meilleur rapport fréquence atteinte par rapport aux nombre de cellules oc-

cupées, à partir de 1200 cellules utilisées environ, ce qui est cohérent avec les résultats

de la figure 3.9.

3.3 Architecture pour la démodulation entièrement

numérique de la phase

Sur le modèle de l’architecture de démodulation de signaux M-FSK présentée dans

la section précédente, on se propose de définir une nouvelle architecture de mesure de

la phase d’un signal modulé selon une modulation de type M-PSK5.

Un signal modulé M-PSK répond à l’équation :

S(t) = Asin
(
2π f · t +φq

)
, (3.22)

avecq ·∆t ≤ t < (q+1) ·∆t. Comme précédemment,∆t est la durée d’un symbole M-

PSK etφq la phase associée à ce symbole.

5M-ary Phase Shift Keying- Codage M-aire par Déplacement de Phase
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Le signal d’entrée est tout d’abord converti en une forme purement binaire, qui auto-

rise un traitement simplifié sur un circuit numérique à l’aide d’opérations combinatoires

simples. La nouvelle équation définissant le signalS(t) après échantillonnage, quantifi-

cation et cette dernière transformation est :

m(n) =







1, si 2kπ−φq
2π f ≤ t <

(2k+1)π−φq
2π f

0, dans les autres cas,
(3.23)

Après transformationm(n) conserve la même fréquence et les mêmes phases que le

signal original avec la précision permise par la fréquence d’échantillonnage utilisée.

3.3.1 Architecture du démodulateur

Le démodulateur de phase utilise les mêmes principes de baseque le démodulateur

de fréquence présenté plus haut. Il utilise des registres LFSR fonctionnant en mode

compteur ou décompteur pour mesurer larégularitédu signalm(n) qu’il est chargé de

traiter. En d’autres termes un changement de phase sur un signal binaire carré se traduira

par une rupture de la régularité des périodes pendant lesquelles le signal est à l’état haut

et celles pendant lesquelles il est à l’état bas. Dans le cas d’un signal ne subissant aucun

déphasage la durée de ces périodes doit être identique, ou pratiquement identique du fait

des artefacts pouvant être introduits par l’opération d’échantillonnage.

Cette différence est présentée sur la figure 3.11. Sur le chronogramme 3.11a,T+ =

T− le signal conserve la même phase sur toute la durée du graphe.Par contre, sur la

figure 3.11b,T ′
+ > T− ce qui dénote un déphasage∆φ . Celui-ci peut-être évalué de la

façon suivante

∆φ = 2π f · (T ′
+−T−) (3.24)

L’architecture proposée pour notre démodulateur de phase est présentée sur la fi-
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T+ T−

(a) Signal non déphasé

T+ T− T ′
+

(b) Signal avec un déphasage

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

gure 3.12. Ce démodulateur est composé principalement de quatre registres LFSR, notés

LFSR⊕ 1, LFSR⊕ 2, LFSR⊖ 1 etLFSR⊖ 1.

LesLFSR⊕ 1 etLFSR⊕ 2 fonctionnent tous les deux en mode compteur, et partagent

le même polynôme générateur. Par conséquent, leur cycle de comptage est identique. La

valeur initiale du contenu des cellules de ces deux LFSR est notéeR0, et la valeur après



96 CHAPITRE 3. ARCHITECTURES POUR LA DÉMODULATION NUMÉRIQUE

i itérationsRi.

LesLFSR⊖ 1 etLFSR⊖ 2 fonctionnent en mode décompteur. Comme dans le cas des

deux LFSR compteurs, ils sont identiques, et partagent le même polynôme générateur.

De plus, ils sontappariésaux deux LFSR⊕ 1 et ⊕ 2, ce qui signifie qu’à chaque

itération, leur contenu sera modifié d’un facteurR−1 : si à l’itération i, le contenu de

l’un de ces registres estRk, il seraRk−1 après l’itération suivante.

– Le LFSR⊕ 1 fonctionne en tant que compteur synchrone. Il n’est incrémenté que

dans le cas oùm(n) est à l’état logique 1. Dans ce cas, à chaque périodeTclk de

l’horloge interne du circuit numérique sur lequel cette architecture est implantée,

LFSR⊕ 1 subit une itération. Sim(n) reste à l’état logique 1 pendantk périodes

d’horloge, le contenu de ce registre sera :

{LFSR⊕ 1} = Rk. (3.25)

Le contenu de ce registre est remis à sa valeur initialeR0 après détection d’un

front descendant dem(n). Ce LFSR permet donc de mesurer la durée pendant

laquellem(n) reste à l’état haut.

– Le LFSR⊕ 2 a un comportement exactement similaire à celui deLFSR⊕ 1. Sim-

plement, il est incrémenté lorsquem(n) est à un état logique bas, et est remis à

son état initialR0 lors de la détection d’un front montant dem(n). À la différence

du premier compteur, celui-ci permet de mesurer la durée d’un état logique bas

de m(n), et l’état de ses cellules pour un signalm(n) ayant durék ·Tclk est noté

{LFSR⊕ 1} = Rk.

– Le LFSR⊖ 1 est sensible aux états logiques bas dem(n), tout commeLFSR⊕ 2.

Mais il s’agit d’un décompteur, qui estinitialisé avec le contenu du registreLFSR⊕ 1

au moment où le signalm(n) passe de l’état haut à l’état bas. Par exemple, si
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LFSR⊕ 1 contenait la valeurRk juste avant le front descendant dénotant pour

m(n) le passage de l’état haut à l’état bas et donc le début du décomptage par

LFSR⊕ 2, ce dernier sera initialisé àRk et prendra successivement les valeursRk,

Rk−1, . . . .

– Le LFSR⊖ 2 est un décompteur dont le comportement est proche de celui de

LFSR⊖ 1. Par contre il réagit aux états logiques hauts dem(n) en lieu et place

des états logiques bas et la valeur initiale de ses cellules correspond à celle des

cellules deLFSR⊕ 2 juste avant un front montant dem(n).

3.3.2 Mesure du déphasage

Un déphasage est détecté si, avec l’une des deux paires de compteurs/décompteurs,

une irrégularité dans la durée des périodes à l’état haut ou àl’état bas du signalm(n) est

constatée.

Pour le premier couple de compteurs/décompteurs, une période dem(n) commence

par un front montant indiquant le passage de ce signal à l’état haut. Cette période se

termine au front montant suivant. Si aucun déphasage n’intervient pendant un cycle de

comptage sur une période dem(n) dont la durée est 2∗k cycles :

– LFSR⊕ 1 compte deR1 àRk pendant la demi-période oùm(n) est à l’état haut ;

– LFSR⊖ 1 décompte deRk àR1 pendant la demi-période oùm(n) est à l’état bas.

Il y a déphasage si le contenu deLFSR⊖ 1 est différent deR1 au moment du front

montant dem(n) marquant le début d’une nouvelle période.

Le comportement de la seconde paire de compteur est symétrique de celui décrit ci-

dessus : pour cette paire, une période dem(n) est délimitée par deux fronts descendants

au lieu de deux fronts montants. Là aussi, si le contenu deLFSR⊖ 2 n’est pas égal àR1

à la fin d’une période, un déphasage a été détecté.
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LF SR⊕ 1

LF SR⊖ 1

LF SR⊕ 2

LF SR⊖ 2

m(n)

R1 R2 R3 R1 R2 R1 R2R3

R3 R2 R1

R0 R0 R0 R0 R0 R0 R0 R0

R0 R0 R0 R3 R2R0 R0 R0 R0 R0R3 R2 R1

R3 R2 R1 R0 R0 R0 R1 R2 R1 R2 R3 R0 R0R0 R0R0

R1 R0 R0 R0 R3 R2 R1 R0 R0 R2 R0 R0 R0R1 R2R3

Déphasage : R2 6= R1 Doublon ignoré

FIG. 3.13: Détection d’un déphasage - premier chronogramme

Les figures 3.13 à 3.15 présentent les trois cas de détection d’un déphasage.

Un exemple d’irrégularité ne pouvant être détectée que par la paire de compteurs

(LFSR⊕1,LFSR⊖1) est présenté sur la figure 3.13. Au moment du second front mon-

tant dem(n) le contenu deLFSR⊖ 1 estR2, ce qui indique un déphasage. Le même

déphasage est détecté par la paire de compteurs 1 au moment dufront montant suivant :

il sera ignoré par la logique de décodage de l’architecture présentée sur la figure 3.12.

Le déphasage présenté sur la figure 3.14 ne peut être détecté que par la seconde

paire de compteurs, puisque la première ne perçoit pas d’irrégularité dans la succession

d’états hauts et bas dem(n). À l’instant du second front descendant dem(n) le contenu

des cellules deLFSR⊖ 2 estR2 au lieu deR1. Un déphasage est donc détecté à ce

moment. Comme dans le cas précédent, la seconde détection du même déphasage est

ignorée par la logique de décodage.

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

paire de compteurs/décompteurs, puis par la première. Là encore, la seconde détection

n’est pas prise en compte par le décodeur.

Lorsqu’un déphasage est détecté le contenu des cellules deLFSR⊖ 1 et LFSR⊖ 2

constituant les «restes» du décomptage permettent de calculer le déphasage dem(n), à

l’aide de l’équation 3.24. Ce déphasage dépend encore de la fréquence du signalm(n),

mais celle-ci peut-être évaluée à l’aide de l’architecturede démodulation de fréquence

présentée dans la section précédente utilisée conjointement avec les valeurs de «restes»

pour évaluer le déphasage dem(n). Cette conversion finale est effectuée par une LUT

contenant la table de conversion entre les couples de valeurs (Ri, f ) et la phaseφ .
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R0LF SR⊕ 1

LF SR⊖ 1

LF SR⊕ 2

LF SR⊖ 2

m(n)

R1 R2 R3 R0 R0 R0 R1 R2 R0 R0 R0 R1 R2 R3 R0

R0 R0 R0 R0 R0 R0 R0 R0 R0 R0R3 R2 R1 R2 R1 R3

R0 R0 R0 R0 R0 R0

R0 R0 R0R3 R2 R1 R0 R0 R0

R0 R0

R3 R2 R1R3 R2R0 R0

R1 R2 R3 R1 R2 R3 R1R3

Déphasage : R2 6= R1 Doublon ignoré

FIG. 3.15: Détection d’un déphasage - troisième chronogramme
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3.3.3 Implantation et résultats

Les résultats de l’implantation de l’architecture de démodulation de phase sur un

FPGA FLEX10K200E sont présentés dans cette section. Ils sont comparés avec les per-

formances d’autres architectures numériques de démodulation présentes dans la littéra-

ture en particulier celles de [SAMU90, HENT93, PRIY03], qui utilisent un oscillateur

contrôlé numériquement pour supprimer la fréquence porteuse du signal modulé, et celle

présentée dans [XUE05] qui utilise un système de sur-échantillonnage.
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FIG. 3.16: Fréquence de fonctionnement maximale pour différents types d’architectures
de démodulation de phase.

La figure 3.16 présente la fréquence maximale de fonctionnement du circuit, en

fonction de la précision souhaitée pour la mesure de la phase. Notre architecture à base

de LFSR permet d’obtenir une fréquence supérieure aux deux autres architectures tes-

tées au delà d’une précision de 8 bits. L’écart entre les architectures s’agrandit au fur et

à mesure que la précision requise augmente. L’architectureà base d’oscillateur numé-

rique présente de bonnes performance pour les précisions inférieures à 12 bits, mais sa

fréquence de fonctionnement chute rapidement pour les précisions de plus de 16 bits.
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La figure 3.17 compare le nombre de cellules logiques occupées par les trois archi-

tectures. L’architecture à base de LFSR voit sa consommation progresser linéairement

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

cupées est pratiquement identique à celle de l’architecture utilisant un oscillateur local,

pour les précisions inférieure à 12 bits. Par contre, au delàde 16 bits, seule l’architecture

à base de LFSR présente encore une consommation raisonnable, qui permet d’envisager

une parallélisation éventuelle en multipliant les étages de calcul.

Enfin, la figure 3.18 présente l’efficacité des différentes architectures, en termes de

fréquence en fonction de la surface. L’architecture à base de LFSR reste la plus efficace :

elle permet d’assurer une fréquence d’horloge supérieure à100 MHz, avec moins de

2000 cellules logiques consommées, pour une phase pouvant aller jusqu’à 16 bits de

précision.
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux nouvelles architectures de démodulation

numérique de signaux modulés en fréquence ou en phase. Ellesutilisent toutes deux des

compteurs efficaces, basés sur des registres LFSR, dont la dimension et le polynôme

caractéristique permettent de contrôler la durée du comptage.

Un démodulateur de fréquence utilisant des LFSR a été décrit, et implanté sur

FPGA. Il présente la particularité d’effectuer une mesure directe de la fréquence, plutôt

que d’utiliser une boucle de synchronisation. Ses performances permettent d’envisager

son utilisation sous forme parallèle dans une architecturehaut-débit.

Une méthode pour créer un décompteur apparié à un compteur donné a été propo-

sée et mise en application pour réaliser une architecture pour la démodulation de phase,

utilisant quatre LFSR compteurs/décompteurs. Cette architecture, tout comme son ho-

mologue pour la démodulation de fréquence, atteint des performances meilleures que

les architectures existantes et occupe un nombre restreintde cellules logiques.

Les LFSR sont des systèmes particulièrement bien adaptés à la structure interne

des cellules logiques élémentaires de processeurs FPGA. Leur utilisation dans ces deux

architectures de démodulation a permis d’obtenir de bonnesperformances sur ce type de

circuit, ce qui démontre l’intérêt d’une méthodologie de conception prenant en compte

très en amont la technologie cible.





Conclusion générale

L ESsystèmes numériques présentent de nombreux avantages dansle domaine de la

transmission de l’information. Plus particulièrement, les circuits reconfigurables

de type FPGA6 sont séduisants, par leur faible coût, leurs possibilités d’évolution im-

portantes et leur intérêt économique pour les productions en petite série. Ils permettent

de plus de passer directement de l’étape de prototypage à l’étape de produit fini. Mais

le domaine des transmissions est dominé par les architectures analogiques, en particu-

lier en ce qui concerne les couches les plus basses des protocoles, qui sont chargées de

produire le signal à transmettre sur le médium. Car ces couches, dont les plus crtiques

sont celles chargées de la modulation ou de la démodulation,nécessitent des circuits

capables de produire des signaux dont la fréquence peut atteindre plusieurs giga hertz.

Les fréquences de fonctionnement des circuits numériques synchrones restant encore

très inférieures à celles des systèmes analogiques dédiés.Pour combler en partie cette

différence, il est nécessaire de concevoir de nouveaux algorithmes permettant le trai-

tement en parallèle des signaux numériques. Une simple transposition en numérique

des algorithmes utilisés dans le domaine analogique ne suffit pas à atteindre les per-

formances requises par les protocoles haut-débit, car cette transposition introduit des

chemins critiques difficiles à réduire, et des fonctionnalités dont la parallélisation est

ardue.

6Field-Programmable Gate Array
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La nouvelle méthodologie de conception que j’ai décrite dans ce mémoire s’efforce

de s’affranchir des difficultés posées par le passage du domaine analogique au domaine

numérique. Elle propose de nouvelles architectures traduisant directement les fonction-

nalités nécessaires à la modulation et la démodulation de signaux en algorithmes adaptés

aux circuits numériques, et aux FPGA en particulier.

Notre modulateur QAM7, utilisant en son cœur un algorithme de type CORDIC8

modifié et parallélisé, a été décrit en VHDL et implanté sur uncircuit FPGA en utilisant

cette nouvelle méthodologie de conception. Ses performances sont jusqu’à huit fois su-

périeures à celles des architectures analogiques directement transposées en numérique.

Notre démodulateur de phase qui utilise plusieurs bancs de registres de type LFSR9,

atteint des performances du même ordre de grandeur.

Ces deux systèmes ont été conçus de façon à tirer au mieux partide la structure

interne spécifique des circuits FPGA de type FLEX10K200E surlesquels ils sont im-

plantés. En conséquence, le circuit peut fonctionner à une fréquence d’horloge qui s’ap-

proche de la fréquence maximale de 250 MHz donnée par le constructeur. De plus,

les algorithmes sont fortement parallèles, et permettent donc d’atteindre une cadence

de traitement des données binaires pouvant atteindre quatre fois la fréquence d’horloge

effective.

Des travaux restent à effectuer sur ces architectures, en particulier pour étudier et

prendre en compte différents points qui n’ont pas encore étés abordés dans ce ma-

nuscrit. Des paramètres comme la consommation n’ont pas étéanalysés mais restent

7Quadrature Amplitude Modulation
8COordinate Rotation DIgital Computer
9Linear Feedback Shift Register
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primordiaux pour pouvoir intégrer ces algorithmes sur des systèmes embarqués. En-

fin, nous nous sommes focalisés plus sur le type de modulationet sur les algorithmes

numériques capables de résoudre les problèmes d’implantation d’un modulateur sur

FPGA que sur les protocoles réseaux existants. Une prochaine étape de cette étude doit

prendre en compte plus précisément les spécifications des protocoles courants, comme

par exemple la distorsion en phase ou en amplitude autoriséepour le signal produit. Il

est déjà possible d’agir sur ces paramètres, en changeant laprofondeur des pipelines

utilisés dans l’architecture CORDIC du modulateur, ou sur la longueur des registres

utilisés dans le démodulateur.

Le projet peut-être avantageusement étendu pour permettrela gestion en ligne, sans

nécessiter de reprogrammation, de protocoles utilisant plusieurs types de modulation

pour s’adapter par exemple à la qualité de la ligne de transmission. Dans l’état actuel de

notre architecture, il n’est pas possible, sans réécrire lecode VHDL associé au modula-

teur ou au démodulateur, de traiter simultanément ces typesde signaux différents, bien

que le logiciel de génération automatique de code simplifie grandement cette étape. À

plus forte raison, les différents blocs fonctionnels décrits ici peuvent être intégrés dans

une bibliothèque de fonctions élémentaires pour le traitement bas-niveau du signal dans

le domaine des transmissions numériques. Cette intégrationdoit permettre à terme d’in-

clure les architectures pour la modulation et la démodulation dans un processeur réseau

complet.

En conclusion, nous avons démontré dans ce mémoire la faisabilité de l’implanta-

tion numérique d’algorithmes de traitement du signal utilisés pour les transmissions à

haut débit, en nous focalisant plus particulièrement sur les étapes de modulation et de
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démodulation. Nous avons développé une méthodologie de conception différente, qui

permet de transcrire les fonctions composant ces étapes en algorithmes optimisés pour

une implantation sur un circuit numérique de type FPGA, plutôt que de reproduire les

algorithmes existants dans le monde analogique. Nous avonsproposé des pistes d’amé-

lioration pour permettre d’étendre cette méthodologie à des protocoles plus complexes,

et d’intégrer les blocs fonctionnels conçus ici dans le cadre plus global d’un processeur

réseau.
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Résumé

Ce mémoire porte sur l’adaptation au domaine tout numérique des techniques demodulation

et de démodulation utilisées pour les transmissions de données dans les protocoles de commu-

nications modernes. Le passage au «tout numérique» provoque de nombreux changements, à la

fois dans la méthodologie de conception, et dans les méthodes d’adaptation des algorithmes à

l’architecture. En effet, la conversion des techniques analogiques en numérique s’avère générer

de nombreuses contraintes qui brident les performances du système résultant. Aussi, ce travail

définit de nouveaux algorithmes, qui s’affranchissent des structures complexes présentant des

chemins critiques difficiles à réduire, telles les boucles de rétroaction très souvent utilisées dans

les architectures analogiques et qui ne sont pas toujours adaptées auxcomposants numériques.

L’architecture détaillée d’un modulateur de phase et d’amplitude, et celle d’un démodulateur

associé sont présentées et implantées sur un circuit FPGA. Leurs performances peuvent être su-

périeures d’un facteur 8 à celles obtenues par simple transposition des architectures analogiques

existantes sur un circuit numérique. Elles présentent en outre, de bonnes capacités d’évolution.

En effet, la structure parallèle de ces architectures permet d’atteindre undébit de données élevé,

et leur conception modulaire permet de les réutiliser par blocs dans le cadred’un processeur

réseau complet.

Mots-clés : Architectures numériques haut débit, modulation et démodulation totale-

ment numériques, CORDIC, modélisation RTL, applications télécom.

Abstract

The aim of this thesis is to adapt the modulation and demodulation techniques usedin mod-

ern data transmission protocols so that they could be used in a purely digital environment. The

main issues are important modifications that must be incorporated to the design methodology and

the methods of implementing algorithms in hardware. This is because the analogueto digital

conversion usually imposes several constraints that worsen performance of the resulting system.

In this work are proposed new algorithms that allow to avoid using feedbackloops that usually

appear in purely analogue architectures, and which are not suitable fordigital implementations.

The detailed architectures for a phase and amplitude modulator and for the corresponding de-

modulator are presented and implemented on FPGA. These new digital circuits significantly

outperform their existing digital counterparts which could be obtained by simpleanalogue to

digital conversion. They also show good scalability. In particular, the parallel structure of these

architectures enables to achieve high-throughput, whereas their modular design allows to reuse

some blocks directly in a complete network processor.

Keywords: High-throughput digital architectures, all-digital modu lation and demodu-

lation, CORDIC, RTL modelisation, telecommunication applications.




