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RESUME

I’essor des télécommunications et des applications s’y rattachant est un des faits
marquant de cette fin de siécle, et notamment dans les domaines des réseaux et des modems
numériques a haut débit. Nous nous sommes particuliérement intéressés aux étages
radiofréquences de ces modems, et surtout a ceux préconisés par la recommandation DAVIC
(Digital Audio-VIsual Council). Cette recommandation détermine le protocole de
transmission, ainsi que les différentes couches physiques nécessaires a une application
multimédia sur réseau coaxial. Le but de notre travail a ét¢ de trouver une solution
architecturale permettant de réaliser un etage radiofréquence totalement numérisé et
compatible DAVIC. L’étude des étages radiofréquences analogiques (structure, réalisation,
etc.) et leur simulation ont permis de déterminer les principales caractéristiques de chacun des
blocs fonctionnels les constituants (filtres, mélangeurs, etc.). A partir de ces caractéristiques,
’étude des différentes techniques numériques permettant de réaliser ces mémes fonctions
essentielles 3 un étage radiofréquence nous a permis de choisir une architecture totalement
numérisée. Celle-ci a été décrite en langage VHDL synthétisable, et simulée sous le logiciel
Altéra MaxPluslL. Les résultats ont permis de démontrer la faisabilité de notre systéme, avec
cependant la nécessité d’opter pour une architecture pipe-line parallélisée afin de pouvoir
I’implanter au maximum en technologie CMOS. Toutefois ’emploi d’une technologie plus
rapide (ECL, AsGa, ou autre) s’avére nécessaire vue les fréquences d’échantillonnages
demandées par I’application (1,072 GHz pour un signal de 87 MHz émis sur au moins 12
points par période). Une simulation complémentaire sur le logiciel Ptolemy a permis de
démontrer que notre systéme permet une meilleure qualité de transmission que les étages
radiofréquences analogiques usuels.

Mots _clés: Modulation numérique, Démodulation numérique, Mélangeur de fréquence,
VHDL, Etages radiofréquences analogiques et numériques, Architecture pipe-line parallélisée,
DAVIC, Simulation fonctionnelle.

ABSTRACT

Recent progress in telecommunication applications is the most important fact of this
end of century, particularly in networks and high bit rate digital modem domains. We focus
on radiofrequency stages used for these modems, and especially on those specified by the
DAVIC (Digital Audio-Visual Council) recommandation. This one fixes the transmission
protocol and the different layers needed to performed an interactive multimedia application on
coaxial cable network. Our goal was to find an architectural solution to realize a DAVIC
compliant fully digital radiofrequency stage. The study of analog radiofrequency stages
(structure, realization, etc.) and their simulation allowed to define its functionnal
characteristics (mixer, filter, etc.). We use these ones to finally choose an architectural
solution using digital architecture techniques. This architecture was described in VHDL, and
simulated with MaxPluslI software from Altera. The results demonstrated the feasability of
our parallelized pipe-line architecture, using a CMOS technology of implementation in its
major part. However, a faster technology (ECL or AsGa) is needed to performed the necessary
frequencies of the application (1.072 GHz to describe a signal at 87 MHz with 12 points by
period). A complementary simulation on Ptolemy demonstrated a better transmission quality
with our system than the usual analog radiofrequency stages.

Key-words: Digital modulation, Digital demodulation, Mixer, VHDL, Analog and digital
radiofrequency stages, Parallelised pipe-line architecture, DAVIC, Functional simulation.
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INTRODUCTION GENERALE

L’essor des télécommunications et des applications multimédia est un des faits
technologiques les plus marquant de cette fin de siécle. Les moyens matériels et logiciels de
développement et de mise en place de ces systémes ont vu leurs performances augmenter
conjointement avec la baisse des cofits de réalisation. L’explosion des applications dites
« grand-public » en est la plus grande preuve. Les services offerts dans le domaine des
télécommunications ont également vu leurs prix chuter depuis leur apparition, comme par
exemple dans le domaine de la téléphonie mobile GSM (Global Systéme Mobile) et DECT
(Digital Encode Cordless Telephone), ou encore dans le domaine des exploitations des
réseaux locaux (LAN ou Local Area Network) et globaux (MAN ou Macro Area Network), et
surtout dans le domaine du multimédia avec 1’essor d’Internet et de la micro-informatique.
Chaque jour, de nouvelles applications de plus en plus complexes apparaissent. Elles offrent
des performances toujours plus grandes, et notamment des débits de transmission qui
s’accroissent sans cesse. La micro-électronique et I’intégration numérique font partie des
éléments principaux de ces développements technologiques. La réponse actuelle a cette course
aux performances est 1’intégration toujours plus poussée des fonctions requises au sein des
circuits intégrés par la réduction de la taille de gravure de ceux-ci. Ceci permettrait d’ici
quelques années, d’atteindre des fréquences de fonctionnement de plus en plus proches du
gigahertz, d’intégrer encore plus de fonctions au sein d’une puce, et d’assurer encore plus de
performances dans les réalisations futures. Ces progrés technologiques ont parall€lement
permis P’essor des techniques de numérisation des fonctions et de traitement du signal,
notamment dans les applications en télécommunication de type multimédia. C’est essor s’est
essentiellement traduit par I’apparition des modems numériques a haut débit, ayant des
performances toujours plus grandes pour chaque nouvelle application.

Les modems, sans qui deux terminaux ne pourraient pas communiquer surtout a
longue distance, sont les noyaux de toutes les applications télécom. Ils doivent ainsi assurer
un certain nombre de performances pour respecter les normes correspondant a chaque
application. Par exemple, la norme MCNS (Multimedia Cable Network System) pour les
Etats-Unis, et notamment la recommandation DAVIC (Digital Audio-VIsual Council) pour
I’Europe, ont été mises au point pour homogénéiser les différents types de réseaux existant
(LAN, MAN, etc.) dans le domaine des hauts débits. Elles sont ainsi appuyées par un

consortium international regroupant de grands groupes travaillant dans les domaines de
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I¢lectronique, de I’informatique et des télécommunications. Plus particuliérement, la
recommandation DAVIC permet la transmission de données (images, son et tous types de
données a haut débit) sur plusieurs types de support de transmission (fibre optique, cble
coaxial, faisceaux hertziens). La mise au point des modems pour ce type d’application
nécessite la réalisation de nouveaux composants assurant de nouvelles fonctionnalités. Des
outils de CAO (Conception Assistée par Ordinateur) trés performants sont ainsi de plus en
plus utilisés, car ils permettent de réduire le temps de conception ainsi que les coiits de
réalisation par les possibilités de simulation qui sont offertes. Des langages de description
fonctionnelle, tel que Verilog, ou VHDL (Very High Description Langage), permettent de
décrire Iarchitecture des circuits intégrés a réaliser par un langage de programmation, de les
simuler efficacement tout restant proche de la réalité, et d’en faire une synthése sur layout plus
ou moins directe. Grace a ces progrés logiciels, de nombreuses réalisations de modems
employés dans des applications multimédia>aussi variées que complexes sont apparues. Les
techniques de numérisation ont favorisé le passage de l’analogique au numérique, et
permettent ainsi la diversification des « services» offerts par les diverses applications
existantes. Les fonctions intemnes des modems suivent ainsi la tendance actuelle de
numérisation des fonctions qui jusqu’ici n’était exclusivement réalisées qu’en analogique.
Malgré cela, certaines de ces fonctions restent analogiques, comme les étages radiofréquences

dans les réalisations actuelles de modems numériques.

Le but du travail développé ici est de trouver une solution architecturale adaptée a la
réalisation d’un étage radiofréquence numérisé de modem employé dans une application
interactive multimédia. Cette étude a été motivée dans un premier temps par le projet
Européen EURICO qui consiste en un consortium de sociétés européennes réunies autours de
différents projets novateurs, et dont le but est la mise en place d’une application multimédia
interactive sur réseau cablé. Ceci a permis un partenariat entre une société du Technopdle
messin, impliquée dans le projet EURICO, et notre équipe. D’autre part, notre autre
motivation a été de pousser plus loin I’intégration de I’architecture générale d’un modem.
L’étage étudié devra ainsi répondre a la recommandation DAVIC pour le mode de
transmission 2 moyen débit (1.544 Mbits/s) qui utilise une modulation par sauts différentiels
de phase a 4 états (DQPSK-4) sur deux voies de transmission. De plus, I’architecture choisie

devra étre en grande partie implantable en technologie CMOS de préférence.
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Apres une étude de I’architecture standard d’une chaine de transmission de données
numériques, nous nous intéresserons particuliérement aux fonctions que doit assurer 1’étage
radiofréquence analogique. Ces fonctions assurent la modulation, la démodulation, le décalage
fréquentiel et le filtrage. Nous verrons ainsi quelles sont les méthodes couramment employées
pour les réaliser. Un état de 1’art des différentes techniques employées sera effectué, afin de
définir les principes de fonctionnement les plus aisés & numériser. Nous nous intéresserons
ensuite aux spécifications de la recommandation DAVIC. Une simulation fonctionnelle
réalisée sur le logiciel COMSIS permettra de déterminer les performances des différentes
réalisations envisageables, et de déterminer les modes de fonctionnement les plus aisés a
numeériser.

Dans le deuxiéme chapitre, nous utiliserons les différents modes de fonctionnement
analogiques pour déterminer quelles sont les fonctions numériques potentiellement utilisables.
Dans chaque cas, un bref état de I’art des différentes techniques numériques couramment
employées sera effectué pour permettre d’affiner les choix de conception pour les différents
blocs fonctionnels envisagés.

Dans le troisiéme chapitre, les contraintes de fréquence et les contraintes
technologiques seront définies a partir du cahier des charges donné par la recommandation
DAVIC. Ceci permettra d’effectuer un choix sur I’architecture a employer pour les différents
blocs fonctionnels. L’architecture globale de 1’étage radiofréquence numérisé sera ainsi
définie. Chaque bloc fonctionnel verra la vitesse du flot de données le traversant augmentée
par ’emploi d’une architecture pipe-line, et/ou parallélisée, et/ou récursive. L’architecture
globale sera ainsi définie, et décrite en langage VHDL. Le but de cette description est de
pouvoir effectuer la simulation sous Altera de chacune des fonctions de 1’étage afin d’en
valider le fonctionnement global. Pour ce faire, nous devons impérativement décrire notre
systéme par du code VHDL synthétisable, c’est a dire que le logiciel Altera puisse en faire
une implantation sur un des circuits qu’il propose. Nous pourrons ainsi déterminer les
performances potentielles d’une telle réalisation selon la technologie employée.

Dans le quatriéme et dernier chapitre, nous utiliserons les données obtenues & partir
des simulations réalisées sous Altéra afin de réaliser une simulation fonctionnelle complete de
’étage radiofréquence sous le logiciel Ptolemy. Ce logiciel permettra de déterminer les
performances d’une réalisation totalement numérique, et de les comparer a ceux d’une

réalisation analogique. Une comparaison qualitative permettra de déterminer les avantages, et

27




INTRODUCTION GENERALE

inconvénients, d’une telle structure par rapport a celles rencontrées en analogique (cofit de
réalisation, limitations en fréquence, problémes de technologie, etc.). Les performances d’une

réalisation en ASIC seront évaluées par rapport aux problémes technologiques d’implantation.
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Chapitre 1: LES ETAGES RADIOFREQUENCES DANS LES MODEMS NUMERIQUES

1.1. INTRODUCTION.

Dans ce chapitre, nous allons étudier I’architecture de base d’une chaine de
transmission de données numériques. Cette étude a été motivée par le projet Européen
EURICO auquel nous avons participé pour la conception d’un étage radiofréquence
analogique. Nous étudierons particuliérement ce type d’étages ainsi que les fonctionnalités a
assurer en vue d’une numérisation de ceux-ci. Nous verrons qu’un étage radiofréquence est
essentiellement composé de blocs fonctionnels assurant la modulation, le mélange de
fréquence, la démodulation, et le filtrage. Nous ferons ensuite un état de I’art pour chacune
des fonctions rencontrées, afin d’en extraire les différents principes de fonctionnement. Nous
constaterons que les étages de filtrage dépendent en grande partie de I’application, et de
P’architecture employée. Nous étudierons particuli¢rement I’architecture employee par la
recommandation DAVIC [1]. Nous utiliserons celle-ci pour déterminer par simulation quels

sont les meilleurs compromis de réalisation entre le filtrage et le reste de I’architecture.

1.2. CHAINE DE TRANSMISSION DE DONNEES NUMERIQUES.

Dans une application interactive de type modem, une chaine de transmission
numérique est généralement composée d’émetteurs et de recepteurs qui échangent des
données sur un support de transmission (voir figure 1.1). Ce dernier posséde des
caractéristiques (atténuation, impédance caractéristique, bande passante, etc.) qui ont une

grande influence sur la qualité de la transmission [2].

Support de transmission

Terminal |[«e »| Modem 4——»{_—__—__|<——> Modem | »|Terminal

Fig. 1.1: Schéma de principe d'une liaison numérique; cas d’une transmission point a point.
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Des lors des choix seront a faire, d’une part sur le type de signal qui va transiter sur le
~ support de transmission, et d’autre part sur les bandes de fréquence d’émission et de
réception. Les données numériques, dites en bande de base, ne peuvent étre transmises
directement sur une longue distance. Elles sont alors utilisées pour transmettre un signal
sinusoidal modulé, dit en bande transposée, et de fréquence porteuse fixée. Cependant, dans le
cas d’une transmission bidirectionnelle, émission et réception s’effectuent le plus souvent
dans deux bandes de fréquence différentes, d’olt la nécessité d’employer le mélange de
fréquence et le filtrage pour séparer les deux bandes de transmission. Ces fonctions sont

réalisées par les étages radiofréquences des modems.

1.3. LES ETAGES RADIOFREQUENCES ANALOGIQUES.

1.3.1. Introduction.

Dans cette partie, nous allons voir quelles sont les fonctions générales d’un étage
radiofréquence. Nous verrons ainsi la principale méthode analogique de modulation et de
démodulation employée dans une application de modem numérique. Ensuite, un état de I’art
rapide concernant les mélangeurs de fréquence les plus courants sera présenté. Nous en
déduirons les différentes méthodes employées pour réaliser le mélange fréquentiel. De la
méme maniére, nous rappellerons quels sont les filtres les plus couramment employés en

analogique.

1.3.2. Modulation et démodulation numérique.

Il existe différentes techniques de modulation et de démodulation en analogique
(modulation de fréquence, de phase, d’amplitude, etc.). Dans une réalisation type modem
numeérique, on peut employer différents types de modulation (modulation par sauts de phase,
par sauts d’amplitude, etc.) qui emploient toutes un groupe de n bits issus de la trame de
données pour coder la porteuse sinusoidale d’émission. Comme le montre I’équation 1.1, on

peut définir le rapport de modulation R (qui représente la largeur du signal modulé, et qui est
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donné en bauds) a partir du débit numérique D (nombre de symboles binaires émis par
seconde donné en bits/s) et du nombre n de bits servant au codage. Le nombre d’états possible
pour le signal sinusoidal modulé par la séquence de donnée 3 émettre sera alors de 2".
(Eq1.1) R= D
n
Avec Papparition de nouvelles techniques de codage, on utilise de plus en plus une
modulation en phase et quadrature, appelée aussi modulation 1&Q. Cette technique consiste a
décomposer les signaux transmis en une partie réelle et une partie imaginaire. On emploie
alors deux porteuses sinusoidales en quadrature, c’est dire déphasées de m/2, qui sont
modulées respectivement par les symboles I et Q (voir figure 1.2). Ces symboles
correspondent au signal de phase (I) et au signal de quadrature (Q). En additionnant ces deux
signaux, on peut ainsi représenter le signal modulé par un diagramme de Fresnel a porteuse
supprimée, appelé aussi constellation du signal. Chaque point de coordonnées (I, Q)
correspond dans notre cas 4 un groupe de données émises sur le support de transmission. A la

démodulation, on effectue 1’opération inverse pour retrouver les symboles I et Q

précédemment employés, et restituer la trame des données émises.

cos(27F 1) cos(27Ft)
1(t) Ahé—‘ ) X v T \}—— L®
2 s sy — ,
Qe(() 4@—‘ X Q ——\——D Qr(t)

sin(27F}t) sin(27Ft)

Fig. 1.2: Modulateur et démodulateur 1&Q.

Pour la modulation, I’équation 1.2 nous donne s(t):

(Eq 1.2) s,(£) = 1,(¢) cos(27Ft) + O, (1) sin(27F;z)

32




Chapitre 1: LES ETAGES RADIOFREQUENCES DANS LES MODEMS NUMERIQUES

Pour la démodulation du signal, ’équation 1.3 nous donne les valeurs de I’ et Q*. On

considére que les oscillateurs de réception sont déphasés de 0 I’un par rapport 4 I’autre.

I =s,(t)cos(2nF;t + 6)
(Eq 1.3)
Q =s,()sin(27Ft + 6)
Si on considere une transmission idéale, c’est a dire sans atténuation, sans ajout de

bruit, sans distorsion, etc., on peut remplacer directement s.(t) par I’expression de s.(t), on

obtient I’équation 1.4.

- I= [Ie(t) cos(27Ft) + O, (1) sin(27rF,.t)] cos(27F;t + 6)
Eald Q = 1.(9) cos(2F ;1) + Q, (¢) sin(2F¢)|sin(2F;t + 6)

=
Ea LS I' = 1,(t) cos(2nFt) cos(2aFt + 6) + O, (f) sin(27F;t) cos(27Ft + 6)
(Fa 1) Q = I,(2) cos(2nF;t)sin(2zFt + 6) + O, (¢) sin(27F¢)sin(22F;t + 6)

L=

— Ie (t) Qe (t) . ein
Eq16) I'= " [cos(4rrF;t +6)+ cos(0)] = [s1n(47rE.t +6) (.9)]
Q= IET(t)[sin(4ﬂF,.t +0)+ sin(0)] + —Qiz(ﬂ[cos@nf;t +6)- cos(t9)]

Donc apres filtrage passe bas de I’(t) et Q’(t), on trouve les valeurs de I(t) et Q,(t):

I(f)= Ie—z(t)— cos(6) - Q"T(t) sin(6)
(Eq 1.7)

0.(1) = IeT(t) sin(6) — QeT(t) cos(6)

D’ou on peut en deduire par un calcul rapide les valeurs de I, et Q.. On a alors

I’équation 1.8:
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L(0) = 21 (#) cos(6) - 20, (¢) sin(6)

Eo 18 ) cos(26)
Eql8) 21 (1)sin(6) - 20, (1) cos(6)
0.(t)= cos(26)

On remarque que les expressions de 1’équation 1.8 ne peuvent étre calculées que si la

valeur 005(20) est non nulle, ¢’est & dire que le déphasage entre 1’oscillateur local et le signal

, ) L g s . R Vi3 V1 ) )
de fréquence intermédiaire ne doit pas étre de Z + kE’ avec k entier, sinon on ne peut

déterminer quelle est la valeur des symboles I et Q émis. De plus, il faut rajouter que bien
souvent le signal regu est non seulement déphasé par rapport au signal émis, mais aussi
atténué et bruité [2]. Ceci entraine la nécessité d’employer des algorithmes de codage
performants pour permettre, apres calcul du premier point regu, de déterminér quelles sont les

valeurs de toutes les données émises au départ.

1.3.3. Le mélange de fréquence.
1.3.3.1. Introduction.

Le mélange de fréquence est employé dans différents types applications. Celles-ci sont
le plus souvent la modulation, la démodulation, et le décalage spectral de signal. Ces
différentes applications requierent un mélangeur (aussi appelé mixer) ayant des
caractéristiques particuliéres (linéarités, gain de conversion, gamme d’utilisation), afin
d’assurer un décalage en fréquence du signal avec un minimum de dégradations. Il existe
plusieurs types de montages réalisant cette fonction. Ceux-ci utilisent les diodes, les
transistors (bipolaires, et 4 effet de champ), les montages a plusieurs transistors (cascode et
transistors a effet de champ bi-grille), et les cellules de Gilbert. Ces composants couvrent des
gammes de fréquence allant des tensions continues jusqu’au térahetz (1012 Hz). Leurs
applications couvrent ainsi différents domaines (mesure, audio, radio, vidéo, télévision,
télécommunication, satellite, radar, radioastronomie, etc.). Nous proposons, dans cette partie,

un état de 1’art des différentes techniques employées pour réaliser le mélange de deux signaux.
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De cette €tude, nous allons déduire quels sont les modes de fonctionnement pour chacun des

montages considérés. Nous verrons également les gammes de fréquences couvertes par ceux-

ci.

1.3.3.2. Les mélangeurs a diodes.
1.3.3.2.1. Introduction.

Il existe plusieurs types de mélangeurs a diodes. Ceux-ci sont réalisés par des
montages employant une diode varactor (ou diode a avalanche). Ce sont des jonctions P-N 4
réactances non linéaires et DEGRUGILLIER [3] a montré qu’elles sont assimilables:

- pour les varactors a des capacitances non-linéaires C(V) variant en fonction du signal
alternatif d’entrée et de la tension inverse de polarisation.

- pour les diodes a avalanche a une inductance non linéaire L(I) variant en fonction du
courant alternatif qui la traverse, et de la tension inverse de polarisation.

Ces diodes ont des fréquences de fonctionnement comprises dans une gamme
d’environ 10 GHz a 1,5 THz.

Il wst aussi possible d’utiliser une diode & jonction SIS (Supraconducteur Isolant
Supraconducteur), qui utilise 1’effet tunnel {4], ou encore mettre a profit 1’effet Josephson [5].

Ce type de diode est plus performantes et peut fonctionner entre 100 GHz et 2,5 THz.

1.3.3.2.2. Diodes varactors et diodes a avalanche.

VATERKOWSKI [6] a montré dans son mémoire que 1’on peut décomposer une diode
varactor (ou diode a avalanche) en deux zones: une zone d’avalanche d’épaisseur & ou existe
le phénomeéne d’ionisation entrainant le phénoméne de mélange, et une zone de transit
d’épaisseur W-9 ol les porteurs se déplacent a leur vitesse limite. Deux schémas équivalents
sont couramment employés pour ce type de diode: Soit on les modélise par une conductance
en parallélé avec une inductance [6], soit par une résistance en série avec une capacité {7].

DEGRUGILLIER [3] reprend dans son mémoire [’équation de Read généralisée
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(équation 1.9) pour exprimer 1’évolution temporelle du courant de conduction dans différents

cas. Nous avons;

(Eq 1.9) T, %2 =I@)a*s-1]+1,
avec:
7,: le temps de réponse intrinséque du phénoméne d’avalanche
o : le taux d’ionisation moyen correspondant aux deux types de porteurs
(électrons et trous)
d: la longueur de la zone d’avalanche

I.: le courant de saturation de la jonction.

En se plagant dans des conditions particuliéres, DEGRUGILLIER [3] a montré que les
deux types de porteurs possédent des taux d’ionisation variant comme une exponentielle, et
donc étant fortement non linéaire en fonction du champ électrique E(t). On a une expression
de 7.(t) qui devient une exponentielle d’exponentielle et donc, a priori, extrémement non
linéaire dans la zone d’avalanche ou se produit le mélange de fréquence. La tension V(t) aux
bomes de la diode utilisée se comporte comme la somme d’une composante continue ¥, et
d’une composante alternative v(t). On arrive a démontrer, aprés développement en série de
Taylor a I’ordre deux du taux d’ionisation @ autours de ¥, en remplagant cette expression
dans I’équation 1.9, et en appliquant la condition d’avalanche qui est donnée par

a(V,)d —1=10, que la tension v(t) aux bomes de la diode obéit a I’équation 1.10.

o d a
(Bq1.10)  w(r) = a';'(z) ;(tt) —2‘;&.

vz )

Si v(t) est la somme de deux tensions alternatives, alors qu’il y a apparition d’un terme
quadratique générateur d’harmoniques de mélange a I’ordre 2, on a alors bien réalisé la
fonction de mélange désirée. Nous sommes arrétés au deuxiéme ordre, mais cela est aussi vrai

pour un développement aux ordres supérieurs.
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1.3.3.2.3. Diodes a jonction SIS, effet Josephson.

Une jonction SIS est formée de deux jonctions supra-conductrices A et B séparées par
une fine barri¢re d’isolant C [8] (voir figure 1.3). Pour traiter efficacement 1’effet tunnel, il
nous faut revenir 4 la théorie quantique des particules. L’emploi de logiciels de simulations

permettant le traitement des diverses données s’aveére alors nécessaire.

Cc

\

/ 4

A

Fig. 1.3: Schéma d’une jonction SIS; A, B: supra-conducteurs; C: isolant d’épaisseur entre 1 et 5 nm.

BEDU [9] a montré dans son mémoire que la méthode de calcul repose sur la
résolution de I’équation de Schrédinger unidimensionnelle et indépendante du temps
(équation 1.11), associée & 1’équation de Poisson unidimensionnelle (équation 1.12), et &

I’équation donnant la densité locale de charge dans la zone active (équation 1.13).

“hd[ 1 ¥k,2) B B
(Bqli) = dz[m.(z) - }+[V(z) EJ(k,2) =0
V8 4
(Eq 1.12) # - 6:16, [n(z) - N,]
% dJ(E) 2
(Eql.13)  n(z)= !—qv(E,,V;)PP(k”Z)l dE,

avec:

h= 2i ol h est la constante de Planck (h=6,62 10> J.s)
/4
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m (z) la masse effective de 1’électron

Y¥(k,,z) la fonction d’onde suivant la direction de I’axe des z

V(z) la variation de potentiel selon la direction de croissance des z

E, 'énergie longitudinale

n(z) la densité locale de charges dans la zone active

dJ(E.) la contribution élémentaire du courant local

v(E,,V,) la vitesse balistique des porteurs injectés, d’énergie E, dans I’émetteur et de
polarisation ¥,

N, laconcentration de dopage

&, la constante diélectﬁque du vide

¢, la constante diélectrique relative

BEDU [9] et BOUREGBA [4] ont montré dans leurs mémoires respectifs qu’a partir
de la résolution de ces trois équations, on peut modéliser la diode tunnel en modeéles simples
selon I’application désirée. Avec ces différents modeles, dont les caractéristiques sont trés
fortement non-linéaires, on utilise des logiciels de simulation employant le formalisme des
matrices de transfert, aussi appelées matrice de conversion [10]. Une méthode reposant sur les
probabilités de transmission peut également étre employée. On retombe ainsi sur des calculs
du type de ceux énoncés pour les diodes varactors et diodes a avalanche, avec des résultats

similaires.

Il est intéressant de noter qu’un autre effet est exploitable: L’effet Josephson. Pour des
courants suffisamment faibles, la jonction se comporte comme un supraconducteur, et n’a
aucune tension a ses bornes: c’est I’effet Josephson continu. DE LUSTRAC [11] propose dans
son mémoire une description de cet état par un effet quantique macroscopique de cohérence
entre les paires de Cooper et les électrons, et qui peut étre décrit par une fonction d’onde.
L’intensité du courant Josephson traversant la jonction est alors donné par 1’équation 1.14,
avec I, le courant maximal et o la différence de phase entre les fonctions d’onde des

supraconducteurs A et B:

(Eq 1.14) I, = I;sina
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Si le courant I injecté est supérieur 4 I, la barriére devient résistive [8), et est le siége
d’un courant de quasi-particules. Une tension V apparait aux bornes de la jonction. On définit
alors la tension V, (voir équation 1.15) correspondante & I’énergie de bande interdite (voir

figure 1.4), AA et AB étant les énergies de bande interdite des supraconducteurs A et B.

_A4A+AB
2

(Eq 1.15) Vg
Il'y a alors apparition d’une résistance R, pour V>Vg. Cependant, a toute tension V est

associée une variation temporelle de la phase des deux différentes fonctions d’onde, ce qui
n I , \ , eV -
entraine une oscillation spontanée du courant 2 la fréquence f = 27 , soit a 483,6 MHz/uV:

C’est I’effet Josephson alternatif. De plus, le courant Josephson voit son amplitude varier avec
le champ magnétique auquel il est soumis (champ magnétique induit par le courant traversant
la jonction). FEAUTRIER [12] dans son mémoire a montré que le courant traversant la diode

se comporte comme une fonction en sinus cardinal (équation 1.16).

Courant d’électron

Bande interdite

Courant de
paires de Cooper

Ig +-

hv/2e

@ (b)

Fig. 1.4: Caractéristique I(V) d’une jonction tunnel SIS Josephson, (a): sans irradiation micro-onde; (b): avec

irradiation micro-onde.
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(Eq 1.16) Ij=Iosinch@

0

avec O, = —

. : D .
On remarquera que le courant Josephson s’annule 4 chaque fois que — est un entier.
0

Il existe donc deux possibilités pour réaliser le mélangeur:

- Soit on annule le courant Josephson alternatif, et on n’emploie que I’effet tunnel [13]

- Soit on utilise le courant Josephson alternatif comme oscillateur local et on a un auto-
mélangeur [9], ce qui permet de s’affranchir d’un oscillateur local.

Si on soumet une jonction SIS a un champ d’onde millimétrique (issu d’un oscillateur
local par exemple), le signal micro-onde génére une tension sinusoidale de fréquence v telle
que V,, =V, cos(2zut). La tension de polarisation aux bornes de la jonction est donc:
Ve =V, +V, cos(2rut), ou ¥, est la tension de polarisation de la jonction. Cette irradiation
micro-onde fait apparaitre une modification de la caractéristique statique de la jonction: on
obtient une courbe I(V) faisant apparaitre des marches dites de Shapiro [8, 13] (voir
figure 1.4). On obtient donc une caractéristique fortement non-linéaire. Pour obtenir des gains
de conversion intéressant, il est préférable de se placer sur la premiére marche [13], et
s’arranger pour que le courant Josephson I; soit annulé par I’effet de la polarisation 7. On se
ramene ainsi a I’emploi d’une modélisation par matrice de transfert [9, 10, 13].

On peut aussi utiliser simplement la polarisation de la jonction pour utiliser le courant
Josephson alternatif en oscillateur local. Si on a un courant [; suffisamment faible, alors il
apparait une oscillation spontanée de pulsation réglable (483,6 MHz/uV): Ainsi, pour
mélanger des signaux hyperfréquences de trés faibles intensités (/.. << I,)on utilise la

jonction en auto-mélangeur [9].
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1.3.3.3. Les mélangeurs 4 transistors.
1.3.3.3.1. Introduction.

Les réalisations employant les transistors sont nombreuses. On peut utiliser des
montages a un seul transistor (bipolaire, ou effet de champ), ou bien a deux transistors
(montage cascode, ou effet de champ bi-grille). dans chaque cas, les méthodes de calculs sont
similaires et reposent sur les caractéristiques de non-linéarité des transistors. Les fréquences
d’utilisation sont comprises entre 10 MHz et 100 GHz pour les transistors a effet de champ,
entre 1 MHz et 200 MHz pour les transistors bipolaires et les montages cascodes, et entre
30 MHz et 20 GHz pour les transistors a effet de champ bi-grille. Ces valeurs dépendent

évidemment de la technologie employée.
1.3.3.3.2. Transistors bipolaires.

Dans le cas du transistor bipolaire, 1a loi exponentielle de variation de I, en fonction de

Vg est exploitée pour assurer le mélange fréquentiel. Considérons le montage de la

B
o -

figure 1.5.

C

VBB
[
§

z Z VBE

Va I [ v,

Fig. 1.5: Schéma de base pour un mélangeur de fréquence ¢ transistor bipolaire.
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EL MOUDDEN [14] a montré dans son mémoire que I’équation 1.17 donne

’expression de V(t).

(Eql.17)  V,(t)=V.,-R *B*Ig,*e

En employant le développement limité de e*=1+x+(c?) dans ’équation 1.17, en posant

Vg

Vego =R, *B* I, *e ™ , et y=e/(kT), nous obtenons I’équation 1.18 qui donne

’expression de V(t) en petits signaux.

(EqL18)  V,(6)=V. ~Vego(l+ Wor (6) + () + Vo, (W, (1))

L’équation 1.18 montre que 1’on obtient bien le mélange de fréquence désiré. 11 faudra
néanmoins filtrer le signal de sortie car il y a apparition d’harmoniques lors de I’opération de

mélange.

1.3.3.3.3. Transistors a effet de champ.

Dans le cas du FET, la zone de pincement de I;=f(V,,) est plus particuliérement
utilisée. On se place donc sur un point de polarisation se situant dans cette région, et on utilise
la caractéristique non-linéaire du FET. Considérons le montage de la figure 1.6. MOORE [15]
a démontré que I’expression de I4(t) est donnée par 1’équation 1.19, avec n dépendant de la

structure du transistor, et g, 1’amplification au point de polarisation.

©aL19) i, 0=V, O+ I (07,0

P

L’équation 1.19 montre que I’on peut & nouveau réaliser le mélange de fréquence, mais
encore une fois avec la nécessité de filtrer le signal de sortie pour éliminer les harmoniques

indésirables.
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Fig. 1.6: Schéma de base pour 'emploi d’un transistor a effet de champ en mélangeur.

1.3.3.3.4. Montages cascodes a transistors bipolaires.

L’¢quation du courant I, de collecteur en fonction de ¥,, est & nouveau employée.

Considérons maintenant le montage de la figure 1.7.

Fig. 1.7: Schéma de base pour un mélangeur de fréquence a cascode a transistors bipolaires.

PERCIVAL [16] a démontré que ’expression de V(t) est donnée par 1’équation 1.20,

dans le cas ol les transistors T1 et T2 sont identiques
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qVBEl i(VBEZ_VBEI)
(Eq 1.20) V,=Vy —R(B+DI, *e ¥ | 1+e¥
En utilisant le développement limité de e"=1+x+o(x2), nous obtenons I’équation 1.21.

V 2 2
(Eq 1-21) Vs = Vso - (,3 + 1)RLIs lil + 'qﬁ + (_kq]_-.)_zVBElVBEZ - (TqT)_ZVBEl {|

Donc, il est cette fois encore possible de récupérer les harmoniques de mélange désirés
par filtrage.
1.3.3.3.5. Transistors a effet de champ bi-grilles.

11 est possible d’obtenir des résultats similaires avec des transistors a effet de champ

bi-grille, ou DGFET. Considérons le montage de la figure 1.8.

Fig. 1.8: Schéma de base pour un mélangeur @ DGFET.

Le probléme réside ici dans le choix de la polarisation. Le DGFET peut étre décrit
comme le montage de deux FETs en cascode (voir figure 1.9). RADHY [17] et
TEMISHE [18] proposent dans leur mémoire respectif quatre possibilités de polarisation des
FETs, ce qui induit quatre modes de fonctionnement qui sont:

- Mode 1: les deux FETs fonctionnent en régime de saturation et sont tous les

deux équivalents 3 des sources de courant quasi-constantes.
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- Mode 2: le premier FET fonctionne en régime de saturation, alors que le
second fonctionne en régime linéaire et peut étre considéré comme une résistance de valeur
dépendante de Vg,.

- Mode 3: le premier FET fonctionne en régime linéaire, et peut étre considéré
comme une résistance de valeur dépendante de Vg, et le second en régime de saturation.

- Mode 4: les deux FETs fonctionnent en régime linéaire, et fonctionnent

comme des résistances de valeur dépendantes des points de polarisation choisis.

| D
D G2 — FET 2
G2 - i
Gl
S Gl FET 1
—> S

Fig. 1.9: Schéma équivalent d’un DGFET.

Pour une application en mélangeur, les modes 2 et 3 sont les plus appropriés [17, 18].
De plus, de meilleurs résultats sont obtenus dans le cas du mode 3 pour une injection de
Poscillateur local sur la grille 1 (polarisation en régime linéaire), et une injection du signal
radiofréquence sur la grille 2 (source de courant). Le schéma équivalent de la figure 1.10 est

alors obtenu.

Fig. 1.10: Schéma équivalent pour un fonctionnement du DGFET en mode 3.

Vg, polarise le FET 1 dans la région linéaire, et celui-ci peut é&tre considéré comme

une résistance variable dont la valeur dépend de V;, dont I’expression est:
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1-n
14
(Bql22)  Rys =Ry (1 + —;s—‘j

p

avec ¥, = Rpg01 s » €t 1 dépendant de la structure du transistor.

De la méme maniére on a 1’équation de I, en fonction de Vgg;:

V n
(Eq 1.23) ID=IDSS(1+ ;”J

P

=

1-n n
V.,+V V,+Vy =V
(Eq 1.24) V, = Rpso (1 + ‘gl—V'%‘) IDss(l +-£ ;F DSIJ +Vpsi

P P

En utilisant le développement limité de (1+x)"=1+n*x+o(x?), on obtient alors:

(Eq 1.25)

_q ;
V.=V, +Vps +{(n- 1)(Vg1 + VOL) + ”(ng +Var = Vsz) + n(’;/ ) (Vglng + Vo Ver =V Vos1 +VorV 8 +VoiVar = VOLVD.S‘l)

p

On remarque par ailleurs que Vpg, est une fonction de I, et de Rpg, ce qui revient &
dire que les termes V,,V,,, et V,,Vy- générent les harmoniques de mélanges recherchés, et

qu’il faudra les isoler par filtrage.

1.3.3.4. Les mélangeurs a cellule de Gilbert.
1.3.3.4.1. Introduction.
Les cellules de Gilbert sont composées de trois étages amplificateurs montés en

différentiels. Cette structure permet de compenser les effets non-linéaires de chacun des

étages amplificateurs associés. On obtient des mélangeurs de fréquence qui utilisent la
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caractéristique non linéaire des transistors, mais dont la fonction de mélange reste trés
linéaire. Ceci permet d’obtenir un mélange quasiment sans génération d’harmoniques
indésirables. Ces cellules sont réalisées avec des transistors bipolaires, ou des transistors a
effet de champ. La gamme de fréquence d’utilisation de ce type de mélangeur est comprise

entre le continu et environ 20 GHz, et selon la technologie employée.

1.3.3.4.2. Cellule de Gilbert a transistors bipolaires.

Le principe de la cellule de Gilbert a transistors bipolaires & été traité dans la

publication de RENSCLHLER [19] dont nous donnons le résultat de calcul ci-aprés.

V5, 0—4 T3 Ta TS T6 -——O

Ve TI T2 Ve

Fig. 1.11: Schéma électrique d’une cellule de Gilbert & transistors bipolaires.

Considérons maintenant le montage de la figure 1.11. En supposant que tous les

transistors sont identiques, RENSCLHLER [19] a montré que I’équation de la tension de

sortie est donnée par 1’équation 1.26.
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Ve Vg A
(Eq 1.26) V,=-R_*I,*tanh M * tanh q_(“_fz)
2kT 2kT

En utilisant le développement limité de tanh(x)=x+o(x?), et dans le cas ou
v . 2kT . .
Ve =V <<——, 1l vient que:
q
1

(Bq127) V== R*1* (kq;)z *Ve -V ) Vs -Va)

Le mélange des deux signaux d’entrée est donc bien réalisé sans générer

d’harmoniques indésirables.

1.3.3.4.3. Cellule de Gilbert a transistors a effet de champ.

Considérons le montage donné en figure 1.12, avec tous les transistors identiques.
MASQUELLIER [20], dans son mémoire, a montré qu’avec des transistors a effet de champ,
il est possible d’obtenir des résultats similaires & ceux obtenus avec des transistors bipolaires.
On peut démontrer que ’expression de VEl=VEl+-VEl' qui peut étre donné par 1’équation 1.28,
et que I’expression de V,(t) peut étre donnée par I’équation 1.29, avec n qui dépend de

I’architecture des transistors employés, et Vi,=Vg, -V, .

(Eq 1.29) Vy=E*Vi, (I, - 1,)
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v, 0——e¢ T3 T4 TS T6 —O0 y-.
—

E2

Fig. 1.12: Schéma électrique d’une cellule de Gilbert a transistors a effet de champ.

/2 *I
Si on pose que &= 2’;/ " I—Dss , €t que pour extraire I’expression de I;-I, on utilise
4 0

le développement limité de (1+ x)" =1+n*x+ o(x*), alors on obtient 1’équation 1.30 qui

donne I’expression de V(t) en fonction de Vi, et Vp,.
(Eq 1.30) Vi=R *I,* &%V *V,

Nous avons donc bien réalisé un mélangeur de signaux en utilisant des FETs montés
en cellule de Gilbert, avec toutefois une restriction sur les branchements de ’oscillateur local

et du signal RF a transposer.
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1.3.3.5. Conclusion.

Dans cette partie, nous avons présenté les mélangeurs de fréquence usuels. Nous avons
tiré des différentes applications associées a chaque type de mélangeur, une répartition
spectrale d’utilisation des composants qui est donnée en figure 1.13. Chacun de ces

mélangeurs posséde des caractéristiques propres, et des modes de fonctionnement différents.

Applications

radar, radioastronomie

mesure, audio, radio, télécom, satetlite,
télévision

t t + t t u
10 MHz 100 MHz 1 GHz 10 GHz 100 GHz 1 THz A
Fréquence

Fig. 1.13: Gamme de fréquence d utilisation pour les différents types de mélangeur.

D’aprés les équations finales de fonctionnement (équations 1.10, 1.18, 1.19, 1.21,
1.25, 1.27, et 1.30), on peut définir ainsi deux modes de fonctionnement pour le mélange de
fréquences:

-Le premier mode utilise les non-linéarités des composants pour générer des
harmoniques de mélange, et en tirer la fréquence de sortie désirée. C’est le cas des diodes, des
transistors  effet de champ et bipolaires, ainsi que le montage cascode a transistors bipolaires.
Cette méthode génére de nombreux harmoniques indésirables, ce qui nécessite I’emploi de
filtres trés sélectifs pour isoler la fréquence désirée. Cependant, les performances de ces
circuits sont relativement bonnes et permettent d’atteindre de trés hautes fréquences.

-Le deuxieme mode utilise le principe de la multiplication de deux signaux, et
emploie la trés bonne linéarité des composants pour obtenir uniquement les deux harmoniques
de mélange désirés. C’est la méthode employée pour le transistor a effet de champ bi-grille, et
les cellules de Gilbert. Cette méthode permet de ne générer que les deux harmoniques de

mélange. On emploiera donc un filtrage un peu plus sélectif pour les transistors a effet de
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champ bi-grille pour isoler la fréquence de mélange désirée, alors que pour les cellules de
Gilbert les filtres employés seront relativement moins sélectifs. Les performances de ces
circuits sont aussi bonnes que précédemment, mais les fréquences atteintes sont moins

élevées.

1.3.4. Les différents filtres.

Les filtres dans les étages radiofréquences servent soit a limiter les bandes d’émission
et de réception (filtres de bande), soit 4 éliminer les fréquences perturbatrices avant de réaliser
la démodulation (filtre de fréquence intermédiaire). Comme nous 1’avons vu dans la partie
precédente, les fréquences indésirables & éliminer peuvent provenir des mélangeurs. Les
performances du filtre 4 réaliser seront alors fortement liées au type de mélangeur qui sera
employé. Il existe ainsi de nombreuses possibilités de réalisation des étages de filtrage. Ces
filtres peuvent étre de différents types (passe-bas, passe-haut, passe-bande), et synthétisés a
partir de plusieurs méthodes de calcul (Butterworth, Chebyschev, Elliptique). Ici nous ne
traiterons pas les méthodes de calcul de ces différents filtres. Nous ferons cependant
remarquer que chaque réalisation nécessite des filtres particuliers selon les spécifications et

I’architecture de ’application & mettre en oeuvre.

1.3.5. Conclusion.

Dans cette partie nous avons présenté un état de 1’art succinct concernant les méthodes
usuelles de conception des étages radiofréquences dans les modems numériques. Nous avons
vu quel est le principe de modulation et de démodulation usuellement employé, ainsi que les
techniques et les composants potentiellement utilisable pour réaliser le décalage en fréquence
du signal modulé dans les bandes d’émission et de réception de 1’application choisie. Nous
avons fait également remarquer que le choix des filtres nécessaires a4 une application
particuliére dépend des spécifications requises par celle-ci. A chaque application il est ainsi
possible de faire correspondre plusieurs réalisations qui auront des performances spécifiques

en fonction du choix des composants et de 1’architecture employée.
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C’est pourquoi nous allons maintenant axer notre travail sur la recommandation
DAVIC [1], afin de définir un cahier des charges pour notre étage en tenant compte des

besoins de cette norme.

1.4. LA RECOMMANDATION DAVIC.

1.4.1. Introduction.

La recommandation DAVIC (Digital Audio-VIsual Council) a été mise au point pour
homogénéiser les différents types de réseaux existants (LAN, MAN, etc.) dans le domaine des
hauts débits. Elle est appuyée par un consortium international regroupant des grands groupes

travaillant dans les domaines de 1’électronique, de I’informatique et des télécommunications.

1.4.2. Spécifications générales.

La recommandation DAVIC permet la transmission de données comme les images, le
son et tous types de données & haut débit. Elle définit ainsi plusieurs types de support
potentiellement utilisables (fibre optique, cible coaxial, faisceaux hertziens), sur lesquelles
vont transiter les données. Ces données sont transmises selon un protocole d’émission
complexe comprenant entre autres (voir figure 1.14):

- Un scrambling, qui « mélange » les données numériques pour éviter les trop grandes
séries de « zéro » et de « un » consécutifs qui désynchroniseraient le systeéme.

- Un codage Reed-Solomon réduit, qui permet la détection et éventuellement la correction
des erreurs contenues dans la trame de données.

- Une mise sous forme de paquets de données par entrelacement convolutionnel.

En en réception la chaine est composée de différents blocs qui permettent la restitution
des données initialement émises. Ces blocs sont:

- Un désentrelacement convolutionnel qui restitue la trame de données codées.
- Un décodeur Reed-Solomon qui détecte et corrige les données erronées.

- Un descrambling qui restitue les données émises au départ.
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Ces données sont émises a différents débits numériques qui sont associés A une mise
en forme des symboles et différentes modulations numériques selon le mode de transmission

(de 1,544 Mbits/s en modulation DQPSK, et jusqu’a 55,616 Mbits/s en modulation QAM 16,
64 ou 256 états).

Etage numérique de traitement des données Etage radiofréquence
Data n : Ie ~— -
et Nterface Codage Entrelac. Codeur » Miseen Mo Filtre
| Scrambler #{ Reed — > forme des de
ClL, Physique Solomon Convolut 1&Q | symboles Qe 1&Q bande
l Coax
| D
Data : + 75Q
—— Ir n
~——=tInterface Décodeur Desentrel. Decodeur Restitution Demod. Filtre
Clk - Descramb. |-g- Reed - — des de
«¢— Physique Solomon Convolut. 1&Q g symboles | Qr 1&Q bande

Fig. 1.14: Architecture d’'un modem basé sur la recommandation DAVIC.

Voie montante

3

Fréquence (MHz)

v
Voie descendante

Fig 1.15: Allocation spectrale du support de transmission.

sin[% (1- a)} + ﬂ? co{% (1+ a)jl
(Eq130)  g(f)= :

Gl 1_(1@)
T T

La mise en forme des symboles en sortie des codeurs 1&Q est effectuée par un filtre

dont la réponse impulsionnelle g(t) est donnée par 1’équation 1.30, avec une valeur de a
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différente pour chaque mode de transmission, et T la période d’un symbole binaire émis. Cette
mise en forme permet « d’adoucir » les transitions d’états de la porteuse, et ainsi de limiter la
largeur de bande du signal modulé. Cette recommandation définit de méme deux bandes de
transmission: Une voie montante (client vers serveur) de 10 a 30 MHz, et une voie
descendante (serveur vers client) de 50 MHz & 1 GHz, dans lesquelles 1’agilité en fréquence
est demandée (voir figure 1.15). L’architecture réseau est basée sur un serveur qui regoit des
données de plusieurs clients via la voie montante, la réponse du serveur étant émise sur la voie
descendante. On peut ainsi mettre en oeuvre une architecture multi-serveurs/multi-clients

permettant une trés grande interactivité.

1.4.3. L’étage radiofréquence.

Nous allons nous intéresser particuliérement au cas de la transmission a 1,544 Mbits/s,
en modulation DQPSK (Differential Quaternary Phase Shift Keying, ou modulation par sauts
différentiels de phase a 4 états), et définir les fonctions nécessaires a sa mise en place. La
figure 1.16 donne 1’architecture de 1’étage radiofréquence préconisé par DAVIC et utilisant le
mode de transmission en DQPSK a 1,544 Mbits/s, en considérant que la mise en forme des
symboles I&Q émis est effectuée par la partie numérique de la chaine de transmission.
Modulation et démodulation sont effectuées en phase et quadrature (modulation et
démodulation 1&Q) [2], qui définissent en émission et en réception le signal par sa partie

réelle (I) et sa partie imaginaire (Q).

OLE
Ie
Modulateur Filre
Qe F | Mixerl ! 10-30 MHz |
€, 1&Q
Coax
Generateur IF /) | -
75Q
Ir
<+—— Demod.

Filtr
I Mii(erJ'——l 50-87 MHz |

<] 1&Q

OLR

Fig. 1.16: Architecture de l'étage radiofréquence d’un modem DAVIC.
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4 Q
10 00
[ + +1 °
! — I
-1 +1
[ ] T -1 [ ]

Fig. 1.17: Constellation du signal DOPSK.

Il est ainsi possible de moduler une porteuse sinusoidale de fréquence F; et de
représenter le signal, dans notre cas un signal DQPSK, correspondant par un diagramme de
Fresnel a porteuse supprimée (voir figure 1.17). Les filtres de fréquence intermédiaire sont
définis comme ayant une bande passante de 772 kHz, et étant d’ordre 10, ce qui permet de
d’isoler le signal de fréquence intermédiaire aprés décalage spectral (voir figure 1.18). Les
mélangeurs peuvent étre réalisés par différents montages (transistors, cellule de Gilbert) qui
utilisent différents principes de fonctionnement, compte tenu de leur gamme de

fonctionnement en fréquence.

Atténuation (dB)

(=R "]

+0,77 Fréquence

! ! I 1 4
0,77 \-0,386 025  Fi +0,25 +0,386 /
(MHz)

-0,54 -0,5 +0,5 +0,54

Fig. 1.18: Gabarit normalisé du filtre de fréquence intermédiaire.
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Les filtres de bande (10-30 MHz et 50-87 MHz) demandent une atténuation de 30 dB
du signal utile par rapport au signal de fréquence intermédiaire. En sortie d’un mélangeur, on
obtient généralement la somme et la différence (en valeur absolue) des fréquences fournies a
I’entrée. On cherche alors a isoler une des deux fréquences de sortie du mélangeur, et donc
Pordre du filtrage employé va dépendre de la qualité du décalage de fréquence réalisé, ainsi

que des harmoniques indésirables supplémentaires produits par le mélangeur [21].

1.4.4. Conclusion.

Une présentation rapide de la recommandation DAVIC [1] a été faite. Nous en avons
extrait Darchitecture globale de 1’étage radiofréquence, ainsi que ses principales
caractéristiques. Celles-ci sont:

- L’emploi d’une modulation DQPSK (pour un débit numérique de 1,544 Mbits/s).

- Un gabarit de filtrage fixé par la recommandation pour la fréquence intermédiaire.

- Une atténuation de 30 dB du signal émis par rapport aux autres harmoniques de mélange.

- Un filtrage de voie montante entre 10 et 30 MHz et d’ordre non défini, qui va dépendre de
1’application (rapport de modulation, modulation employee, mélangeur employé, etc.).

- Un filtrage de voie descendante entre 50 et 87 MHz et d’ordre non défini, qui va dépendre
de I’application (rapport de modulation, modulation employee, mélangeur employé, etc.).

- La nécessité d’obtenir un taux d’erreur en réception, et aprés décodage, inférieur a 10

pour un rapport signal sur bruit supérieur a 20 dB.

1.5. CHOIX DES FILTRES.

1.5.1. Introduction.

La recommandation DAVIC propose, dans le cadre de ses applications, I’emploi de
trois types de filtre pour la réalisation de 1’étage radio-fréquence d’un modem. Le premier
filtre est le filtre de fréquence intermédiaire dont le gabarit est fixé par la recommandation, et

qui a été donné précédemment en figure 1.18. Il nécessite la réalisation d’un filtre de bande
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passante égale a 722 kHz et d’ordre 10. Les deux filtres suivants concernent le filtrage de la
voie montante (10 & 30 MHz) et de la voie descendante (50 a 87 MHz). Le gabarit et I’ordre
de ces filtres ne sont pas défini. Cependant, il est nécessaire d’assurer une réjection d’au
moins 30 dB entre les harmoniques inésirables issus du mélange de fréquence et le signal utile
transmis. Une étude par simulation employant le logiciel COMSIS a permis de déterminer
quels sont les compromis de réalisation acceptables pour assurer ces deux
caracteristiques [21]. Le logiciel COMSIS est un logiciel de simulation fonctionnelle
permettant la description d’une chaine de transmission par différents blocs paramétrables,
réalisant différentes fonctions, et nous permettant de valider nos choix architecturaux.

Le choix du type de filtre est effectué en fonction du type de meélange (élévateur ou
abaisseur de fréquence), et surtout en fonction de sa linéarité. En effet, plus un mélangeur sera
linéaire, moins il générera d’harmoniques indésirables qui devront étre supprimés par filtrage.
Ceci influe donc sur le choix de la valeur de la fréquence intermédiaire. La qualité de
transmission dépend alors fortement de la qualité du décalage spectral réalisé par les

mélangeurs.

1.5.2. Mélangeur, ordre de filtre, et fréquence intermédiaire.

Le choix du type de filtre (passe-bas, passe-bande, passe-haut) est i effectuer en
fonction du type de mélangeur employé. Un mélangeur idéal permet un décalage spectral sans
harmoniques indésirables. Dans le cas du mélangeur idéal, celui-ci génére deux raies
spectrales comme le montre la figure 1.19. Le probléme du filtrage va étre de permettre
I’isolation d’une de ces raies pour pouvoir I’émettre, ou la recevoir. Si on désire récupérer la
raie supérieure, on peut employer un filtre passe-haut, ou passe-bande. si on désire récupérer
la raie inférieure, on peut employer un filtre passe-bas ou passe-bande.

Dans la reéalité, un mélangeur génére des harmoniques indésirables, mais qui sont
généralement d’amplitude moins élevée que les deux raies spectrales désirées. On a donc deux
possibilités:

- Soit on récupere la fréquence basse, et on peut donc, a 1’émission, se contenter d’un
filtre passe-bas. En réception, par contre on doit impérativement employer un filtre passe-

bande.
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- Soit on récupere la fréquence haute, et dans ce cas on emploie dans les deux cas un
filtre passe-bande.

Le choix du type et de 'ordre du filtre va dépendre de la valeur de la fréquence
intermédiaire, et de 1’efficacité du mélangeur, afin de respecter le cahier des charges demandé

par la recommandation DAVIC.

; ' Spectre d’un Spectre d’un
SpestieBE Spechmiinl L mélangeur idéal mélangeur réel
4 A
"T ET[T
| ;
RN
T T -
far for fo-for fortfar for-far  for*far

Fig. 1.19: Spectres d 'un signal BF, d'un oscillateur local (OL), d'un mélangeur idéal, et d’un mélangeur réel.
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A: Cellule de Gilbert a transistors bipolaires.
B: Montage cascode a transistors bipolaires.
C: Transistor bipolaire.

D: Cellule de Gilbert a FETs.

E: FET double grille.

F: FET.

Fig. 1.20: Allure des spectres transmis pour chaque mélangeur, Cas d'une fréquence intermédiaire a 70 MHz
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Nous avons démontré qu’il existe un lien important entre la valeur de la fréquence
intermediaire, I’ordre des filtres de bande, et le type de mélangeur employé, et que la qualité
de transmission dépend fortement des choix de réalisation effectués sur ces trois facteurs [21].
Par exemple, comme le montre la figure 1.20, une réalisation & base de transistor, par rapport
a une realisation avec une cellule de Gilbert, va nécessiter un filtrage beaucoup plus sélectif.
En effet, plus les non-linéarités des composants employés seront accrues, plus il y aura
apparition d’harmoniques indésirables. Ceci joue énormément sur la valeur de la fréquence
intermédiaire 2 employer. La figure 1.21 montre I’évolution de la valeur de la fréquence
intermédiaire minimale permettant d’assurer, pour chaque type de mélangeur, une réjection
d’au moins 30 dB entre harmoniques indésirables et signal utile. Plus les composants générent
d’harmoniques, comme les transistors bipolaires et a effet de champ, plus la valeur de la
fréquence intermédiaire doit étre élevée pour assurer la réjection demandée. Les diodes
n’apparaissent pas dans ces simulations car elles sont employées dans une gamme de

fréquence trop élevée pour notre application.

300
‘ >
250 1
N 200 + ¥ A ¢ 1 _Bip
= " m FET
3 "
g 150 + A Casc_Bip
7] X DGFET
g . ¥
0 Gil_FET
= 100 4 & A RoLR
¥ @ Gil_Bip
* w
- *
50 + %
& & * %
0 t t t + + t t 1
2 3 4 5 6 7 5] g 10
Ordre de filtrage

Fig. 1.21: Valeur de la fréquence intermédiaire en fonction de I'ordre de filtrage et du type de mélangeur: cas

critique d’'une émission a 10 MHz en voie montante.
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1.5.3. Qualité de transmission, et type de mélangeur.

Nous avons aussi démontré que la qualité de transmission dépend fortement des choix

de réalisation effectués sur la valeur de la fréquence intermédiaire, I’ordre des filtres de bande,

et le type de mélangeur. Pour estimer les performances de ’association de chacun des

mélangeurs avec un type de filtre particulier, nous avons simulé les deux ¢étages

radiofréquences (émetteur, et récepteur) de la chaine de transmission dans le cas critique

d’une émission a 10 MHz en voie montante (bande 10-30 MHz).

Taux d'ermeurs pour un fliitrage d’ordre 4 Taux d‘erreurs pour un filtrage d'ordre 6
& w
¥ - L 3
e i L[] '
B
= —————————————
g - . «Gi_FET ! e i « G4_FET
" » Gi_Bp w Gl_Bp
oo S L - L1 I
SM (48) S (aml)
Taux d’erreurs pour un filtrage d'ordre 8 Taux d'erreurs pour un filtrage d’ordre 10
= - = %
: i =
4 it ¥
T .
3 # Gi_FET ; 1
LB A «Gil_Bp f T — s
a . I e i
E a4 A | A DGFET f
i  w— : - @FET b - + .
= = — x T_Bip gg ! 1T _Bp
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Fig. 1.22: Taux d'erreurs pour chaque mélangeur et chaque ordre de filtre employés. cas critique d'une

émission a 10 MHz en voie montante.

Nous avons pu ainsi déterminer les variations du taux d’erreurs, entre émission et
réception, en injectant du bruit blanc Gaussien de puissance variable sur le canal de
transmission. Les courbes de la figure 1.22 montre 1’évolution de celui-ci pour chaque

mélangeur simulé. Les simulations sont effectuces en conservant les valeurs de fréquence

60




Chapitre 1: LES ETAGES RADIOFREQUENCES DANS LES MODEMS NUMERIQUES

intermédiaire obtenues précédemment (voir figure 1.21), et nous faisons varier le niveau de
bruit lors de la transmission. Ceci permet, par la méthode de Monte-Carlo, d’obtenir les
résultats de la figure 1.22.

Pour le filtrage d’ordre 10, il est paradoxal de noter que les composants fortement non-
linéaires (transistor bipolaire, transistor a effet de champ, et DGFET) donnent de meilleurs
résultats que les composants linéaires (cellules de Gilbert). Ceci est vraisemblablement dfi aux
modeles employés qui sont plus performants a ces fréquences pour ces composants.

Pour le filtrage d’ordre 8, seuls les transistors a effet de champ et les cellules de
Gilbert peuvent assurer une transmission sans erreurs, mais avec un rapport S/N élevé. Dans
le cas des autres mélangeurs, il apparait une stagnation du taux d’erreurs. Ceci montre les
limites du filtrage et I’augmentation de I’influence des harmoniques générés par les modéles
fortement non-linéaires de ces mélangeurs. Cependant, les transistors a effet de champ restent
les plus performants.

Pour les filtrages d’ordre 4 et 6, seules les cellules de Gilbert permettent une
transmission a taux d’erreurs nul, mais avec la nécessité d’assurer un rapport S/N conséquent.
Ces types de mélangeurs possedent des caractéristiques trés linéaires qui leur permettent de ne
pas détériorer le signal a ’émission, et surtout, contrairement aux autres mélangeurs, de ne
pas générer trop d’harmoniques de mélange perturbant la transmission. On remarque par
ailleurs que les cellules de Gilbert 4 FETs sont plus performantes que les cellules de Gilbert &
transistors bipolaires. Ceci est dii 4 une meilleure linéarité des transistors a effet de champ par
rapport aux transistors bipolaires employé dans ces cellules.

Le filtrage d’ordre 2 n’apparait pas du fait des valeurs de fréquence intermédiaire qu’il
aurait fallu employer. En effet, pour les cellules de Gilbert, celle ci aurait été d'environ

280 MHz, ce qui dépasse les performances du logiciel et des modéles employés.

1.5.4. Conclusion.

La simulation montre que I’étage de transposition de fréquence peut étre réalisé de
différentes maniéres, mais qu’un compromis est a faire entre filtrage, type de mélangeur,

qualité de transmission, et cofit de réalisation. La solution la plus facile 4 mettre en oeuvre,

mais la plus coliteuse, est sans doute I’emploi des cellules de Gilbert avec un filtrage d’ordre
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4. La solution la moins cofiteuse, mais certainement la plus difficile 2 mettre en oeuvre, est
’emploi d’un FET avec filtrage d’ordre 8. Entre ces deux possibilités, il est certainement
possible d’obtenir des résultats équivalents en accordant le circuit sur une seule fréquence,
mais ’agilité en fréquence n’est plus assurée, et nous sortons du cadre de la recommandation

DAVIC.

1.6. CONCLUSION.

Dans cette partie nous avons présenté un état de 1’art des différentes techniques de
réalisation des étages radiofréquences dans le cadre d’une réalisation de modem numérique.
Nous avons particuliérement étudié la chaine de transmission de données proposée par la
recommandation DAVIC[1] dans le cadre d’une application modem interactive. Cette
application comprend un étage de traitement des données, et un étage radiofréquence. Ce
dernier permet d’adapter les données numériques au support de transmission. Cet étage
nécessite un modulateur 1&Q (phase et quadrature), un mélangeur, un démodulateur, et
différents filtres. Pour permettre de définir les besoins réels pour une application de ce type,
une simulation des différents étages radiofréquences potentiellement utilisables a éte
effectuée. Cette étude portant sur une transmission en voie montante, a la fréquence de
10 MHz, en modulation DQPSK, a 1,544 Mbits/s a permis de montrer quels sont les
problémes rencontrés lors de la mise au point de ces étages radiofréquences. Il en ressort que
plusieurs possibilités de réalisation sont envisageables, mais qu’elles nécessitent d’effectuer
un compromis entre ordre de filtrage, type de mélangeur, qualité de transmission, et surtout
colit de réalisation.

Pour passer 4 une réalisation numérique, il est essentiel de conserver les qualités de
simplicité de réalisation des modulateurs et démodulateurs numériques, ainsi que les qualités
de linéarités des mélangeurs, et de réussir 4 s’affranchir de la complexité des étages de filtrage

qui sont trés difficiles a réaliser en numérique aux fréquences désirées (de 10 a 57 MHz).
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2.1. INTRODUCTION.

Dans le premier chapitre, nous avons étudié les différentes fonctions essentielles a
1’élaboration d’un étage radiofréquence en analogique, et nous en avons tiré les principales
caractéristiques de fonctionnement. Pour pouvoir réaliser un tel étage en numérique, il faut
préalablement faire un choix parmi les différentes réalisations correspondant aux différentes
fonctions qui peuvent y étre employées. Dans la littérature, on trouve quelques réalisations de
partie numérisée d’étages radiofréquences. Par exemple, GYSELINCKX et al. [22] ont réalisé
une étage de modulation a étalement de spectre totalement numérique et employant une
technique de DDS (Digital Direct Synthesis) améliorée. Un autre exemple est la publication
de SCHAUMONT et al. [23] qui présente un étage completement numérisé de modulation
I&Q associé 4 un décalage de fréquence. Ces deux exemples rapides montrent I’interét
croissant de la recherche pour les architectures nouvelles dans le domaine du numérique. Un
état de I’art concernant les différents fonctions nécessaires a la réalisation de notre étage
radiofréquence numérisé s’impose donc.

Nous verrons ainsi comment il est possible de générer un signal sinusoidal numérisé
par emploi de la technique DDS pour réaliser les oscillateurs locaux nécessaires a
I’application. Nous étudierons de méme les différents additionneurs numériques usuels, afin
de déterminer quelle architecture sera la mieux adaptées pour la modulation. Nous verrons
également qu’il est possible de réaliser le mélange de fréquence par multiplication numerique,
et nous étudierons les trois architectures les plus courantes pour réaliser cette fonction. Nous
déterminerons les avantages et les inconvénients de chacune des structures. Nous verrons
ensuite comment la démodulation peut &tre réalisée, et enfin, nous aborderons le probléme du
filtrage, qui reste délicat a de telles fréquences. Nous verrons que ’emploi de la technique de
sous-échantillonage par décimation peut remplacer dans notre cas, et sous certaines

conditions, un filtrage numérique usuel, avec de meilleures performances.
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2.2. MODULATION 1&Q PAR DDS.

2.2.1. Introduction.

La DDS (Digital Direct Synthesis), ou synthése numérique directe, est la technique la
plus employée pour permettre la génération d’un signal numérisé [22]. Nous expliquerons son
principe de base, puis comment I’appliquer & la génération d’un signal sinusoidal. Nous
verrons qu’il est alors possible de générer le signal modulé DQPSK par ’emploi d’un

modulateur I1&Q.

2.2.2. Principe de la DDS.

Le principe de la DDS consiste a ‘recréer’ numériquement, et point par point, le signal
que l'on désire obtenir. Une cellule réalisant la DDS est généralement composée (voir
figure 2.1):

- D’un bloc d’adressage

- D’une mémoire de type ROM.

Signal numérique

Commande ————\ ——A .
mance Adressage Mémoire

et contrdle -
— ——

CLK I

Fig. 2.1: Schéma de principe d'une génération de signal par DDS.

Dans la mémoire sont stockées différentes valeurs du signal que 1’on désire obtenir. Le
bloc d’adressage va permettre de lire ces différentes valeurs et, en employant une conversion
numerique-analogique, on restitue I’allure du signal que 1’on désire obtenir. Un filtrage passe-

bas sera nécessaire pour éliminer les harmoniques issues du séquencement du convertisseur.
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2.2.3. Génération d’une sinusoide par DDS.

La génération d’un signal sinusoidal par DDS reprend le schéma de la figure 2.1, qui
utilise un additionneur pour réaliser le bloc d’adressage mémoire [22]. Dans la mémoire sont
stockées N valeurs correspondant & une période du signal. Par une lecture successive de ces
valeurs, on peut restituer le signal désiré en sortie. La lecture se fait par incrément P pour
permettre de sélectionner 1’adresse de la valeur désirée (voir figure 2.2). On obtient un signal
sinusoidal de fréquence f;g,,=P*fox/N qui est variable entre la moitié de la fréquence
d’horloge et 1/N fois la valeur de la fréquence d’horloge. L’avantage d’une telle structure est
qu’elle est simple 4 mettre en oeuvre. Son gros inconvénient est qu’elle est limitée par la

vitesse de calcul de ’additionneur.

\_)\ Signal numérique

+
— R Mémoire
5 E comprenant
A V|G Y| N valeurs
Incrément P +
—
CLK

Fig. 2.2: Schéma de principe d’une génération de signal par DDS a additionneur.

Valeur discréte de phase 1 j
—A\

Signal numérique
Valeur discréte de phase 2
MUX
Valeur discrete de phase 3

dbd

fsignal=fCLK/N

. —N
Valeur discrete de phase N —/

1T

Compteur
modulo N

CLK

Fig 2.3: Schéma d’une génération de signal par DDS & multiplexeur.
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Pour supprimer la limitation en vitesse induite par I’additionneur, on peut employer
une technique cablée en lisant toute les valeurs de la mémoire. On emploie alors comme le
montre la figure 2.3, un compteur modulo N, et un multiplexeur dont les N entrées sont
cablées. Le réglage de la fréquence figna=fcLk/N se fait par variation de la fréquence de

séquencement, et la description discréte du signal sur une période est toujours de N points.

2.2.4. Application au cas de la modulation 1&Q.

SCHAUMONT [23] dans une des ses publications, a réalisé la modulation numérique
par I'emploi de deux générateurs sinusoidaux en quadrature (déphasé de n/2) qui sont
modulés par les symboles I et Q, et que 1’on additionne par la suite (voir figure 2.4). On a ici
une architecture qui pourra étre ainsi utilisée pour plusieurs types de modulation numérique.
Les performances d’une telle réalisation sont essentiellement dépendantes de celles des

multiplicateurs et des additionneurs.

Oscillateur numérique
en cosinus

Z Signal modulé
numérique de
sortie

Oscillateur numérique
en sinus

Fig. 2.4: Exemple d’une synthése directe par DDS pour une modulation 1&Q.

2.2.5. Conclusion.
Nous venons de voir qu’il est possible de réaliser des oscillateurs numériques, et des

modulateurs numériques. Deux points critiques subsistent: la réalisation de la cellule de

multiplication numérique, et la réalisation de la cellule d’addition numérique. En effet, dans
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chaque cas, il va falloir trouver une solution qui permette d’augmenter la vitesse de calcul
et/ou du flot de donnés traversant la cellule en question. Un état de I’art rapide des différentes

architectures d’additionneurs et de multiplicateurs numériques s’impose donc.

2.3. ADDITIONNEURS NUMERIQUES.

2.3.1. Introduction.

Dans son mémoire, ZIMMERMANN [24] reprend les différents types d’additionneurs
existants, et qui sont couramment employés dans des réalisations d’unités arithmétique et
logique (ALU), ou des unités de calcul pour processeur (CPU). Notre intérét est d’étudier
différentes structures de réalisation, et de les optimiser (vitesse de calcul, complexit¢ de
structure) pour les employer dans les différents blocs nécessitant une addition (mélangeur et
filtre).

Les additionneurs sont réalisés a partir de deux cellules de bases qui sont le demi
additionneur, et I’additionneur complet. Celles-ci servent a réaliser quatre principaux types
d’additionneurs simples: ’additionneur & propagation de retenue, ’additionneur a sauvegarde

de retenue, ’additionneur a retenue sélective, et I’additionneur a arbre de Wallace.

2.3.2. Additionneur 1 bit.
2.3.2.1. Demi additionneur.
Le demi additionneur permet le calcul de la somme S et de la retenue R lors de

1’addition entre deux bits A et B. Il est aussi assimilé & un comptage du nombre de bit a 1

parmi A et B. Il est aussi appelé compteur (2,2).
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>
— o
0
g
— W

C,. =A4B

{S:A@B

—C

(a) ®)

Fig. 2.5: Symbole logique (a), et schéma électrique d'un demi additionneur (b)

2.3.2.2. Additionneur complet.

L’additionneur complet permet le calcul de la somme S et de la retenue C,,, lors de
’addition de trois bits A, B, et C;,. Il est aussi appelé compteur (3,2), car il permet le

comptage du nombre de bit 4 1 parmi A, B,et C,,,.

1™ {S=A€BB@C,.,,
Ca e FA [—c, Cos —q l % |C,=4B+(4®B(C,
o

(@) ®)

Fig. 2.6: Symbole logique (a), et schéma électrique d'un additionneur complet (b)

2.3.3. Additionneur a propagation de retenue.

Les additionneurs a propagation de retenue (CPA pour Carry Propagate Adder, appelé
aussi Ripple Carry Adder) permettent de réaliser ’addition de deux nombres binaires de n
bits, A=(A,_}, App,-.Ag) €t B=(B,_}, B, 1,...By), et d’une retenue optionnelle C,,, en assurant la
propagation de la retenue. Le résultat est un nombre de n+1 bits, consistant en un nombre

S=(S,.1, Sp.25---S¢), et d’une retenue de débordement C,,,. Comme le montre la figure 2.7, il
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faut attendre la fin de la propagation de la retenue a travers les n cellules d’addition complétes
(FA pour Full Adder), pour obtenir le résultat final. On a ici un additionneur trés facile a

cabler, et d’une trés grande régularité, mais dont le temps de calcul est élevé.

le— >
le——
le——
le—
le——

Coul <+ CPA le— C. C A le—— - pram— FA A le— C

7
<«
—-

(@ ®)

Fig. 2.7: Symbole logique (a), et schéma fonctionnel d’un additionneur a propagation de retenue (b).

Mo Au Aw A A A
lFAlJ lFAl J
TS

o-1 CZ SI CI S()

(a) ®

Fig. 2.8: Symbole logique (a), et schéma fonctionnel d'un additionneur a sauvegarde de retenue (b).

2.3.4. Additionneur a sauvegarde de retenue.

Les additionneurs a sauvegarde de retenue (CSA pour Carry Save Adder) assurent la
fonction d’addition en traitant la retenue intermédiaire comme une sortie, et sans la propager
au travers la cellule de calcul suivante. La retenue de chaque étage est ainsi « sauvegardée ».
Le résultat est composé de deux nombres de n bits: S pour la somme et C pour la retenue. Un
tel additionneur accepte 3 opérandes binaires en entrée. Comme le montre la figure 2.8,
I’architecture des ces additionneurs est composée d’un arrangement linéaire d’additionneurs
complets. Celle ci posséde un délai de calcul constant et indépendant du nombre de cellules

FA employées. Cependant, un calcul complémentaire doit étre effectué pour obtenir le résultat
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final. En effet, on ne dispose que de deux nombres binaires qui doivent de nouveau étre ajouté

I’un a I’autre pour obtenir le résultat voulu.

2.3.5. Additionneur i retenue sélective.

Les additionneurs a retenue sélective permettent de réaliser des additionneurs binaires
trés rapides. s sont basés sur les cellules données en figure 2.9, qui utilisent respectivement
soit des additionneurs complets (FA), soit des additionneurs 2 propagation de retenue (CPA).
Le principe consiste & anticiper le calcul de la retenue entre deux bits A; et B;. Cette retenue
determine alors quelle est la bonne addition qui a été effectuée sur I’étage suivant. On peut
alors avoir des additionneurs sur n bits dont le temps de calcul est proportionnel & Log,(n),

ayant une bonne régularité de structure, mais dont la surface d’implantation reste assez élevée.

(a) (b)

Fig. 2.9: Cellule de base d’un additionneur a retenue sélective avec additionneur complet 1 bit (a), et avec

additionneur a propagation de retenue (b).

2.3.6. Additionneur 2 arbre de Wallace.

Les additionneurs & arbre de Wallace sont composés d’une structure arborescente
d’additionneurs & sauvegarde de retenue, et d’un additionneur a propagation de retenue. Ceci
leur permet d’étre des additionneurs multi-opérandes trés rapides. La figure 2.10 donne

Pexemple de I’addition de 4 opérandes A, A,, A, et A, de n bits.
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A, A A, A,
I e Y B R P
CSA CSA CPA e o
[ —— L —— [ }
C S

Fig. 2.10: Structure d’un additionneur en arbre de Wallace pour 4 opérandes.

2.3.7. Conclusion.

Dans cette partie, nous venons de voir les principaux types d’additionneurs:

\

Padditionneur a propagation de retenue,

1

I’additionneur a sauvegarde de retenue,
I’additionneur & retenue sélective, et 1’additionneur a4 arbre de Wallace. Chacun de ces
additionneurs posséde des caractéristiques qui sont énoncées dans le tableau de la figure 2.11.
On remarquera que plus une architecture permet d’effectuer le calcul rapidement, plus sa
structure devient irréguliére, et plus sa surface de layout augmente. Il faudra donc

certainement trouver un compromis entre toutes ces caractéristiques.

Types Nombres de Rapidité de Régularité de Surface de

d’additionneurs cellules d’addition calcul structure layout

Additionneurs a

proportionnel a

propagation de n n « Trés bonne » « Trés petite »
retenue

Additionneurs a proportionnel a

sauvegarde de n n « Tres bonne « Moyenne »
retenue

Additionneurs a proportionnel a
retenue 2n \[r_z « Moyenne » a « Elevée »
sélective « mauvaise »

Additionneurs a
arbre de

Wallace

(n-1)*Nb opérandes

proportionnel a

Log;(n)

« Moyenne »

« Elevée »

Fig. 2.11: Caractéristiques générales des différentes architectures d’additionneurs. (n est le nombre de cellules

d’addition compléte utilisées)
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2.4. MELANGE FREQUENTIEL PAR MULTIPLICATION

NUMERIQUE.

2.4.1. Introduction.

Nous avons vu au chapitre 1 que le mélange de fréquence peut étre réalisé par la

multiplication de deux signaux. Cette technique est employée par les cellules de Gilbert, et

donne de trés bon résultat du fait de la trés bonne linéarité de cette fonction. Pour réaliser les

fonctions nécessitant une cellule de multiplication (mixer, modulateur, démodulateur, filtre),

nous allons devoir utiliser une cellule de multiplication numérique. Une justification

mathématique sera donnée afin de prouver qu’il est faisable de réaliser cette fonction par le

biais de la multiplication numérique. Un état de I’art des architectures existantes sera présenté,

en faisant remarquer que comme pour les additionneurs, ces architectures sont les plus

souvent dédiées a des réalisations d’ALU ou de CPU.

L’opération de multiplication de deux entiers peut étre décrites (voir figure 2.12), pour

n’importe quelle base de calcul (binaire, décimal, etc.) par les deux étapes suivantes [24]:

-1/ Le calcul des différents produits partiels

-2/ L’addition des produits partiels obtenus.

Le produit de deux nombres de n digits peut étre donné par un nombre de 2n digits.

Dans le systeme binaire, une porte ET peut étre employée pour générer les produits partiels

X;Y; entre chaque digit des deux multiplicandes [26]. Une addition (avec propagation de

retenue) est effectuée sur chaque colonne de produits partiels.

X, X, X, X, Multiplicande
Y, Y, Y, Y, Multiplicande
X)Y; XY, XY, XY,
X3 Yl XZYI Xl Yl 1
X3Y2 X2Y2 X1Y2 XOYZ
X3Y3 X2Y3 Xl Y3 X0Y3
P, P, P P, P, P, P, P, Produit

Fig. 2.12: Exemple de multiplication de deux nombres a 4 digits.
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Généralement, on distingue trois catégories de multiplieurs [27]: Les multiplieurs a
architecture série, les multiplieurs a architecture série/paralléle, et les multiplieurs a
architecture paralléle. Pour notre application, nous recherchons une architecture permettant de
réaliser une multiplication extrémement rapide, ce qui est impossible avec la forme série et la
forme série/paralléle, qui sont énoncées ci-dessus [27]: une architecture paralléle est donc a
envisager. Cependant, il existe plusieurs architectures possibles pour la forme paralléle.
Celles-ci sont les multiplieurs naifs, les multiplieurs par arbre de Wallace, et les multiplieurs
par codage de Booth. Les performances de ces trois types de multiplieurs seront étudiées, afin

d’effectuer un choix sur Parchitecture la plus adaptée a notre application.

2.4.2. Justification mathématique.

Pour justifier mathématiquement I’emploi d’une cellule de multiplication numérique,

nous reprenons les calculs développés par VAN DER ENDEN et VERHOECKX [28], et
BELLANGER [27] dans leurs ouvrages respectifs.

Considérons deux suites x(n) et y(n) définies sur N points. Soient X(k) et Y(k) leurs
Transformée de Fourier Discréte (TFD) respectives. Les équations 2.1 et 2.2 donnent les

relations reliant les suites x(n) et y(n) & leur transformée de Fourier X(k) et Y(k).

x(n) = %th(k)emﬁ
(Eq2.1) 1 - \
y(m) =2 Y()e N

et

X (k) = Iilx(n)e_m;
(Eq2.2) N"_‘l" \
Y(k)= Y y(me ¥
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Soit s(n) la suite définie par s(n)=x(n)y(n) et I’équation 2.3 qui donne S(k) sa TFD.
N-1 omk
(Eq 2.3) S(k) = s(nye ¥
n=0
L’équation 2.4 donne I’expression de s(n) en fonction de S(k).

(Eq24)  s(n)= %Z_S(k)emﬁ

L’équation 2.5 donne 1’expression de S(k) en fonction de X(k) et Y(k) ot * représente

le produit de convolution.

(Eq2.5) S(k) = %X(k) *Y(k)

N 2
Plagons-nous dans le cas particulier ou x(n) = 2cos mf

. D’aprés VAN DER

ENDEN et VERHOECKX [28], nous obtenons alors 1’équation 2.6.

(Eq 2.6) S(k)=Yk-f)+Y(k+[f)

Nous avons ainsi un décalage en fréquence de +f du spectre Y(k). Une formule
similaire a celle obtenue en analogique est donc obtenue, et la réalisation d’un mélangeur de

fréquence en numérique est donc possible.

2.4.3. Multiplieur naif.

L’architecture du multiplieur naif est directement issue du parallélogramme de calcul
donné par la figure 2.12. Chaque cellule est composée d’une porte ET effectuant le produit

partiel entre deux digits, et d’un additionneur complet permettant 1’addition entre chaque
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produit partiel d’'une méme colonne, ainsi que la propagation de la retenue sur la cellule
voisine (voir figure 2.13). Chaque P, correspond & un produit partiel X;Y;, chaque S,
correspond a la somme des produits partiels de la colonne, et chaque R, aux retenues a

propager. La cellule de multiplication élémentaire est obtenue par ajout d’une porte ET sur

une entrée d’un additionneur complet.

R, '« FA R

Fig. 2.13: Cellule de multiplication élémentaire.

Dans une architecture combinatoire, chaque produit partiel est génére en méme temps,
et on doit attendre le résultat de chaque additionneur en tenant compte des délais de
propagation de chaque retenue générée. Le chemin critique correspond alors a une
propagation verticale, puis horizontale des résultats. La fleche grise de la figure 2.14 donne le
chemin critique dans le cas d’une multiplication de deux nombres binaires 4 4 bits. Toutes les
cellules de multiplication élémentaire possédent le méme délai de calcul (porte ET et
additionneur complet). L’avantage d’une telle structure est sa grande régularité, et donc la
possibilité¢ d’effectuer une description VHDL par itération, et qui soit totalement
paramétrable. Son grand désavantage est la proportionnalité entre délai critique et taille du
multiplieur [29). Cette architecture est la plus lente a effectuer le calcul (2n-1 additions si n est
le nombre de bits des deux multiplicandes). Cependant, cette régularité permet de faciliter la
synthése du layout, de faciliter une mise sous forme pipe-line, et d’obtenir des multiplieurs

numériques de petites tailles [29].
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X, X, X, X5
0 [} 0 J 0
4 Y
YO
{ v
(1}
Y,
, ! !
0
Y,
v
he—] 0
T — '
P. P, P i J' J J'
7 1 s P, P, P, P, P,

Fig. 2.14: Schéma bloc d’un multiplieur naif pour deux nombres binaires de 4 bits.

2.4.4. Multiplieur en arbre de Wallace.

Nous avons vu que la multiplication se fait en deux étapes: le calcul des produits
partiels, puis 1’addition de ceux-ci. Le chemin critique d’un multiplieur dépend du délai de
propagation des données pour chaques retenues des additionneurs. La figure 2.6 donne
Iarchitecture d’une cellule d’addition compléte. Cette cellule se trouve &tre la cellule de base
d’un processeur pour réaliser le calcul de 1’addition de deux nombres. On peut observer par
ailleurs qu’un additionneur complet se révéle étre un compteur de ‘1’. Donc, somme S, ., et
retenue Ry, se trouvent étre les sorties codées d’un arbre d’entrées en notation binaire [30].
Le multiplieur par arbre de Wallace est basé sur cette propriété. L’avantage d’une telle
architecture (voir figure 2.15) est que 1’on peut réaliser I’opération de multiplication sans
avoir a attendre la propagation de la retenue. Ceci induit une plus grande rapidité de calcul du
résultat final, car I’opération se réduit 3 plusieurs additions effectuées en paralléle. Pour
réaliser une telle architecture, il faut préalablement regrouper les nombres & additionner en
arbres, et orienter chaque groupe vers un additionneur complet. La seconde opération est de
regrouper les résultats du premier calcul en un nouvel arbre, et de les orienter de nouveau vers
des additionneurs complets. En continuant ces deux opérations, seulement deux nombres
restent. Le temps de calcul correspond a Log, n additions, ot n est le nombre de bits des deux

multiplicandes [30].
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Le multiplieur a arbre de Wallace est plus rapide que I’additionneur naif, mais son gros
désavantage est sa structure irréguliére qui demande une attention toute particuliere pour
faciliter la synthése du layout [31]. Malgré cela, il est difficile de réaliser un layout ayant une

surface moindre que celui d’un multiplieur naif.

Fig. 2.15: Architecture d’un multiplieur & arbre de Wallace pour deux nombres binaires de 4 bits

2.4.5. Multiplieur par code de Booth.

Le principe du codage de Booth [32] est d’utiliser les séries de ‘1’ adjacents d’un des
deux multiplicandes pour‘réaliser la multiplication. On se limite alors a additionner ou
soustraire selon les cas, les valeurs non nulles issues des multiplications partielles. La
multiplication est alors beaucoup plus rapide [26].

Pour multiplier deux nombres M et R, on considére la somme S=R, puis on examine
les bits M, de M un par un, en commengant par le bit de poids faible, selon 1’algorithme

suivant:

1: Si M, =0, et M, ,,=0, alors on multiplie la somme des produits partiels par 2, ce qui
revient a faire un décalage a droite d’un bit.
2: Si M, =0, et M,,,;=1, alors on additionne R 2 la somme des produits partiels, et on

multiplie le résultat par 2, ce qui revient a faire un decalage a droite d’un bit.
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3: Si M, =1, et M,,,=0, alors on soustrait R de la somme des produits partiels, et on
multiplie le résultat par 2, ce qui revient 4 faire un décalage a droite d’un bit.

4: Si M, =1, et M,,,,=1, alors on multiplie la somme des produits partiels par 2, ce qui
revient 4 faire un décalage a droite d’un bit.

S: Ne pas multiplier par 2 dés que 1’on arrive au rang M,.

Multiplicande
<15:0>

Booth First 16
Booth Adder 16
Booth Adder 16
Booth Adder 16
Booth Adder 16
Booth Adder 16
Booth Adder 16
Booth Adder 16

Propagation de Produit
la retenue > 3o

Multiplicande
<15:0>

Fig. 2.16: Exemple d'architecture de multiplieur de Booth 16 X 16 bits.

L’avantage du codage de Booth est qu’il n’est pas nécessaire de corriger le résultat du
produit quand I’'un des deux multiplicandes est de valeur négative: on peut travailler en
logique signée. Un multiplieur de Booth peut alors étre décomposé en deux parties, une partie
addition-codage, et une partie propagation de la retenue (voir figure 2.16). Les deux parties
ont une architecture réguliére, et le temps de calcul est trés court, soit (n-2)/2 additions, si n
est le nombre de bits des .deux multiplicandes. Cette architecture est trés utilisée pour les
calculs de nombres signés dans les processeurs [26]. Un exemple de calcul simple est donné

en annexe I.

2.4.6. Conclusion.

Nous venons de voir trois types d’architecture de multiplieurs: les multiplieurs naifs,
les multiplieurs 4 arbre de Wallace, et les multiplieurs a codage de Booth. Ces trois types
d’architectures possédent des avantages et des inconvénients qui sont résumés dans le tableau

de la figure 2.17. On remarque, que comme pour les additionneurs, plus la vitesse de calcul
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augmente, plus la surface de layout augmente, et plus structure devient irréguliére. Il faudra

donc de nouveau trouver un compromis de réalisation entre tous ces parametres afin de

respecter les spécifications demandées par la recommandation DAVIC.

Types de Nombres de cellules Vitesse de Régularité de Surface de
multiplieurs d’addition calcul structure layout
Multiplieur naif n? proportionnelle & « Tres bonne » « Petite »
2n-1
Multiplieur a proportionnelle a « Moyenne » a
arbre de 2(n-1)*Nb Log,(n) « mauvaise » selon « Moyenne »
Wallace les opérandes
Multiplieur a Variable selon la proportionnelle a
codage de taille des opérandes (n-2)/2 « Bonne » « Elevée »
Booth

Fig. 2.17: Caractéristiques générales des différentes architectures de multiplieurs. (n est le nombre de cellules

d’addition compléte utilisées)

Oscillateur local
numérique générant

cos 2nfY)
Filtre passe
bas L(m)
Vers
Traitement
s(n) des
données
Filtre passe
bas [~ Qm)

Oscillateur local
numérique générant
-sin (2nfit)

Fig. 2.18: Architecture d'un démodulateur I&Q numérique.

2.5. DEMODULATION I&Q.

La démodulation d’un signal modulé numériquement ne peut se faire qu’en reprenant
I’architecture numérisée d’un démodulateur analogique donnée en figure 1.6 [27]. En effet,

I’extraction des parties réelles et imaginaires, donc des symboles I et Q, n’est possible que par
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cette technique. BARRETT [33] a montré dans son mémoire qu’il était possible de réaliser
une telle structure en numérique, et que le point critique de réalisation se trouve au niveau des
filtres passe-bas (voir figure 2.18). La difficulté de réalisation vient essentiellement des temps
de calcul nécessaires aux blocs d’additions et de multiplications employés pour la réalisation
d’un filtre numérique. Par exemple, dans le cas d’uﬁ filtre 4 réponse impulsionnelle finie & n
coefficients, il faudra réaliser n multiplications et n-1 additions, le plus rapidement possible
pour assurer un fréquence de séquencement la plus grande possible. Ces difficultés peuvent

étre contournées par le sous-échantillonnage et ’emploi du filtre numérique a décimation.

2.6. LES DIFFERENTS FILTRES NUMERIQUES.

2.6.1. Introduction.

Dans ce chapitre, nous allons aborder le probléme du filtrage numérique. On distingue
plusieurs catégories de filtres numériques [27, 28]: Les filtres numériques a réponse
impulsionnelle finie (RIF), les filtres numériques & réponse impulsionnelle infinie (RII), et les
filtres numériques multicadences, appelés aussi filtres numeériques a décimation. Chacun de
ces filtres peut étre réalisé suivant différentes architectures, et possedent des caractéristiques

qui leur sont propres.

2.6.2. Filtres numériques a réponse impulsionnelle finie.

Les filtres numériques a réponse impulsionnelle finie (RIF) sont définis par une
€quation qui détermine les valeurs discrétes de sortie par une somme pondérée d’un ensemble
fini de valeurs d’entrée. Les coefficients de pondération constituent la réponse impulsionnelle
du filtre. Ce type de filtre détermine la valeur de sortie en fonction d’informations d’entrée

« d’ancienneté » limitée.
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L’équation 2.7 donne la relation reliant une série de N échantillons d’entrée x,(t), et

une série de N échantillons de sortie y,(t), échantillonnés & la fréquence f, = %, apres

passage a travers un filtre RIF.

(Eq2.7) ¥(n)= Z—: a;x(n—i)

x4(t)

Fig. 2.19: Architectures des filtres RIF; (a): structure directe; (b): structure transposée.

2.6.3. Filtres numériques a réponse impulsionnelle infinie.

Les filtres numériques i réponse impulsionnelle infinie (RII) sont des filtres récursifs
ayant des propriétés se rapprochant de celles des filtres analogiques. Pour obtenir les

équations régissant les relations reliant une série de N échantillons d’entrée x,(t), et une série
de N échantillons de sortie y,(t), échantillonnés a la fréquence f.= 7’ on utilise le plus

généralement la transformation en z. L’équation 2.8 donne la relation générale d’un filtre RII

reliant les échantillons x,(t) et y,(t) en fonction de ses coefficients a et b;.
N N
(Eq 2.8) y(n) = Z a,.x(n - i) - z b,.y(n - i)
i=0 i=1
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X, (t)
yalt)

Fig. 2.20: Architectures des filtres RII; (a): structure N-D; (b): structure D-N.

2.6.4. Filtres numériques a décimation.

BARRET [33] a montré dans son mémoire que les filtres numériques a décimation
sont des systemes utilisant une structure de filtre RIF ou RII, associée 4 une réduction de
fréquence d’échantillonnage, car au cours des différentes opérations réalisées dans une chaine
de transmission, la largeur de bande du signal transmis varie. Le signal d’échantillonnage doit _
respecter le théoréme de Shannon de telle sorte que la fréquence d’échantillonnage soit au
moins du double de la fréquence maximale du spectre du signal. Etant donné que cette
fréquence maximale peut varier, la fréquence d’échantillonnage qui lui est associée peut elle
aussi varier. Considérons deux suites de nombres x(nT,) et y(nT,) échantillonnées

1 . L
respectivement & f, = 1 et f, =— (voir figure 2.21). Posons R le rapport de décimation tel

T, T,
que T,=RT,. Il vient que x(nT,)=y(nRT,). L’équation 2.9 donne la relation reliant X(f) et Y(f)

les transformées de Fourier respectives de x(n) et y(n).

(Eq 2.9) Y(f)= ;}X( f)
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X(f)1 X(f)] X(f
IR O S | EPRTTor' ST

Fig. 2.21: Réduction de cadence - Allure des différents signaux pour le cas d’une décimation par 2.

La figure 2.21 donne un exemple d’allures des signaux échantillonnés et de leur
transformée de Fourier respective. Dans cet exemple, nous sommes a la limite du théoreme de
Shannon, et la fréquence maximale du signal est égale i la moitié de la fréquence
d’échantillonnage f,. Pour pouvoir réaliser de telles structures, il est donc impératif d’éliminer

les harmoniques indésirables afin d’éviter tout risque de repliement de spectre.

x(nT,) y(iTy) y(nRT,) s(iRT,)
———p| Filtre RIF > l R » Filre RIF [~ @
x(nT,) y(nT,) y(nRT,) S(nRT))
(b
e——p»]| Filtre RII - l R =1  Filtre RIl [~ )
x(aT) =

(c)

--a S(nRT;)

Fig. 2.22: Architectures des filtres a décimation. (a): architecture a filtre RIF; (b): architecture a filtre Ril;

(c): exemple d’architecture améliorée 4 filtre RIF.
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C’est pourquoi, on a le plus souvent recours a une architecture comprenant un pré-
filtrage permettant de limiter sommairement la largeur de bande du signal, puis une
décimation afin de diminuer la fréquence d’échantillonnage, et enfin un autre filtre pour
parfaire la limitation de fréquence voulue. Il existe plusieurs possibilités de réalisation comme
le montre exhaustivement la figure 2.22. L’exemple de la figure 2.22(c) montre qu’il est
possible d’effectuer un changement de cadence interne au filtre RIF considéré. Ceci a pour
effet de permettre une plus grande facilité de calcul au niveau des multiplieurs et des

additionneurs.

2.6.5. Conclusion.

Dans cette partie les filtres numériques usuels ont été succinctement étudiés. Les filtres
numeriques RIF, RII et & décimation possédent des caractéristiques qui sont données dans la
figure 2.23. On remarquera que les filtres a décimation peuvent avoir les caractéristiques des
filtres RIF ou RII, selon leur structure de base. Néanmoins, ils ont le net avantage de
permettre une plus grande implantation de fonction de calcul du fait de la baisse de la

fréquence d’échantillonnage.

Caractéristiques Filtres RIF Filtres RII Filtre 4 décimation

Stabilité Toujours stable Sous certaines conditions | Dépend de I’architecture

Mise en oeuvre Simple Parfois difficile Dépend de I’architecture

Nb opérations par unité de A peu prés Plus faible que les autres
temps équivalent filtres

Linéarité de phase Parfaite Difficile & obtenir Dépend de architecture

Application la mieux Tous types de Filtrage 4 bande

adaptée filtres étroite

Fig. 2.23: Caractéristiques générales des différents filtres numeériques.
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2.7. CONCLUSION.

Dans ce chapitre, nous avons vu les différentes architectures possibles en vue d’une
numérisation d’un étage radiofréquence dans le cadre d’une application modem. Chaque
fonction & numériser peut avoir plusieurs réalisations potentielles.

Nous avons vu succinctement que les oscillateurs, les modulateurs et démodulateurs
numériques peuvent étre réalisés en employant la technique de la DDS pour générer les
oscillateurs, et qu’ils emploient par ailleurs des additionneurs et des multiplicateurs rapides
dont plusieurs réalisations sont envisageables. De la méme manicre, nous avons vu que le
mélange de fréquence peut étre réalisé par multiplication numerique. Le filtrage numérique
nous offre trois architectures possibles (RIF, RIL, ou décimation) qui possédent chacun d’eux
plusieurs architectures ayant des caractéristiques variables.

I reste maintenant & définir quelles sont les contraintes qui vont permettre de choisir

une architecture particuliére pour chacun des blocs fonctionnels de notre etage.

86




CHAPITRE 3

REALISATION DE L’ETAGE RF
NUMERIQUE, ET DESCRIPTIF
VHDL

87



Chapitre 3: REALISATION DE L’ETAGE RF NUMERIQUE, ET DESCRIPTIF VHDL

3.1. INTRODUCTION.

Dans cette partie, nous allons voir quelles sont les. contraintes de réalisation imposées
par la recommandation DAVIC, et celles que nous imposent implicitement la technologie. A
partir de ces limitations, nous verrons que I’emploi de deux technologies d’implantation
(CMOS, et ECL ou AsGa) ou d’une technologie mixte (Bi CMOS), est quasi inévitable si I’on
veut réaliser toute I’architecture en numérique, 1’objectif étant de se limiter au maximum a la
technologie CMOS. Nous verrons ensuite quelle architecture est utilisable pour parvenir a
augmenter la vitesse de séquencement du systéme, et d’assurer les émissions et réception de
données aux fréquences spécifiées par la recommandation DAVIC. Nous verrons qu’il sera
assez difficile d’assurer un bon compromis entre la rapidité du systéme, et sa surface
d’implantation. Ceci est dii aux nombreux «latches» a implanter pour passer a une
architecture pipe-line. Nous présenterons également les différents résultats de simulations du
descriptif VHDL synthétisable de chaque bloc fonctionnel du systeme. Le code VHDL a été
compilé sous le logiciel Altera MaxPlusII (version 9.01), et utilisant une implantation sur
circuit FPGA de la famille FLEX10K. Ces simulations ont permis de définir les points
délicats de réalisation, notamment du point de vue temporel (séquencement du flot de
données, etc.). Il est par ailleurs a noter que le logiciel Altera est limité a des vecteurs de 32
bits, ce qui a posé des problémes de programmation, notamment lors de I’utilisation de
boucles itératives pour générer certains composants ou certaines fonctions. De ce fait, les
ports d’entrées des composants ont été limités a 4 bits en entrée et 4 6 bits en sortie pour la
simulation. Une réalisation compléte utilisant un logiciel plus puissant (de type Cadence)
permettrait sans aucun doute de travailler avec des tailles de bus plus élevées afin d’obtenir
une plus grande précision lors des différentes opérations réalisées sur le signal, et donc une
meilleure qualité de transmission. Les résultats obtenus sont cependant transposables a une
plus grande résolution des signaux, notamment en ce qui concerne le flot de données et son
séquencement. Les simulations ainsi effectuées vont permettre de définir les performances
respectives des blocs de mélange numérique, de modulation numérique, de démodulation
numérique, et de filtrage numérique. Nous pourrons ainsi en déduire si une telle architecture

est effectivement réalisable.
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3.2. CONTRAINTES DE REALISATION.

3.2.1. Introduction.

La recommandation DAVIC nous donne différentes contraintes 2 respecter,
notamment concernant les bandes de transmission, et les gabarits de filtrage. Des contraintes
technologiques viennent s’additionner i celles précédemment citées. Celles-ci découlent de la
description discréte des signaux, et nous obligent & 1’emploi d’au moins deux technologies

d’implantation compte tenu des fréquences d’échantillonnage que nécessite le systéme.

3.2.2. Limitations de fréquence.

La recommandation DAVIC impose deux bandes de transmission: La voie montante
(de 10 4 30 MHz), et la voie descendante (de 50 a 87 MHz), sans ordre de filtrage particulier.
Par contre, le gabarit des filtres a fréquence intermédiaire est spécifié par une bande passante
772 kHz, et un ordre 10. De plus, pour le filtres de bande, une réjection de 30 dB entre signal

utile et fréquence intermédiaire est demandée.

3.2.3. Limitations technologiques.

Pour obtenir un signal numérique « propre », les réalisations de type « grand-publics »
demandent au moins 10 valeurs discrétes par période de la fréquence maximale pour assurer
une description correcte du signal, et les réalisations de type industrielles en demandent au
moins 14 [27, 28]. Si on ne tient pas compte des problémes posés par la nécessité d’avoir une
agilité en fréquence dans les deux bandes de transmission, on a (dans le cas extréme une
transmission des données & la fréquence de 87 MHz) une opération d’échantillonnage a
1,218 GHz dans le cas d’une réalisation de type industrielle, ou 870 MHz dans le cas d’une
réalisation de type « grand-public ». On ne peut donc plus avoir recours qu’a une technologie
différente du CMOS pour I'implantation: Seules les technologies ECL, AsGa, et

¢ventuellement BICMOS permettent d’assurer de telles fréquences d’échantillonnage.

89




Chapitre 3: REALISATION DE L’ETAGE RF NUMERIQUE, ET DESCRIPTIF VHDL

3.2.4. Synthéses des contraintes de réalisation.

La recommandation DAVIC nous impose des limitations en fréquence qui aboutissent
a I’emploi de deux technologies d’implantation. Pour des raisons de cofits de réalisation,
I’architecture de 1’étage radiofréquence numérisé devra permettre 1’intégration d’'un maximum
de fonctions en technologie CMOS. Pour faciliter la réalisation et la description en langage
VHDL synthétisable, nous aurons recours a une description discréte du signal sur 16 points.
Ceci est justifié par le fait que de réaliser un compteur par 16 est plus facile que de réaliser un
compteur par 10 ou par 14, notamment lors de la réalisation des étages de comptage et
multiplexage comme nous le verrons plus tard. Par quelques calculs prélimiminaires, nous
obtenons alors des valeurs de fréquence d’échantillonnage comprise environ entre 160 et
480 MHz pour la voie montante. Pour la voie descendante, nous obtenons de la méme maniére
des valeurs de fréquence d’échantillonnage comprise au moins entre 800 MHz et 1,392 GHz.
Dans les deux cas, la réalisation n’est possible qu’en employant une parallélisation de
’architecture, et une technologie ECL, AsGa, ou éventuellement BICMOS, pour les ¢tages de
sorties. De plus, les filtres de bandes (voie montante 10-30 MHz, et voie descendante 50-
87 MHz), ne pourront pas étre réalisés sous forme numérique, du fait de la complexité que

requerrait leur implantation.

3.3. ARCHITECTURE GLOBALE RETENUE.

3.3.1. Introduction.

Dans cette partie nous allons décrire I’architecture interne de chacun des blocs
fonctionnels de 1’étage radiofréquence numérisé. Nous verrons comment il a été possible
d’augmenter la vitesse de séquencement, et donc la vitesse du flot de données traversant
chaque bloc. Les différentes architectures décrites seront ainsi simulées en utilisant le logiciel
Altera MaxPlusIl (version 9.01). Pour ce faire, une description en langage VHDL
synthétisable du modulateur et du démodulateur numérique, du mélangeur numérique et des
filtres numériques a été effectuée. Ceci a permis de valider les architectures employées, et

d’en déterminer les performances sur circuit FPGA de la famille des FLEX10K, I’objectif
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etant de se rapprocher le plus possible du temps de propagation minimal de fonctionnement et
correspondant a la fréquence de travail de 125 MHz. Une évaluation des performances de

notre architecture avec une autre technologie d’implantation est alors envisageable.

—1E

(n) —N Mélangeur )
7~/ numérique Signal
(a) > modulé émis

Qi ) e )
TT

Clk et RAZ OLN
sin

OLN
cos

Mélangeur Filtre de )
(b) signal numérique démod.
recu L Mélangeur Filtre de

numérique démod. Qm -

1T

Clk et RAZ OLN
sin

Fig. 3.1: Architecture globale du modulateur numérique (a), et du démodulateur numérique (b).

3.3.2. Modulateur et démodulateur numérique.

3.3.2.1. Architecture.

La figure 3.1. donne I’architecture globale du modulateur et du démodulateur
numerique. Pour le modulateur, la technique de modulation 1&Q est préconisé par DAVIC.
On géncre par DDS (Direct Digital Synthesis) deux signaux sinusoidaux déphasés de m/2, qui
sont modulés par les symboles I, et Q,, puis additionnés pour obtenir le signal DQPSK a 4
¢tats désiré. Le modulateur est ainsi composé d’un compteur par 16 qui pilote les deux blocs

de geénération des porteuses sinusoidales en quadratures, de deux multiplicateurs numériques,
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et d’un additionneur numérique. Ces blocs de génération sont codés sur 16 points, et
fournissent une valeur & chaque front montant de 1’horloge. Pour le démodulateur, la
technique inverse de démodulation 1&Q est employée pour extraire les symboles I, et Q,

précédemment émis.

3.3.2.2. Génération de porteuse.

Les oscillateurs numériques sont composés d’un multiplexeur a 16 entrées, qui
assurent la génération des 16 points nécessaires a la description discréte du signal sinusoidal
désiré. La valeur de la fréquence de sortie de ces signaux sera donc 16 fois moins grande que
la fréquence de séquencement de I’horloge CLK. La figure 3.2 donne P’architecture d’un
oscillateur numérique. On peut remarquer que les données correspondantes aux valeurs
discrétes des points du signal sont pré-cablées directement sur le multiplexeur, ce qui permet
de s’affranchir de ’emploi d’une mémoire (voir partie 2.2.3). Cependant, la valeur de la
fréquence de sortie du signal ne pourra étre déterminée que par le choix de la fréquence de
séquencement du systéme. Le nombre de bits sur lequel est effectué le codage numérique des
différentes valeurs du tableau d’allocation de la figure 3.2 est paramétrable. La sélection de la

valeur discréte de sortie se fait par 1’emploi d’un compteur par 16.

Tableau :>
d’allocation i
des
16 valeurs :>
discrétes S]gna]

de D sinusoidal
description MUX 16 2 numérique
dela D
période
du signal
sinusoidal

a générer :>

Sélection

Fig. 3.2: Architecture de I'oscillateur numérique.
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Fig. 3.3: Architecture pipe-line récursive du multiplexeur & 16 entrées.

3.3.2.3. Multiplexeur.

Différentes architectures de multiplexeur ont été simulées en employant les circuits
FLEX10K proposés par Altera. Nous nous sommes apercus que selon l’architecture
employée, les performances de celui-ci varie énormément. Par exemple, un multiplexeur a 16
entrées decrits en VHDL « comportemental » atteint une vitesse de fonctionnement de
seulement 22,77 MHz, alors qu’un multiplexeur décrit par une architecture récursive
composés de 2 multiplexeurs a 8 entrées et d’un multiplexeur a 2 entrées atteint une vitesse de
50,76 MHz. De la méme maniére, un multiplexeur & architecture récursive composé de 5

multiplexeur a 4 entrées atteint une vitesse de 121,95 MHz, et enfin une architecture pipe-line
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récursive 4 base de 15 multiplexeur 4 2 entrées 2 finalement été testée. Celle-ci atteint ainsi
une fréquence de fonctionnement de 125 MHz. Pour notre application, il est ainsi possible de
conserver un flot de données important, et I’assurance de pouvoir générer le signal numérique
désiré a la méme vitesse que I’ensemble des autres blocs fonctionnels. Pour générer un signal
sinusoidal il suffit alors de cabler les différentes entrées du multiplexeur aux différentes

valeurs discrétes de description du signal, ainsi qu’aux broches de sorties du compteur par 16.

3.3.2.4. Compteur par 16.

Le compteur par 16 est réalisé avec 4 bascules JK et trois portes ET montées comme le
montre la figure 3.4. Les données de sorties sont toutes synchrones. La simulation sous Altéra

a permis de déterminer que la fréquence de fonctionnement maximale pour ce circuit est de

125 MHz également.
‘1’ logique J Q J Q J Q J Q
04D o-P o4P 04D —l
S(0) s @) SG)
LK K K K
A A D
[} O [
CLK T
RAZ

Fig. 3.4: Schéma électrique du compteur par 16.

3.3.2.5. Additionneur a propagation de retenue.

La réalisation de 1’additionneur du modulateur 1&Q a été effectué en tenant compte de
la nécessité de conserver un flot de données important, et la possibilité d’obtenir une
réalisation en CMOS. L’utilisation d’une architecture pipeline appliquée & un additionneur a
propagation de retenue a permis d’obtenir un bon compromis entre la surface d’implantation
et la vitesse du flot de données. L’architecture d’un additionneur & propagation de retenue

n’est pas la plus rapide en logique combinatoire, mais sa régularité de structure permet de
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faciliter le passage a une architecture pipe-line. Il a cependant fallu rajouter des « latches » au
sein méme des additionneurs complets 4 1 bit pour obtenir un flot constant et régulier de
données a vitesse maximale. L’architecture compléte de 1’additionneur est alors simple i
réaliser par ajout bascules D. La figure 3.5 nous donne I’architecture pipe-line d’un
additionneur complet & 1 bit. On remarque que tous les trois fronts montant de 1’horloge CLK,
on a un résultat sur les sorties S et C,, correspondant & des données regues trois fronts

montant plus t6t. Cette cellule peut fonctionner a la fréquence de 125 MHz.

le__Clk et RAZ

@ ]

@ (®)

Fig. 3.5: Symbole logique (a), et schéma électrique d’un additionneur complet (b) ayant une architecture pipe-

line.

A partir de la cellule FA décrite par la figure 3.5, on peut définir ’architecture pipe-
line globale d’un additionneur & propagation de retenue (voir partie 2.3.3). La figure 3.6
donne un exemple d’architecture d’additionneur paralléle & propagation de retenue, pour des
données d’entrée codées sur 4 bits: Cette architecture a été simulée. On peut remarquer que
dans ce cas, le résultat de calcul entre deux nombres d’entrées ne sera disponible qu’apres
12+2 soit 14 fronts montant de 1’horloge. Cette architecture peut fonctionner a 125 MHz
cgalement. 11 est possible de généraliser le temps de calcul de cette architecture. Il correspond
au nombre de fronts montant M d’horloge requis en fonction du nombre n de bits de codage

des données d’entrée: M=3*n+2 dans ce cas.
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Fig. 3.6: Architecture globale d'un additionneur a propagation de retenue a architecture pipe-line.

3.3.2.6. Conclusion.

Dans cette partie, nous avons testé les architectures des fonctions essentielles
constituants un modulateur et un démodulateur numérique. Tous les blocs fonctionnels
(multiplexeur 16, compteur par 16, additionneur, etc..) travaillent a la fréquence de 125 MHz.
Dans la partie suivante, le cas des blocs de multiplication sera traité, et ceux-ci, dans le cas
d’une architecture pipe-line, travaillent également a la fréquence de 125 MHz. L’étage
complet ne travaille cependant pas a cette méme fréquence. En effet, la simulation de I’étage
complet a montré que la fréquence maximale de travail est alors de 116.27 MHz. Ceci est dii
au couplage des compteurs par 16 et des multiplexeurs 16, les temps de setup des signaux
étant un peu plus longs. Les résultats obtenus permettent ainsi d’affirmer que la fréquence
maximale de travail de cet étage est fonction principalement de la technologie, et non de sa
structure. En effet, dans le cas d’une implantation sur FLEX10K d’Altera, la fréquence de
fonctionnement de 125 MHz correspond a un temps de propagation minimal des données
équivalent au temps de traversée d’une fonction combinatoire suivi d’une bascule D. De

méme, la fréquence de 116,27 MHz correspond au temps de propagation minimal des données
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equivalent au temps de traversée de deux fonctions combinatoires suivit d’une bascule D. De

ce fait, le choix de la technologie d’implantation va dicter les performances de notre systéme.

3.3.3. Mélangeur de fréquence.
3.3.3.1. Introduction.

La cellule de mélangeur de fréquence a été réalisée sur la base d’un multiplicateur
numérique. Comme pour 1’additionneur, les critéres de choix de 1’architecture utilisée ont
port¢ sur la régularit¢ de structure du systtme. GHOSH et NANDY [34], dans leur
publication, proposent I’emploi d’une architecture de multiplicateur naif pour la réalisation
d’un multiplicateur possédant une architecture pipe-line, une vitesse de fonctionnement et un
flot de données important. L’architecture trés réguliére de ce type de multiplicateur permet
une description VHDL aisée de I’architecture pipeline résultante. Cependant, une attention
toute particuli¢re sera portée & la propagation des données 4 I’intérieur de I’architecture. De ce
fait, ’architecture de la cellule de multiplication élémentaire entre deux bits des opérandes
devra étre revue pour assurer un synchronisme entre propagation horizontale, verticale, et
transversale des données. A partir de cette cellule, nous pourrons finalement obtenir un bloc
fonctionnel de multiplication, en équilibrant les temps de propagation afin de synchroniser

correctement les données en entrées et en sortie de chaque bloc de multiplication élémentaire.

N [ N I B

Fig. 3.7: Propagation des données dans I’architecture du multiplieur.
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3.3.3.2. Propagation du flot de données.

En nous inspirant de la technique présentée par GHOSH et NANDY [34], qui utilisent
dans leur réalisation une gestion dynamique de bus de données par la technique de « wave
pipe-lining », nous avons régulé le flot de données de telle sorte qu’il soit synchrone pour
chaque entrée d’une cellule de multiplication élémentaire. La figure 3.7 montre comment les
données se propagent a travers ces cellules dans une architecture de multiplicateur naif. Le
temps de propagation diagonal doit donc étre égal a la somme des temps de propagation

horizontaux et verticaux.
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Fig. 3.8: Symbole logique (a), et schéma électrique (b) d'une cellule de multiplication élémentaire ayant une

architecture pipe-line.

3.3.3.3. Cellule de multiplication élémentaire.

Comme la cellule d’addition compléte, la cellule de multiplication élémentaire va étre
transformée. Nous devons tenir compte de plusieurs facteurs qui sont la propagation des bits
issus des multiplicandes X et Y, de la propagation des retenues issues des additions des
produits partiels, et surtout du sens de propagation de ces données. En effet, il existe trois
possibilités pour la propagation des données: I’architecture du multiplieur se présente un peu
comme un tableau, sur lequel on ne peut se déplacer que de la droite vers la gauche, que du
haut vers le bas, et qu'en diagonale (voir figure 3.7). Il faut alors s’arranger pour que le
nombre de fronts montants d’horloge de traversée verticale et horizontale des données soient

égaux, et pour que le nombre de fronts montant d’horloge de traversée des données suivant la
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diagonale soit égal 4 la somme des front montant de traversée horizontale et verticale des
données dans une cellule. La figure 3.8 montre quelles sont les modifications qui sont
apportées a I’architecture d’une cellule. Tous les quatre fronts montant d’horloge, un cycle
complet de calcul sera effectué pour les données se propageant verticalement et
horizontalement, et donc tous les huit fronts d’horloge, la propagation diagonale sera assurée.

Cette cellule peut également fonctionner jusqu’a 125 MHz sous Altera.

3.3.3.4. Architecture pipe-line d’une cellule de multiplication.

A partir de I’architecture pipe-line de la cellule de multiplication, on peut obtenir
Iarchitecture globale de la fonction de multiplication. La figure 3.9 donne un exemple de
réalisation pour deux opérandes de 4 bits. L’architecture globale est semblable a celle

developpée par KLASS, FLYNN, et VAN de GOR [35].
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Registre Registre
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Fig. 3.9: Architecture pipe-line du multiplieur numérique.
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Cette architecture se compose essentiellement de trois « latches » parall¢les assurant le
synchronisme et la propagation des données, de deux registres d’entrée, d’un registre de
sortie, et de la cellule de calcul de multiplication. L’exemple d’architecture de multiplicateur
naif a architecture pipe-line donné par la figure 3.9 a été simulée sous Altera. A partir des
résultats obtenus, il est possible de généraliser le temps de calcul de I’architecture: Il faut
M=4*n+8*(n-1)+2 fronts montant d’horloge avant d’obtenir le résultat du produit entre deux

opérandes. Cette architecture fonctionne également jusqu’a 125 MHz.
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Fig. 3.10: Architecture d'un mélangeur de fréquence a architecture pipe-line parallélisée.

3.3.3.5. Architecture parallélisée et reconstitution du signal.

Pour augmenter encore la capacité d’intégration de notre systeme en technologie
CMOS, nous avons été amenés a paralléliser notre systéme [36]. Nous avons ainsi parallélisé
le bus de données en 4 branches qui sont échantillonnées 4 fois moins vite que la fréquence de
séquencement globale, et qui décrivent chacune 4 points de calcul d’une période du signal, ce
qui revient aprés reconstitution par multiplexage, a travailler sur 16 points. Nous avons donc

simulé le mélangeur a architecture pipe-line parallélisée de la figure 3.10. Cette architecture
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fonctionne par contre 2 100 MHz, et le temps de propagation est quant a lui de M=4*n+8*(n-
1)+6 fronts montants d’horloge (n est la résolution du signal d’entrée). La fréquence de
séquencement maximale étant d’environ 1 GHz pour une architecture non-parallélisée, la
fréquence de travail maximale du systétme est donc de 250 MHz pour une architecture
parallélisée, ce qui est tout 4 fait réalisable en CMOS. Les résultats obtenus sont similaires
avec cependant une surface d’implantation qui est environ 4 fois supérieure. Cette architecture
permet néanmoins de plus grandes possibilités d’implantation en technologie CMOS. La
variation de fréquence de séquencement est due 2 la présence des diviseurs de fréquence, des
différents compteurs, et du multiplexeur, ces composants limitant cette fréquence de
séquencement. Nous verrons par ailleurs que malgré cette fréquence d’horloge plus faible, il

est tout de méme possible d’employer cette architecture.

3.3.3.6. Conclusion.

Dans cette partie, nous avons réalisé et simulé deux architectures de mélangeurs
numériques. En émission, il est possible d’employer une architecture parallélisée, car la
reconstitution du signal est effectuée avant le filtrage de bande. Par contre, en réception, si on
multiplie les branches de calcul, le probléme du filtrage ne pourra étre résolu qu’en
reconstituant le signal, et donc revenir & une technologie plus rapide. Ceci revient a dire qu’en
emission, une architecture pipe-line parallélisée pourra étre employée, et une intégration en
CMOS sera possible. Dans le cas de la réception, seule une architecture pipe-line sera
employée, sans utiliser de duplication, et donc une technologie plus rapide (ECL, AsGa ou

BiCMOS) s’impose.

3.3.4. Etages de filtrage.

3.3.4.1. Introduction.

Deux étages de filtrage sont a réaliser: Le filtre de fréquence intermédiaire et le

filtre de démodulation. L’architecture employée dépend des gabarits de chacun de ces filtres et
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de leur fréquence d’échantillonnage respective. Le gabarit des filtres de fréquence
intermédiaire a été donné en figure 1.5. Celui-ci est d’ordre 10, de bande passante égale a
772 kHz, et centré sur la fréquence intermédiaire qui sera définie ultérieurement en fonction
de différents parameétres (ordre des filtres de bandes, etc..). Nous avons vu dans la partie 2.6
quelles sont les différentes architectures possibles pour réaliser un filtre numérique. Nous
allons voir ci-aprés que le probléme de I’implantation d’un filtre numérique va nécessiter des

compromis entre surface (nombre de cellule de multiplication-addition) et gabarit de filtrage.

3.3.4.2. Architecture.

D’apres les différentes conclusions qui ont éte faites dans les ouvrages de VAN DER
ENDEN et VERHOECKX [28], et de BELLANGER [27], les filtres & décimation sont les
mieux adaptés pour la réalisation d’un filtrage numérique a bande étroite (voir figure 2.21 du
chapitre 2): Nous utiliserons donc ce principe. BARRETT [33] dans son mémoire propose
deux architectures possibles pour la réalisation de filtres 2 décimation dans le cadre d’une
application téléphonique de type GSM et DECT. Il propose ’emploi de filtres & décimation

soit a un étage, soit a deux étages de décimation.

£ _,h 100 c. lM L M P=100f (a)

S
M

f_,.t 5c. lm > 50 c. lm_,f/M P=5f+% (®)

Fig. 3.11: Exemple d’architecture d’un filtre & décimation a un étage (a); et a deux étages (b).

La figure 3.11 montre, par un exemple simple, qu’il existe une correspondance entre
ces deux types de filtres, et que la réalisation d’un filtre 4 décimation a deux étages nécessite
moins de coefficients de calcul, et une puissance dissipée moindre. L’avantage d’une telle
structure est donc qu’elle nécessite moins de cellules de multiplication, et qu’elle permet une

implantation moins cofiteuse en surface de layout. Le calcul des coefficients des deux étages
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du filtre & décimation va dépendre des valeurs de fréquence intermédiaire, de fréquence
d’échantillonnage, ainsi que de 1’architecture choisie pour la réalisation du filtrage. Nous
allons utiliser pour ce faire des filtres & décimation de type RIF, car ce sont les filtres qui

permettront le mieux un passage a une architecture pipe-line [33].

3.3.4.3. Etages de décimation.

Les étages de décimation sont réalisés en utilisant des cellules de division de fréquence
qui vont commander deux registres, 1’un fonctionnant sur le front descendant de ’horloge, et
’autre sur le front montant [36]. Les cellules de division de fréquence sont réalisées par des
compteurs. Leur architecture est composée de bascules JK montées en série. La figure 3.12
montre un exemple de céblage pour des diviseurs de fréquence par 2, 4 et 8. Ces architectures
ont été simulées sous Altera, et leurs fréquences de fonctionnement maximale est de

125 MHz.
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Fig. 3.12: Schéma électrique des diviseurs de fréquence (a): par 2; (b):par 4; (c). par 8.
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La figure 3.13 montre ’architecture retenue pour réaliser les étages de décimation des
filtres numériques employés. Nous employons deux registres sur n bits:, le premier étant
commandés sur le front descendant de la nouvelle horloge de séquencement, et le deuxiéme
sur le front montant de 1’horloge de séquencement. Ceci permet d’avoir des données valides
en sortie de 1’étage. Employée seule, cette architecture fonctionne a 125 MHz, mais couplée
avec les compteurs, la fréquence maximale de travail est alors de 116.27 MHz comme pour

les oscillateurs locaux étudiés précédemment.
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Fig. 3.13: Architecture d'un étage de décimation.

3.3.4.4. Additionneur de Wallace.

Pour réaliser les opérations de filtrage, nous avons besoins d’additionner les différents
échantillons pondérés par les coefficients du filtre. Le probléme est de réaliser une addition
des différentes valeurs en conservant le flot de données a I’intérieur de 1’additionneur
employé. Comme nous 1’avons vu au chapitre 2, I’additionneurs en arbre de Wallace est trés
performant dans le cas d’une addition entre de multiples opérandes. De plus, pour augmenter
la vitesse de calcul, on peut regrouper les différents opérandes en sous-groupes et effectuer les
opérations en paralléle, ce qui permet d’obtenir une meilleure régularité de structure [31]. La
figure 3.14 donne un exemple d’architecture pour une addition par arbre de Wallace sur 10
opérandes. La difficulté va surtout étre de réaliser la programmation d’une telle structure en
langage VHDL, de telle maniére que tout soit paramétrable: Le nombre d’opérandes A, et le
nombre de bits sur lesquels sont codées les données. De plus, la place des délais de retard
permettant d’assurer le synchronisme du flot de données est variable suivant le nombre
d’opérandes d’entrées. 11 est a noter toutefois que les différents CSA ne sont pas identiques a
chaque étage en raison de la retenue se décalant pour chaque étage d’un rang 4 gauche

(augmentation du nombre de bit a chaque étage d’addition). Il est possible de généraliser le
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temps de calcul d’un additionneur de Wallace en fonction du nombre n de bits de codage de
ses entrees. 11 est possible de définir que pour 10 opérandes d’entrée codés sur n bits, il faudra
3*(nt+5)+17 fronts montants d’horloge pour obtenir le résultat de calcul. Cependant, ce type
de calcul est spécifique pour chaque additionneur de Wallace et est fonction du nombre

d’opérandes d’entrée (voir parties 2.3.6 et 3.3.2.5). Cette architecture fonctionne a 125 MHz.
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Fig 3.14: Schéma de cdblage pour un additionneur en arbre de Wallace sur 10 opérandes.

3.3.4.5. Conclusion.

Les différentes simulations effectuées ont permis de déterminer que la fréquence
maximale de travail de nos filtres & décimation est de 116,27 MHz. L’architecture employée
employant la réduction de cadence par décimation aprés filtrage, permet ainsi de réaliser les
différents étages de filtrage désiré. Cependant, ceux-ci ne pourront étre simulés efficacement

qu’en passant par une simulation fonctionnelle afin d’en valider les coefficients.
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3.3.5. Architecture de I’étage radiofréquence numérique.

3.3.5.1. Calcul des différentes valeurs de fréquence.

3.3.5.1.1. Choix de la fréquence intermédiaire.

Comme nous I’avons vu 4 la fin du chapitre 1, la valeur de la fréquence intermédiaire
dépend de I’ordre des filtres de bande qui seront nécessaires pour répondre aux spécifications
de la recommandation DAVIC. Les étages de transposition de fréquence a base de
multiplicateur numérique sont censés étre plus linéaires que les mélangeurs analogiques et
notamment les cellules de Gilbert. En effet, les mélangeurs numériques envisagés effectuent
une multiplication numérique qui ne prend pas en compte les effets de non-linéarités
inhérentes aux transistors d’un montage analogique. De plus, il faut s’arranger pour que les
fréquences employées permettent une réalisation du systéme en employant au maximum la
technologie CMOS. Ceci implique I’utilisation d’une valeur de fréquence intermédiaire qui
permette un juste compromis entre les spécifications de la recommandation DAVIC, et les
problémes de réalisation en CMOS. La fréquence intermédiaire en question doit permettre une
réalisation de I’architecture au maximum en CMOS, et permettre une isolation d’au moins
30 dB entre le signal utile et les harmoniques indésirables.

Pour pouvoir comparer les performances de 1’architecture numérique que nous avons
définie, et celles qui ont été testées dans la partie 1.5 du chapitre 1, nous allons choisir de
travailler avec une fréquence intermédiaire de 20 MHz (soit un séquencement a 320 MHz
pour une description du signal par 16 valeurs discrétes par période). Le choix de cette valeur
de fréquence intermédiaire est en partie dicté par notre expérience des réalisations de type
analogique [21] (voir figure 1.21 du chapitre 1), et aussi par des raisons technologiques. En
effet, en analogique, la fréquence intermédaire doit étre au moins égale a la moitié de largeur
de la plus grande bande de transmission (18,5 MHz), et en numérique les fréquences de
fonctionnement des systémes ASIC implantés en technologie CMOS dépassent trés rarement
les 400 MHz [36]. De plus, on remarque sur la figure 1.21 du chapitre 1, et dans le cas des
cellules de Gilbert, que pour un ordre de filtre de bande compris entre 6 et 10, la fréquence
intermédiaire ne varie que de 18,5 4 30 MHz. Or, dés que 1’on descend sous ’ordre 5, la

fréquence atteint trés rapidement les 280 MHz (voir courbe 1.21). Nous avons donc choisi une
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valeur qui permette d’assurer un filtrage de bande et une implantation éventuelle en CMOS
sans trop de difficultés, tout en tenant compte des résultats précédemment obtenus par

simulation [21].

3.3.5.1.2. Gamme de fréquence des oscillateurs.

Les oscillateurs locaux assurant le décalage de fréquence par mélange, qui seront
implantés en ECL, en AsGa, ou en BiCMOS, doivent assurer une transmission entre 10 et
30 MHz pour la voie montante, et 50 et 87 MHz pour la voie descendante. On a donc recours
a un oscillateur local ayant une gamme de fréquences comprises entre 30 et 50 MHz pour la
voie montante, ce qui permet d’isoler par filtrage passe-bas la fréquence a émettre dans la voie
montante. Pour la voie descendante, on utilise un oscillateur local de gamme de fréquences
comprises entre 30 et 67 MHz, ce qui permet d’isoler le signal sans trop de difficultés

également, mais par filtrage passe-bande.

3.3.5.1.3. Valeurs des fréquences d’échantillonnage.

Les fréquences d’échantillonnages doivent assurer une description discréte du signal
sur 16 points. On a donc une premiére horloge de séquencement qui pilote les différents
oscillateurs utilisés pour la modulation et la démodulation 3 une fréquence de 320 MHz, et qui
seront implantés en CMOS. Les fréquences d’échantillonnage des oscillateurs locaux assurant
le décalage en fréquence sont comprises entre 480 et 800 MHz pour la voie montante, et
480 MHz et 1,072 GHz pour la voie descendante, et qui seront implantés en une autre

technologie (ECL, AsGa, ou BICMOS).

3.3.5.1.4. Coefficients du filtre de fréquence intermédiaire.

Nous avons vu dans la partie 3.3.4 que les filtres 4 décimation permettent d’assurer un

filtrage a bande étroite performant par décomposition en étage (voir partie 2.6.5). La gamme
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de fréquences d’échantillonnages en entrée du filtre va de 480 MHz 41,072 GHz. En sortie du
filtre la fréquence d’échantillonnage est de 320 MHz. Pour permetire de réaliser correctement
le filtre 4 décimation, il est possible d’employer un étage de filtrage & décimation implanté en
technologie ECL, AsGa ou BiCMOS, et un deuxiéme étage de filtrage implanté en CMOS.

Nous allons donc adopter une architecture & deux étages, comme le montre la figare 3.15.

Echantillonnage 4
320 MHz

Bande échantillonnée Sortie a 1a

1lec. 10c.
entre 480 MHZ et commmmeiie b l M — b g fréquence
1.072 GHz intermédiaire

Fig. 3.15: Architecture du filtre de fréquence intermédiaire.

Nous utilisons ici deux filtres passe bas, dont seul le premier étage effectuera une
décimation, et le deuxiéme affinera le filtrage. Le premier étage sera un filtre limitant la bande
passante du signal. La fréquence d’échantillonnage de ce filtre va varier de 480 MHz a
1,072 GHz, et ses coefficients seront fixes. En employant les différentes propriétés énoncees
dans les ouvrages de VAN DER ENDEN et VERHOECKX [28], et de BELLANGER [27], il
est possible de démontrer qu’une structure de filtre fixe permet, en faisant varier la fréquence
d’échantillonnage de celui ci, d’obtenir un gabarit de filtrage différent. Prenons par exemple le
cas d’un filtre RIF définit par une suite de coefficient h,. Soit 1’équation 3.1 qui donne H(f) le
gabarit du filtre par le calcul de sa transformée de Fourier discréte. Or on a T=1/f, ce qui

nous donne 1’équation 3.2.

(Eq3.1) H(f)= Eh,,e-mm

(=4
/

-2 jm -

(Eq3.2) H(f)=thne s

Posons maintenant que f'=¢f . Si on échantillonne le filtre de coefficients h, a la

nouvelle fréquence f', = of, , alors H(f) devient H(f ) qui sont reliés par I’équation 3.3:
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(Eq3.3) H(f')=H(of )

L’équation 3.3 montre que I’on a donc bien une simple variation de gabarit du filtre en
fonction de sa fréquence d’échantillonnage, et nous obtenons alors le gabarit du premier étage
de filtrage donné par la figure 3.16. L’étage de sortic de ce premier étage sera sous-
echantillonné a 320 MHz. Pour réaliser le filtre de la figure 3.16, on emploie un filtre a 11
coefficients. Ce filtre sera utilisé avec une fréquence d’échantillonnage variant de 480 MHz et
1,072 GHz. La fréquence de coupure de ce filtre varie donc entre 48 MHz pour une fréquence
d’échantillonnage de 480 MHz, et 107,2 MHz pour une fréquence d’échantillonnage de
1,072 GHz: Dans les deux cas, le filtre est d’ordre 7.

Atténuation (dB) Atténuation (dB)
30 30
1 l 1
Fréquence Fréquence
48 92 (MHz) 107.2 20447 (MHz)

(2) (®

Fig. 3.16: Gabarit du premier étage du filtre de fréquence intermédiaire pour un échantillonnage a

(a): 480 MHz; (b): 1,072 GHz.

Pour le deuxiéme étage, on emploie un filtre 4 10 coefficients, mais échantillonné 3
320 MHz, et dont le gabarit est donné en figure 3.17: Le filtre est ici d’ordre 6. Par rapport
aux spécifications de DAVIC, nous nous sommes contentés d’un filtrage passe-bas au lieu
d’un filtrage passe-bande. Les détails et les choix concernant le calcul des coefficients des

deux filtres sont donnés en annexe II.

109




Chapitre 3: REALISATION DE L’ETAGE RF NUMERIQUE, ET DESCRIPTIF VHDL

Atténuation (dB)

30

Fréquence

(a)

Fig. 3.17: Gabarit simplifié du deuxiéme étage du filtre de fréquence intermédiaire échantillonné a 320 MHz.

3.3.5.1.5. Coefficients des filtres de démodulation.

Les filtres de démodulation permettent de récupérer les symboles I, et Q. d’émission.
Ces symboles sont émis a la fréquence de 772 kHz. Le filtrage isole ces symboles et doit
permettre la reconstitution de ceux-ci, tout en éliminant les harmoniques ihdésirables a 2*F,.
La figure 3.18 donne P’architecture & que nous allons employer. Celle-ci se compose d’un
filtre passe-bas isolant la composante basse fréquence du signal modulé, et d’un étage de
décimation. Le filtrage global est un filtre passe bas, de bande passante de 20 MHz et

d’ordre 5, et est réalisé avec 10 coefficients.

Atténuation (dB)

30
Symboles regus
; Sym-blo ey —_— 10¢c. ?7172 kHz it
ecahggglr\(/imes T__>_, l ‘ sous-échantillonnés
4772 kHz

Fréquence
20 55 (MHz)

Fig. 3.18: Architecture et gabarit du filtre de démodulation.
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Ce filtre permet un temps de variation des symboles I et Q relativement rapide afin de
faciliter leur reconnaissance, mais aussi une élimination quasi compléte de la fréquence a 2*F,
qui permet de sous échantillonner le signal directement 4 772 kHz. La figure 3.18 donne
également le gabarit du filtre implanté avec cette structure. Les détails des calculs relatifs 3

ces deux filtres sont donnés en annexe II.

3.3.5.1.6. Implantation des filtres.

L’implantation des filtres va nécessiter un nombre de cellules d’addition et de
multiplication égale au double du nombre de coefficients que nécessite la réalisation. De plus,
il faut assurer un séquencementr des données qui va étre différent dans chaque cas.
L’architecture globale doit étre réalisée de telle sorte qu’un synchronisme décalé soit établi
entre les données d’entrée et de sortie. On emploie donc les cellules de multiplication et
d’addition en arbre de Wallace réalisée précédemment. Un exemple d’architecture d’un filtre
RIF a 5 coefficients (voir figure 3.19) a été simulée pour valider le concept. Dans cette
architecture, nous avons besoin d’utiliser un additionneur en arbre de Wallace, car les
additionneur & propagation de retenue vont nous demander une surface énorme, et générent
des temps de retard non moins négligeables. Comme nous 1’avons vu dans la partie 3.3.4, la
frequence de fonctionnement d’un étage de filtrage complet est de 125 MHz. Cependant,
I’emploi des étages de décimation fait que la fréquence maximale de travail de ces filtres

descend 116,27 MHz pour le premier étage.

e

o]

|
RIS
i

[e]
o dw

XU 4 X o X W XL X

4

Y \ JV

R
Additionneur multi-opérande rapide en arbre de Wallace 1 E Y,
G

RAZ et
CLK

Fig. 3.19: Architecture pipe-line d’un filtre RIF; exemple pour 5 coefficients.
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Désignation du | OL modulateur Signal OL émission et Signal Signal regut a
signal et démodulateur modulé réception émis démoduler
Fréquence réelle 20 MHz 20 MHz de 30 MHz a de 10 MHz a 20 MHz
correspondante 67 MHz 87 MHz
Fréquence de 320 MHz 320 MHz de 480 MHz a de 480 MHz a de 480 MHz a
séquencement 1,072 GHz 1,072 GHz 1,072 GHz
Nombre de
valeurs discretes 16 16 16 de 12 448 de 12 2 48
par période

Figure 3.20: Nombre de valeurs discrétes par période pour les différents signaux de l’architecture.

3.3.5.2. Architecture générale.

Apres avoir étudié les différents blocs fonctionnels numérisés, nous allons voir
comment les agencer pour réaliser 1’architecture compléte de notre étage radiofréquence. A
partir des différentes fréquences de séquencement du systeme, il est alors possible de
déterminer les valeurs de la fréquence intermédiaire, des fréquences des oscillateurs locaux, et
donc des valeurs de fréquence d’émission et de réception. La figure 3.21 montre 1’architecture
globale de 1’étage radiofréquence numérisé du modem serveur. La figure 3.22 montre
Iarchitecture globale de 1’étage radiofréquence numérisé du modem client. Chaque bloc
fonctionnel posséde une architecture pipe-line qui a été détaillée tout au long de ce chapitre.
Les différentes horloges nécessaires au bon fonctionnement de 1’¢étage permettent de
déterminer les valeurs de la fréquence intermédiaire, et des fréquences d’émission et de
réception. La fréquence intermédiaire étant fixée pour nos simulations a 20 MHz, on a donc
CLK_FI=320 MHz pour décrire le signal modulé sur 16 points par période. Le signal étant
sur-échantillonné en fonction de I’oscillateur local d’émission ou de réception, on obtient
alors en émission ou en réception de 12 a 48 points pour décrire le signal (voir figure 3.20), ce
qui est conforme a une description de signal type « grand-public » qui doit étre sur au moins

10 points [27-28].
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CLK_FI=320 MHz OLNE Cptr 4 Diviseur dc
CLK_E=480 MHz - 1.072 GHz Phase | L_] fréquence
CLK_R=480 MHz - 800 MHz I par2
£ L] =0 '
OLNE 04 tr 4 CLK_E
Qe :o X Phase 2 b Cp -
X
OLND b1 ‘:0 v .
-sin OLNE Ld €15 conversion
CLK FI — ¢ Cptr 16 SIND Phase3 |, & D MUX 4 $ numérique - analogique
+cos )
X
- OLNE
RAZ Phase 4
Sz b
L C:u—h 10¢ X P%
Itc 10¢. De conversion
772 ke #B, K::u "&. K: X analogique - numérique
N S b
Q C:{—l ¢ X OLNR
| &, C I
CLK_R
Distribution
RAZ
Fig.3.21: Architecture générale de I'étage radiofréquence numérisé du modem serveur.
CLK_FI=320 MHz OLNE Cpir 4 Diviscur de
CLK_E=480 MHz - 800 MHz Phase 1 fréquence
CLK R=480MHz-1072GHz :D L
Py X XE
t : ol
OLNE |e—@ Cpir4 CLK_E
Q. X —/ T Phase 2 [q—@
X E
% | ' '
OLNE le Vers conversion
CLK Fl ¢ Cptr 16 oD MUX 4 :> numérique - analogique
o ]!

I

X[

772 kHz
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OLNE
Phase 4

< X

Distribution
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Fig.3.22: Architecture générale de I'étage radiofréquence numérisé du modem client.
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3.4. CONCLUSION.

Dans cette partie, nous avons étudié les différentes contraintes de réalisation d’un
étage radiofréquence numérisé dans le cadre d’une application répondant a la recommandation
DAVIC. Ces limitations découlent des spécifications des bandes d’émission et de réception, et
sont surtout d’ordre technologique. Les différents blocs fonctionnels nécessaires a la
réalisation de cet étage ont été étudiés, et leur architecture a été modifiée par technique pipe-
line pour augmenter le flot de données les traversant, et essayer d’atteindre la vitesse de
fonctionnement maximale possible sur les circuits de la famille FLEX10K d’Altera.
L’architecture proposée a été réalisée sur la base d’une fréquence intermédiaire de 20 MHz et
réalisable en technologie CMOS. L’indépendance des fréquences de séquencement des
oscillateurs locaux permet de réaliser le modem client (émission en voie montante de 10 a
30 MHz, et réception en voie descendante de 50 3 87 MHz), mais aussi de réaliser le modem
serveur (réception en voie montante de 10 4 30 MHz, et émission en voie descendante de 50 a
87 MHz). Le bloc de décalage de fréquence d’émission est implantable en technologie
CMOS, alors que ce méme étage, en réception, n’est implantable qu’en(technologie ECL,
AsGa, ou BICMOS. De plus, les simulations effectuées sous Altera ont permis de démontrer
que la technologie d’implantation définissait principalement la fréquence de fonctionnement
global de I’architecture. Il ne reste ainsi plus qu’a simuler notre architecture pour définir

quelles en seront les performances.
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4.1. INTRODUCTION.

Dans le chapitre précédent, nous avons défini I’architecture de 1’étage radio-fréquence
numeérique a partir de I’architecture de chaque bloc fonctionnel, et nous les avons simulés sous
le logiciel MaxPlusIl d’Altera. Ces simulations ont permis de montrer que I’architecture
choisie est réalisable a condition de passer par une architecture de type pipe-line, et d’utiliser
deux technologies d’implantation: La technologie CMOS (pour la majeure partie du systéme),
et une technologie plus rapide de type ECL, AsGa ou BiCMOS. Cependant, la totalité de
’architecture n’a pu étre simulée efficacement sous Altera. En effet, ces simulations ont
permis de valider le fonctionnement de chacun des blocs fonctionnels du systéme, mais pas de
celui-ci dans sa totalité. De plus, pour s’affranchir des problemes technologiques de
réalisation dus a 1’implantation de deux technologies différentes sur un méme substrat, le
systéme complet a été simulé en employant le logiciel de simulation fonctionnelle Ptolemy.
Ceci va nous permettre de définir quelles sont les performances en qualité de transmission de
notre architecture.

Aprés une présentation rapide du logiciel Ptolemy, nous définirons quels sont les
paramétres de simulation a employer. Ceux-ci sont essentiellement définis par les fréquences
d’émission et de réception utilisées, et donc de séquencemient des différents blocs du systéme.
Nous présenterons ensuite les éléments constituant 1’étage radiofréquence numérisé simulé
sous Ptolemy. Nous verrons que pour assurer une simulation respectant le plus possible une
transmission réelle, des blocs supplémentaires ont dd étre étudiés. Chaque bloc sera étudié en
détail pour expliquer son fonctionnement. La chaine de transmission compléte sera enfin
simulée dans le cas d’une transmission idéale sans bruit, puis dans le cas d’une transmission
bruitée. Nous pourrons alors comparer nos résultats avec ceux obtenus précédemment au

chapitre 1 avec les différents étages radiofréquences analogiques.

4.2. LE LOGICIEL PTOLEMY.

Le logiciel Ptolemy est un logiciel de simulation fonctionnelle comprenant différents

modes de simulation. Chaque mode de simulation permet d’accéder a des bibliothéques de
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fonctions. Celles-ci peuvent étre enrichies par la création de fonctions supplémentaires, par
programmation, ce qui permet d’avoir un systéme complétement ouvert. Ptolemy comprend
ainsi trois niveaux d’implantation par mode de fonctionnement. Le niveau le plus bas est
composé d’« étoiles », et correspond généralement 3 une fonction programmeée dans un
langage similaire au C++. Le niveau supérieur est composé de « galaxies », et est un
assemblage «d’¢toiles » ou d’autres « galaxies » pour réaliser une fonction complexe. Le
troisiéme et dernier niveau, qui est aussi le plus haut, correspond au niveau de simulation. I1
est appelé « univers » et est composé d’un assemblage « d’étoiles » et/ou de « galaxies » pour
permettre la description d’un systéme complet. Dans notre systéme, nous avons besoin de
trois horloges de séquencement qui pilotent chacune différents blocs fonctionnels. Ceci nous a
permis d’employer deux domaines de simulation qui sont le mode SDF (Synchronous Data
Flow), et le mode DE (Discret Event). Le mode SDF permet d’accéder a une bibliothéque de
fonctions trés complétes travaillant & fréquence fixe, ou en multi-cadence mais avec une
simulation plus complexe a réaliser étant donné que ce mode travaille sur le nombre de cycles
de simulations. Ceci permet de réaliser les fonctions nécessaires a la simulation de notre
architecture, mais pas de se rapprocher réellement de ce qui se passe durant un
échantillonnage de donnée. A contrario, le mode de fonctionnement DE ne posséde pas une
bibliothéque de fonction trés riche, mais il permet de se rapprocher de la réalité de
’échantillonnage, puisqu’il permet de définir le nombre de données binaires & émettre en
entrée du systeme, et de travailler en fonction de cette valeur. De plus, le mode DE permet,
sous certaines conditions, d’utiliser les blocs de fonctions du mode SDF et de pouvoir les
echantillonner a la fréquence désirée. Nous allons ainsi créer différents blocs fonctionnels
travaillant a la méme fréquence, puis nous les utiliserons dans le mode DE pour permettre de

passer a une simulation beaucoup plus proche de la réalité de I’échantillonnage.

4.3. PARAMETRES DE SIMULATION.

Les paramétres de simulation ont ét¢ définis dans la partie 3.3.5 du chapitre 3. Les
fréquences d’émission et de réception sont situées dans deux bandes de fréquences: La voie
montante comprise entre 10 et 30 MHz, et la voie descendante comprise entre 50 et 87 MHz.

Pour réaliser les simulations qui vont étre présentées ci-aprés, nous nous placons dans le cas
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d’une transmission lors des deux cas extrémes de transmission, a savoir les fréquences
d’émission et de réception de 10 MHz et 87 MHz. Chaque liaison sera simulée séparément
afin d’en définir ses performances. Les fréquences de séquencement sont nommeées comme

suit:

- CLK_D qui correspond au débit numérique des données émises.

-CLK FIqui est I’horloge de séquencement des blocs de modulation et de
démodulation. Ces blocs permettent de travailler sur une porteuse a 20 MHz.

-CLK_VM qui est ’horloge de séquencement de la voie montante, ce qui permet
d’émettre ou de recevoir a la fréquence de 10 MHz.

- CLK_VD qui est I’horloge de séquencement de la voie descendante, ce qui permet

d’émettre ou de recevoir a la fréquence de 87 MHz.

Nom de I’horloge de Valeur réelle Valeur réduite de
séquencement d’échantillonnage séquencement
CLK_D 1,544 MHz 1
CLK _FI 320 MHz 1/207,253886
CLK_VD 480 MHz 1/310,880829
CLK_VM 1.072 GHz 1/614,3005181

Fig. 4.1: Tableau de correspondance entre valeur de fréquence d’échantillonnage réelle du systéme et valeur de

séquencement réduite employée sous Ptolemy.

Comme nous travaillons en valeur relative de séquencement par rapport au débit
numérique de 1,544 Mbits/s, ceci afin de choisir le nombre de données émises. Le tableau de
la figure 4.1 donne la correspondance entre valeurs réelles de fréquence et les valeurs réduites

de séquencement pour les différents blocs du systeme.
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4.4. SIMULATION DE L’ETAGE RADIOFREQUENCE.

4.4.1. Introduction:

Dans cette partie, nous allons simuler I’architecture complete de 1’étage
radiofréquence. Nous détaillerons chaque bloc fonctionnel afin d’en analyser le
fonctionnement, et aussi pour rester aussi proche que possible de I’architecture définie au
chapitre 3. Nous allons définir dans un premier temps les blocs nécessaires supplémentaires
pour permettre une simulation efficace de notre systéme. De la méme maniére, les blocs
fonctionnels de notre architecture seront etudiés, de telle sorte qu’il reste le plus proche
possible de D’architecture définie au chapitre 3. Des simulations appariées entre blocs
fonctionnels correspondant (codeur-décodeur, modulateur-démodulateur) seront effectuées
pour en valider le bon fonctionnement. Enfin, le systéme complet, avec et sans ajout de bruit,

sera simulé. Les résultats obtenus seront analysés.

4.4.2. Blocs fonctionnels supplémentaires nécessaires a la simulation du systéme.

4.4.2.1. Introduction.

Dans cette partie, nous allons étudier les différents blocs supplémentaires nécessatres a
la simulation du syst¢me. Ces blocs n’ont pas €té définis dans I’architecture donnée au
chapitre 3, mais sont néanmoins nécessaires au fonctionnement du systéme, afin que nos
simulations restent proches de la réalité. Leur architecture est étudiée et simulée pour en
valider le fonctionnement. Ces blocs sont le générateur de données binaires, le codeur
DQPSK, le codeur DQPSK, la mise en forme des symboles 1&Q, le filtrage de bande, et le

support de transmission bruité.
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4.4.2.2. Générateur de données binaire.

Le bloc de génération de donnée binaire existe dans le domaine de simulation SDF,
mais sa fréquence de fonctionnement ne peut étre réellement choisie. Le schéma du bloc
fonctionnel du générateur de donnée binaire est donné en figure 4.2. La « galaxie » est ainsi
compilée dans le domaine SDF, et utilisable dans le domaine DE. Sa fréquence de

séquencement est alors commandée par Clk.

Fig. 4.2: Schéma du générateur de donnée binaire.

4.4.2.3. Codeur DQPSK.

La figure 4.3 montre ’architecture du codeur DQPSK. Il réalise la conversion des
données binaires émises en symboles 1&Q correspondant a la spécification de la constellation
DQPSK de la recommandation DAVIC présentée au chapitre 1.4 (voir figure 1.17). Notre
codeur DQPSK fonctionne a la méme vitesse que le générateur de données binaires. La
« galaxie » est compilée dans le domaine SDF, mais s’utilise dans le domaine DE avec un
séquencement des données commandé par Clk. Le codeur est ainsi composé d’une fonction de
conversion de nombres binaires en nombres entiers. La lecture se fait par groupe de deux bits,
qui sont convertis en un nombre entier et fonction des données regues (00, 01, 10, et 11
donnent respectivement les valeurs 0, 1, 2, et 3). Le nombre entier ainsi obtenu est ensuite
envoyé vers une fonction réalisant la conversion des nombres entiers en nombres complexes
1&Q. Le nombre complexe correspondant est généré selon la loi de codage DQPSK de la
recommandation DAVIC. L’extraction de la partie réelle I et imaginaire Q est ensuite réalisée
par la fonction de conversion complexe en réel. La fréquence de sortie des données est deux

fois moindre que le débit binaire du bloc de génération des données, et celles-ci devront étre
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ré-échantillonnées en sortie pour permettre un bon fonctionnement du bloc fonctionnel de
mise en forme des symboles qui est présenté ci-aprés. La figure 4.4 montre les signaux

obtenus durant la simulation du générateur de données binaires et du codeur DQPSK.

N P

b, VAN X5
T ERE O ETh
b 150

Fig. 4.4: Signaux obtenus lors de la simulation du codeur DQPSK
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Fig. 4.5: Schéma du décodeur DQPSK.

4.4.2.4. Décodeur DQPSK.

L’architecture du décodeur DQPSK est donnée par la figure 4.5. Celle-ci permet
d’effectuer ’opération inverse du décodeur, et se compose d’une transformation de réel a
complexe, pour restituer le doublet (I, Q). Ce doublet est ainsi décodé par une table de
transformation (inverse de celle du codeur) qui envoie la valeur numérique correspondante au
dibit émis (0, 1, 2, et 3 donnent respectivement les dibits 00, 01, 10, et 11). La conversion de
valeur entiére a binaire par paquet de deux bits permet alors de récupérer la trame de données
initialement émise. Cette « galaxie » a été compilée dans le domaine SDF, et s’utilise dans le
domaine DE, son séquencement étant commandé par Clk. Il est a noter que les données de
sortie devront étre ré-échantillonnées a la bonne fréquence. Pour valider le fonctionnement du
décodeur DQPSK, une simulation appariée avec le codeur DQPSK a été effectuée. La chaine
de simulation est donnée par la figure 4.6. Les signaux obtenus montrent que la fonctionnalité
de codage et décodage est assurée (voir figure 4.7). On peut remarquer que seule la premiére

et la derniére donnée sont erronées, et que le reste de la trame de données est identique.
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e e

Fig. 4.7: Signaux obtenus lors du test de codage et de décodage DQPSK.

4.4.2.5. Mise en forme des symboles 1&Q.

La figure 4.8 montre comment est réalisée la mise en forme des symboles 1&Q avant

la modulation. La recommandation DAVIC nous donne la réponse impulsionnelle du filtre de
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mise en forme des symboles. Celle-ci est utilisée pour obtenir la forme des symboles 1&Q
spécifiée par la recommandation DAVIC. Les données d’entrées sont sur-échantillonnées 4
fois par rapport au débit initial. Ce bloc est composé d’un générateur de signal « WaveForm »
qui génére périodiquement les données « 1000 ». Ceci permet, aprés multiplication, d’obtenir
une impulsion de durée relative 1/4. Les séries d’impulsions ainsi générées (1) permettent
d’obtenir globalement la somme de réponses impulsionnelles du filtre a 16 coefficients qui
suit: La mise en forme des symboles est ainsi réalisée. Cette « galaxie » est également
compilée dans le domaine SDF, et s’emploie dans le domaine DE, avec un séquencement

commandé par Clk.

Fig. 4.8: Schéma du bloc de mise en forme des symboles I&Q.

La figure 4.9 montre le schéma du test du bloc de mise en forme des données 1&Q
émises avant modulation. Celui ci est composé d’un générateur « WaveForm » qui génere une
série de donnée binaire comprise entre +1 et -1. Ces deux valeurs correspondent a celles qui
seraient transmises durant une émission par le codeur 1&Q. Ces signaux binaires sont alors
sur-échantillonnés 4 fois, pour que le bloc de mise en forme des symboles puissent leur
donner les allures obtenues sur la figure 4.10. Sur cette figure, on voit que les signaux de

sortie (I_Shap et Q_Shap) possédent la méme allure que le signal d’entree (Data). Nous avons
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effectué ce test en donnant la méme valeur a I et Q pour vérifier que les deux filtres sont

identiques et donnent bien le méme résultat.

Fig. 4.9: Schéma de test du bloc de mise en forme des données 1&Q.

Fig. 4.10: Signaux obtenus lors du test du bloc de mise en forme des données 1&Q.
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4.4.2.6. Filtre de bande.

Comme le montre la figure 4.11, le filtrage de bande se compose d’un filtre RIF dont
les coefficients changent en fonction de la bande de transmission du signal. Pour pouvoir
comparer les résultats que nous allons obtenir & ceux des précédentes simulations en
analogiques, le filtre de bande sera d’ordre 8. Comme précédemment, cette « galaxie » a été

compilée dans le domaine SDF pour étre employée dans le domaine DE.

Fig. 4.11: Schéma du filtrage de bande.

4.4.2.7. Support de transmission bruité.

Pour simuler la transmission et obtenir des résultats sur la qualité du systeme, nous
allons décrire le support de transmission par la structure de la figure 4.12. Cette structure va
nous permettre, par ajout d’une perturbation de type bruit blanc Gaussien, dont le niveau de

puissance est réglable, d’estimer les performances de transmission de notre systéme.
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Fig. 4.12: Schéma du support de transmission.

4.4.3. Blocs fonctionnels decrivant ’architecture de I’étage radiofréquence.

4.4.3.1. Introduction.

Dans cette partie, nous allons étudier les différents blocs décrivant I’architecture
définie au chapitre 3. Ces blocs sont le modulateur 1&Q, le démodulateur 1&Q, 1’oscillateur
local, les mélangeurs de fréquence d’émission et de réception, et le filtre de fréquence

intermédiaire.

4.4.3.2. Modulateur 1&Q.

Le modulateur 1&Q reprend I’architecture définie au chapitre 3.3.3. La figure 4.13
montre son architecture. Elle se compose d’un bloc de génération d’exponentielle complexe,
dont on extrait partie réelle et partie imaginaire, ce qui assure la génération des signaux en
cosinus et sinus nécessaires a la modulation. On emploie alors deux blocs de multiplication et
un bloc d’addition pour réaliser le reste de la fonction. La fréquence de séquencement est

choisie par CIk, et les données d’entrée issues du bloc de mise en forme des données doivent
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étre sur-échantillonnées pour permettre un bon fonctionnement du systéme. Comme pour
’oscillateur local, les paramétres a implanter sont une valeur d’échantillonnage de 1, et une
valeur de fréquence de 1/16, ce qui permet de générer deux signaux sinusoidaux (cosinus et
sinus) sur 16 points, pilotés par la fréquence d’échantillonnage Clk. Comme les « galaxies »
précédentes, celle-ci est également compilée dans le domaine SDF et est employée dans le

domaine DE.

i B
e o L B

Fig. 4.14: Schéma de test du modulateur 1&Q.
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Fig. 4.15: Signaux obtenus durant le test du modulateur 1&Q.

La figure 4.14 montre le schéma de test du modulateur 1&Q. Nous avons employ¢ ici
le bloc de génération de données binaires, le bloc de codage DQPSK, le bloc de mise en forme
des symboles 1&Q, et le bloc de modulation [&Q. Comme expliqué dans la partie 4.3, nous
allons travailler en valeur de fréquence d’échantillonnage relative au débit numérique. Ainsi,
I’émetteur de données binaires et le codeur DQPSK seront échantillonnée avec un intervalle
de 1 unité, le bloc de mise en forme des données sera échantillonné avec un intervalle de 1/4,
et le bloc de modulation sera échantillonné avec un intervalle de 1/207,253886. La figure 4.15

montre les différents signaux obtenus durant la simulation. Le codage des symboles 1&Q
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permet d’obtenir des variations de phases et d’amplitudes moins brusques que dans le cas
d’une émission ou codeur et modulateur sont connectés directement. Comme nous allons le
voir dans les parties suivantes, pour récupérer le signal, il faudra trouver le bon filtre et utiliser
le sous-échantillonnage adapté, afin de récupérer les symboles I1&Q précédemment émis et de

restituer la trame de données émises.

4.4.3.3. Démodulateur 1&Q.

L’architecture du bloc de démodulation reprend 1’architecture développée dans le
chapitre 3.3.3. La figure 4.16 montre son architecture. Comme pour le modulateur, une
génération de porteuse complexe est employée pour obtenir les signaux sinusoidaux en
cosinus et sinus de démodulation. On emploie de la méme maniére des blocs de modulations
pour extraire les symboles I et Q. Cette « galaxie » a été compilée dans le domaine SDF pour
étre employée en mode DE, le séquencement étant commandé par Clk. Pour permettre de
valider le fonctionnement du démodulateur, une simulation appariée entre modulateur et
démodulateur a été effectuée. La figure 4.17 donne le schéma de cette simulation a fréquence
intermédiaire. Le schéma de test du modulateur (voir figure 4.14) a été complété par I’ajout du
démodulateur, et séquencé avec un intervalle de 1/207,253886 unités. Le démodulateur est
directement échantillonné en sortie a la moitié du débit (intervalle de 2 unités) pour récupérer
les symboles 1&Q regus, qui sont ensuite décodés afin de restituer la trame de données émises.
La figure 4.18 donne I’allure des différents signaux recueillis lors de la simulation. Nous
retrouvons les signaux émis a savoir, dans I’ordre d’émission, les données binaires (Data_e),
les symboles 1&Q codés (I_enc et Q_enc) et les symboles 1&Q mis en forme avant
modulation (Ie_Shap et Qe_Shap). De la méme maniére, nous avons les différents signaux
recus qui sont dans Pordre de réception les signaux issus directement du démodulateur
(Ir_Shap et Qr_Shap), qui sont sous échantillonnés pour obtenir les symboles 1&Q regus (Ir et
Qr), et enfin la trame de données binaires recue (Data_r). On remarque par ailleurs qu’il y a
des pertes de données: en réception, les 4 premiers bits regus sont erronés, et on perd ensuite
les 4 derniéres données émises. Sur le reste de la trame, la transmission s’effectue sans

crreurs.
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Fig. 4.17: Schéma du test d’émission-réception entre modulateur et démodulateur 1&Q.
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Fig. 4.18: Signaux obtenus lors du test d'émission-réception entre modulateur et démodulateur 1&Q.
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4.4.3.4. Oscillateur local.

Le bloc de génération de signal sinusoidal existe, tout comme le générateur de données
binaires, dans le domaine de simulation SDF, mais sa fréquence de fonctionnement ne peut
étre réellement choisie. Le schéma du bloc fonctionnel du générateur de donnée binaire est
donné en figure 4.19. Les parametres a implanter sont une valeur d’échantillonnage de 1, et
une valeur de fréquence de 1/16, ce qui permet de générer un signal sinusoidal sur 16 points
par période de I’horloge Clk de séquencement. Ce bloc a été également compilé dans le
domaine SDF, et s’utilise dans le domaine DE avec un séquencement des données commandé

par Clk.

Fig. 4.19: Schéma de I'oscillateur local numérique.

4.4.3.5. Mélangeur de fréquence.

Comme nous 1’avons vu dans le chapitre 3.3.2, ’architecture pour le mélangeur de
fréquence d’émission est composée de 4 branches de multiplication. En émission, pour
réaliser la multiplication des deux signaux entrant, il faut réaliser un multiplexage sur 4 sorties
(voir figure 4.20), et un démultiplexage sur 4 entrées (voir figure 4.21). Dans les figures 4.20
et 4.21, les générateurs de signaux « WaveForm » assurent le séquencement des sampler pour
permettre de réaliser un routage correct des données respectivement de la (ou les) entrée(s)
vers la (ou les) sortie(s). Globalement, ces deux générateurs font offices de compteurs par 4.
Les blocs de multiplexage et de démultiplexage sont compilés en mode DE. Pour réaliser la
multiplication des signaux multiplexés, il faut employer une architecture comprenant 4

multiplicateurs. Celle-ci est présentée par la figure 4.22.
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Fig. 4.21: Schéma du démultiplexeur-4.

Cette « galaxie » a été compilée dans le domaine SDF, et est utilisée dans le domaine
DE, sa fréquence de séquencement étant commandée par Clk. La réalisation du mélangeur
d’entrée comprend alors deux multiplexeurs en entrée pour distribuer les échantillons vers les
multiplicateurs. On emploiera un oscillateur local pour générer la porteuse de décalage sur 16
points. Ces 16 points seront distribués chacun leur tour par un des multiplexeurs vers 1’étage
de multiplication des signaux. On en revient ainsi a la génération de 4 porteuses déphasées de

/16, et générant 4 points par période. Il ne reste plus qu’a reconstituer le signal désiré en
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employant le démultiplexeur. L’architecture du mélangeur d’émission est donnée en

figure 4.23.

Fig. 4.22: Schéma de I’architecture de multiplication du mélangeur d’émission.

Fig. 4.23: Schéma global du mélangeur d’émission.
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Fig. 4.24: Schéma global du mélangeur de réception.

Fig. 4.25: Schéma de test du mélangeur d’émission.

Fig. 4.26: Schéma de test du mélangeur de réception.
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Fig. 4.27: Signal obtenu pour le test du mélangeur (a): d’émission, (b): de réception.

En réception, comme nous I’avons vu dans le chapitre 3.3.2, le mélange se fait
simplement par multiplication des signaux (voir figure 4.24). Cette « galaxie » a été compilée
dans le domaine SDF, et est utilisée dans le domaine DE. Les figures 4.25 et 4.26 donnent
respectivement les schémas de test du mélangeur d’émission et de réception. Le but de ces
tests est de montrer qu’il y a bien une multiplication entre le signal d’entré et 1’oscillateur
local. Dans le cas du mélangeur d’émission, 1’oscillateur local est intégré dans 1’architecture
du mélangeur. Le bloc de constante (Const) génére une constante de valeur 2 a chaque pas
d’échantillonnage. La figure 4.27 montre le signal de sortie pour les deux types de
melangeurs. Dans les deux cas, le signal de sortie est identique, multiplié par deux
(Pamplitude de départ d’un oscillateur est de 1), et chaque signal est décrit par 16 valeurs

discretes par période.

4.4.3.6. Filtre de fréquence intermédiaire.

Les deux filtres de fréquence intermédiaire sont implantés dans deux « galaxies »

différentes, compilées dans le domaine SDF, afin de pouvoir effectuer un sous-

échantillonnage dans le domaine DE. L’architecture des deux filtres est semblable, et

I’exemple donné en figure 4.28 est celui-ci du premier étage de filtrage.
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Fig. 4.28: Schéma du premier filtre de fréquence intermédiaire.

4.4.3.7. Conclusion.

Dans cette partie nous avons étudié et simulé les architectures des différents blocs
fonctionnels nécessaires a la mise en place de la chaine de transmission compléte. Nous avons
vu que toutes les fonctions et toutes les contraintes de 1’étage radiofréquence telles qu’elles
ont été définies au chapitre 3 sont respectées. Il ne reste plus qu’a effectuer la simulation de la

chaine compléte pour en vahider le fonctionnement.

4.4.4. Simulation du systéme complet.

4.4.4.1. Introduction.

Dans cette partie, nous allons simuler I’étage radiofréquence complet dans un premier

temps sans ajout de bruit, pour valider le fonctionnement complet du systeme. Ensuite, par

ajout de bruit blanc Gaussien, nous pourrons comparer les performances de notre systéme a

celle obtenues avec les étages analogiques présentés au chapitre 1.
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Fig. 4.30: Signaux obtenus lors du test pour une transmission idéale.
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4.4.4.2. Transmission idéale.

La figure 4.29 montre le schéma de simulation dans le cas d’une transmission idéale.
Ce test permet de valider le fonctionnement de 1’émetteur et du récepteur de 1’étage
radiofréquence dans le cas d’une transmission sans bruit. La figure 4.30 montre les signaux
obtenus en émission et en réception. Comme dans le cas de la transmission a fréquence
intermédiaire, nous présentons les différents signaux, a savoir: Dans ’ordre d’émission, les
données binaires (Data_e), les symboles I&Q codés (I_enc et Q_enc) et les symboles 1&Q mis
en forme avant modulation (Ie_Shap et Qe _Shap). De la méme maniére, nous avons les
différents signaux regus qui sont dans 1’ordre de réception: Les signaux issus directement du
démodulateur (Ir_Shap et Qr_Shap), qui sont sous échantillonnés pour obtenir les symboles
1&Q regus (Ir et Qr), et enfin la trame de données binaires regue (Data_r). On remarque, que
comme dans le cas d’une transmission a fréquence intermédiaire, qu’il y a également des
pertes de données: en réception, les 4 premiers bits recus sont erronés, et on perd ensuite les 4
derniéres données émises. Sur le reste de la trame, la transmission s’effectue sans erreurs.
Reste maintenant a effectuer les tests avec ajout de perturbations pour évaluer les

performances du systéme.

4.4.4.3. Transmission bruitée.

La figure 4.31 donne le schéma de la simulation dans le cas d’une transmission bruitée
par du bruit blanc Gaussien. Pour évaluer les performances de 1’étage radiofréquence, nous
allons effectuer différentes simulations en faisant varier la puissance moyenne du signal de
perturbation. Les données émises et regues vont pouvoir ainsi étre comparées. Pour permettre
de déterminer les caractéristiques de notre systéme par rapport aux différents montages
analogiques, nous allons émettre une trame de données de 108 bits (100 bits a tester + 4 bits
erronés a la réception en début de trame + 4 bits perdus a la réception en fin de trame), et
effectuer un comptage des erreurs rencontrées. Il est évident qu’un comptage sur un plus
grand nombre de données par une méthode de type Monte-Carlo, comme cela a été effectue
avec le logiciel COMSIS dans le chapitre 1.5, permettrait d’obtenir des résultats bien plus

précis, mais Ptolemy ne possede pas cette fonction.
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Fig. 4.31: Schéma de test pour une transmission bruitée.
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4.4.4.4. Résultats de simulation.

Les résultats obtenus lors de la simulation sous Ptolemy montrent une meilleure
immunité au bruit de notre étage radiofréquence numérique par rapport a une architecture
analogique standard. En effet, dans les différents cas numériques étudiés, les premiéres erreurs
de transmission apparaissent pour un rapport signal sur bruit de 12,5 dB environ, contre
environ 15 dB pour une réalisation analogique équivalente [21]. Ces résultats ont ¢été obtenus
sans tenir compte des phénoménes liés au bruit de quantification [28]. En effet, plus la
résolution des signaux est mauvaise, plus il y aura d’erreurs de transmission. Ceci se traduit
par une augmentation du rapport signal sur bruit nécessaire pour assurer une transmission sans
erreurs.

La figure 4.32 montre 1’évolution du taux d’erreurs en fonction du rapport signal sur
bruit lors d’une transmission bruitée. Les deux cas extrémes d’une transmission a 10 MHz et
87 MHz sont représenté sur ce graphiques. Si on se réfere aux résultats obtenus dans notre
étude portant sur les étages analogiques [21], on peut conclure que la qualité de transmission

obtenue pour I’étage numérique est meilleure que nos précédents résultats [37, 38].
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Fig. 4.32: Evolution du taux d’erreurs pour une transmission bruitée: Cas d'une

transmission a 10 MHz et 87 MHz.
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En effet, nous avons effectué les simulations dans le cas d’une fréquence intermédiaire
de 20 MHz pour un filtrage de bande d’ordre 8. Or, il faut remarquer deux choses: Dans le cas
des simulations portant sur les étages analogiques, le filtre de fréquence intermédiaire était de
type passe-bande et d’ordre 10, alors qu’ici, il se compose d’un filtre & décimation dont
’ordre global n’est que de 6, et qui est composé de deux filtres RIF de type passe-bas.
Compte tenu de ce facteur, on peut remarquer qu’a une fréquence intermédiaire et un filtrage
de bande équivalent, et avec ’emploi d’un filtrage de fréquence intermédiaire d’ordre
moindre, notre étage radiofréquence numérique obtient des résultats équivalent, voire méme
meilleur que ceux obtenus en analogique [37, 38]. On remarquera par ailleurs que les résultats
obtenus sont d’autant meilleurs que la fréquence d’émission augmente. Ceci est dii au fait que
lors du mélange de fréquence, il y a deux harmoniques qui sont générés: Celui correspondant
au signal émis, et celui qui est supprimé par le filtrage de bande. Or quand on veut émettre a
une fréquence plus élevée, I’harmonique indésirable est trés facile a éliminer puisqu’il est de

fréquence d’autant plus élevée. Ceci explique les meilleurs résultats de 1’émission a 87 MHz.

4.5. CONCLUSION.

Dans ce chapitre, nous avons présenté les différents blocs fonctionnels ayant permis de
réaliser la simulation de I’architecture de notre étage radiofréquence numérique sous Ptolemy.
Les différents tests permettant de valider les choix effectués ont également été présentés.
Ceux-ci ont montré le bon fonctionnement de chacun des blocs utiles & la simulation de
I’étage radiofréquence complet (génération des données, codage et décodage DQPSK,
modulation et démodulation 1&Q, mélange de fréquence, et différents filtrages), ainsi que les
différents types de signaux rencontrés tout au long de la chaine de transmission. Les résultats
de simulation obtenus dans le cas d’une transmission avec ajout de bruit blanc Gaussien a
permis de montrer que la qualité de transmission est meilleure avec notre étage radiofréquence

qu’avec ceux généralement employé en analogique.
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Dans ce mémoire, nous avons présenté une solution architecturale adaptée 3 la
réalisation d’un étage radiofréquence numérisé dédié & une application modem. L’étage qui a
éte€ étudi€ répond a la recommandation DAVIC pour le mode de transmission 2 moyen débit
(1,544 Mbits/s) utilisant une modulation par sauts différentiels de phase a 4 états (DQPSK-4)
sur deux voies de transmission. L’architecture obtenue est en grande partie implantable en
technologie CMOS.

Apres une étude de I’architecture standard d’une chaine de transmission de données
numériques, nous nous sommes intéressés aux fonctions que doit assurer un étage
radiofréquence analogique. Ces fonctions (la modulation, la démodulation, le décalage
fréquentiel et le filtrage) nous ont permis de définir quelles sont les méthodes couramment
employées pour les réaliser. Nous nous sommes basés sur les spécifications de la
recommandation DAVIC afin d’effectuer une simulation fonctionnelle sur le logiciel
COMSIS des différentes réalisations envisageables. Cette étude a permis de voir qu’un
compromis de réalisation est nécessaire entre filtrage, fréquence intermédiaire, et choix de
mélangeur. De plus, pour obtenir une qualité de transmission qui soit la meilleure possible,
ainsi qu’une réalisation aisée, le passage par des composants linéaires est souhaitable afin
d’éviter les perturbations issues des harmoniques de mélange.

Dans le deuxiéme chapitre, Nous avons utilis¢ les modes de fonctionnement
analogiques les plus performants afin de déterminer les fonctions numériques potentiellement
utilisables. Dans chaque cas, un bref état de 1’art des différentes techniques numériques
couramment employées a été effectué pour permetire d’affiner les choix de conception
concernant les différents blocs fonctionnels a réaliser.

Dans le troisiéme chapitre, les contraintes technologiques et les contraintes de
fréquence, définies a partir du cahier des charges donné par la recommandation DAVIC, ont
permis d’effectuer un choix sur 1’architecture a employer pour réaliser les différents blocs
fonctionnels. L’architecture globale de 1’étage radiofréquence numérisé a ainsi été définie, et
chaque bloc fonctionnel a vu la vitesse du flot de données le traversant augmentée par
’emploi d’une architecture pipe-line, et/ou parallélisée, et/ou récursive. L architecture globale
a ensuite été décrite en langage VHDL, bloc par bloc. Cette description a permis effectuer la
simulation sous Altera de chacune des fonctions de 1’étage afin d’en valider le fonctionnement

global. Pour ce faire, nous avons décrit notre systéme par du code VHDL synthétisable, c’est
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a dire que le logiciel Altera puisse en faire une implantation sur un des circuits FPGA qu’il
propose. Nous avons ainsi déterminé les performances d’une telle réalisation dans la
technologie employée par la famille des FLEX10K d’Altera. Les résultats ont montré que les
blocs fonctionnent a la méme vitesse. Nous en avons donc déduit que notre architecture
numérique permettait de réaliser la fonction d’étage radiofréquence, sans tenir compte des
contraintes technologiques de réalisation.

Dans le dernier chapitre, les données obtenues a partir des simulations réalisées sous
Altéra ont ét¢ employées afin de réaliser une simulation fonctionnelle compléte de 1’étage
radiofréquence sous le logiciel Ptolemy, sans tenir compte des facteurs relatifs a la
technologie. Cette simulation a permis de déterminer les performances d’une réalisation

totalement numérique, et de les comparer a ceux d’une réalisation analogique.

De cette étude, nous tirons la conclusion suivante: L’architecture que nous avons
définie permet la réalisation de 1’étage radiofréquence totalement numérisé souhaité.
Cependant, vu les fréquences d’échantillonnages demandées, 1’emploi de deux technologies
d’implantation est nécessaire. En effet, toute la réalisation de la partie fonctionnant a la
fréquence intermédiaire peut étre réalisée en CMOS, alors que pour les deux étages de
melange de fréquence, un choix est a faire entre parallélisme et changement de technologie.
Dans ce cas, un compromis est a trouver entre surface, cofit de fabrication, et performances
requises. La simulation fonctionnelle sur le logiciel Ptolemy a permis d’évaluer les
performances globales du systéme. Nous avons employ¢ les différentes fonctions offertes par
le logiciel pour réaliser les blocs composant 1’architecture de notre étage. Les premiers
résultats de simulation, compte tenu des limitations du logiciel Ptolemy, permettent d’affirmer
que les performances en qualité de transmission sont meilleures que celles obtenues avec une
réalisation analogique. Il reste ainsi a valider définitivement ces résultats avec une réalisation

sous forme d’ASIC pour pouvoir confirmer les qualités de notre architecture.
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Annexe I: Exemple de calcul d’un produit de multiplication par codage de

Booth.

Annexe II: Description des étages de filtrage du systéme.
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Annexe I:

Exemple de calcul d’un produit de multiplication par codage de Booth.

Voici un petit exemple de calcul de multiplication par codage de Booth. Soient les deux multiplicandes

X et Y tels que X=0011, et Y=0110. Le produit de X par Y donne le résultat P=00010010.
Nous allons détailler le calcul par codage de Booth.

Les deux premiers bits rencontrés dans Y sont by=0 et b;=1. On additionne donc X a la somme S (nulle

au départ) des produits partiels et on multiplie le résultat par 2 (décalage de un bit vers la droite), et on obtient:
S=00000110

Les bits suivants sont b;=1 et b,=1. On multiplie donc la somme S des produits partiels par 2 (décalage

de un bit vers la droite), et on obtient:
$=00001100

Les bits suivants sont b,=1 et b;=0. On soustrait Y a la somme S des produits partiels, et on multiplie le

résultat par 2 (décalage de un bit vers la droite), et on obtient:

S=00001100-11

P=00001001

CQFD.
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Annexe II:

Description des étages de filtrage du systéme:

1/ Introduction.

Le gabarit H(f) d’un filtre passe bas est défini comme ayant une atténuation maximale de 1-§, dans la
bande passante (f<f)), et une atténuation d’au moins 8, dans la bande affaiblie (f>f,), comme le montre la figure

ci dessous.

H(f)

£/2 -, - f, £ £

Dans son ouvrage BELLANGER [27] montre qu’a partir de ce gabarit, on peut calculer I’ordre n du
filtre, ainsi que le nombre N, de coefficients qui vont étre nécessaires pour réaliser le filtrage numérique. Sinous
posons que A, =20Log(1-8,) et A,;,;=20Log(3,), alors le degré n du filtre et le nombre de coefficients N,
correspondantsont donnés par les formules respectives suivante:

A

min

o _
Tog 103 1
p= 107 =1 et Nc=gLog( : J /.
2L0g£ 3 105152 fz_fl

1

Dans son ouvrage BELLANGER [27] montre également qu’il est aussi possible de calculer les
coefficients h, d’un filtre numérique séquencé a la fréquence f,, & partir de son gabarit H(f), en utilisant la

formule suivante:

/

b= [H()e  df
feiz)
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Le plus souvent, on emploie des logiciels de synthése de filtres numériques qui nous donnent

directement les coefficients a implanter.

2/ Filtres du systemes:

2.1/ Cas du premier étage du filtre de fréquence intermédiaire:

Dans le cas de ce filtre passe-bas (voir figure 3.16 du chapitre 3), les fréquences d’échantillonnages
varient de 480 MHz a 1,072 GHz. L’ordre du filtre ne change pas en fonction de sa fréquence d’échantillonnage
et reste égal a 7. Pour respecter le gabarit demandé, le nombre de coefficients nécessaires au respect du gabarit

dans les deux cas ets de 11 coefficients, et dont les valeurs sont:

ho10=-0,013132
h,5=0,021958
h, 4=0,080975
hy;=0,163431
h, ¢=0,236709
hs=0,297708

2.2/ Cas du deuxiémer étage du filtre de fréquence intermédiaire:

Dans le cas de ce deuxiéme filtre passe-bas (voir figure 3.17 du chapitre 3), la fréquence
d’échantillonnage est de 320 MHz. L’ordre du filtre est égal a 6. Pour respecter le gabarit demandé, on emploie

alors 10 coefficients, dont les valeurs sont:

ho 3=0,004493
h, 4=0,037214
h, ,=0,123109
h; &=0,188505
h,s=0,274169
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2.3/ Cas du du filtre de démodulation:

Dans le cas de ce filtre passe-bas (voir figure 3.18 du chapitre 3), la fréquence d’échantillonnage est de
320 MHz. L’ordre du filtre est égal a 5. Pour respecter le gabarit demandé, on emploie alors 10 coefficients,

dont les valeurs sont:

ho,=0,036369
h, y=0,067943
h, =0,123708
hy ¢=0,157632
hy $=0,211551
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RESUME

L’essor des télécommunications et des applications s’y rattachant est un des faits
marquant de cette fin de siécle, et notamment dans les domaines des réseaux et des modems
numériques a haut débit. Nous nous sommes particuliérement intéressés aux étages
radiofréquences de ces modems, et surtout a ceux préconisés par la recommandation DAVIC
(Digital Audio-VIsual Council). Cette recommandation détermine le protocole de
transmission, ainsi que les différentes couches physiques nécessaires a une application
multimédia sur réseau coaxial. Le but de notre travail a ét€ de trouver une solution
architecturale permettant de réaliser un étage radiofréquence totalement numéris¢ et
compatible DAVIC. L’étude des étages radiofrequences analogiques (structure, réalisation,
etc.) et leur simulation ont permis de déterminer les principales caractéristiques de chacun des
blocs fonctionnels les constituants (filtres, mélangeurs, etc.). A partir de ces caractéristiques,
étude des différentes techniques numériques permettant de réaliser ces mémes fonctions
essentielles 2 un étage radiofréquence nous a permis de choisir une architecture totalement
numérisée. Celle-ci a été décrite en langage VHDL synthétisable, et simulée sous le logiciel
Altéra MaxPlusIl. Les résultats ont permis de démontrer la faisabilité de notre systéme, avec
cependant la nécessité d’opter pour une architecture pipe-line parallélisée afin de pouvoir
I’implanter au maximum en technologie CMOS. Toutefois I’emploi d’une technologie plus
rapide (ECL, AsGa, ou autre) s’avere nécessaire vue les fréquences d’échantillonnages
demandées par ’application (1,072 GHz pour un signal de 87 MHz émis sur au moins 12
points par période). Une simulation complémentaire sur le logiciel Ptolemy a permis de
démontrer que notre systéme permet une meilleure qualité de transmission que les étages
radiofréquences analogiques usuels.

Mots_clés: Modulation numérique, Démodulation numérique, Mélangeur de fréquence,
VHDL, Etages radiofréquences analogiques et numeriques, Architecture pipe-line parallélisée,
DAVIC, Simulation fonctionnelle.

ABSTRACT

Recent progress in telecommunication applications is the most important fact of this
end of century, particularly in networks and high bit rate digital modem domains. We focus
on radiofrequency stages used for these modems, and especially on those specified by the
DAVIC (Digital Audio-Visual Council) recommandation. This one fixes the transmission
protocol and the different layers needed to performed an interactive multimedia application on
coaxial cable network. Our goal was to find an architectural solution to realize a DAVIC
compliant fully digital radiofrequency stage. The study of analog radiofrequency stages
(structure, realization, etc.) and their simulation allowed to define its functionnal
characteristics (mixer, filter, etc.). We use these ones to finally choose an architectural
solution using digital architecture techniques. This architecture was described in VHDL, and
simulated with MaxPluslI software from Altera. The results demonstrated the feasability of
our parallelized pipe-line architecture, using a CMOS technology of implementation in its
major part. However, a faster technology (ECL or AsGa) is needed to performed the necessary
frequencies of the application (1.072 GHz to describe a signal at 87 MHz with 12 points by
period). A complementary simulation on Ptolemy demonstrated a better transmission quality
with our system than the usual analog radiofrequency stages.

Key-words: Digital modulation, Digital demodulation, Mixer, VHDL, Analog and digital
radiofrequency stages, Parallelised pipe-line architecture, DAVIC, Functional simulation.






